
Faculté des Sciences de l ’Université de Bretagne Occidentale & 
DEMIRM, Observatoire de Paris 
 
 
 

Thèse de doctorat 
présentée par Alain Maestrini 

 
 

Modélisation et conception de multiplicateurs 
de fréquences utilisant des diodes planaires 

 aux longueurs d’onde millimétriques et 
 submillimétriques  

 
 
 
 
Mémoire  de Thèse  présenté  par Alain Maestr ini  sous la direc t ion de Serge  Toutain e t  
sous la codirec t ion de Gérard Beaudin,  pour l ’obtent ion du grade de doc teur de 
l ’Univers i t é  de  Bretagne Occ identale .  
 
 
 

Soutenue l e  1 e r  f évr i er  1999 devant l e  jury composé de Mess ieurs  :   
 
 

Leon-Claude CALVEZ,  Professeur  à  l ’Univers i té  de  Bretagne Occ identa le  

Did ier  LIPPENS,  Directeur  de  Recherche au  CNRS,  rapporteur  

Phi l ippe  GOY, Directeur  de  Recherche au  CNRS,  rapporteur  

André  PERENNEC, Maî t re  de  conférences  à  l ’Univers i té  de  Bretagne Occ identa le  

Jesus  OBREGON, Professeur  à  l ’Univers i té  de  L imoges  

Gérard  BEAUDIN, Ingénieur  de  recherche au  DEMIRM 

Serge  TOUTAIN,  Professeur  à  l ’ IRESTE,  Univers i té  de  Nantes ,  d i rec teur  de  thèse  

Jean-Marc  GOUTOULE, Ingénieur  à  Matra  Marconi  Space  à  Toulouse ,  inv i té  

Chr is tophe GOLDSTEIN,  Ingénieur  au  CNES à  Toulouse ,  inv i té 



2 

 



3 

 
 

« Et comment va votre thèse ?» 
à la mémoire de M. Alexis Stern 

 
 
 



4 



5 

Remerciements  

Je t iens à remercier Messieurs Leon-Claude Calvez, Jesus Obregon et André 
Perennec pour avoir accepté d’être membres du jury de ma thèse.  

Je remercie Didier Lippens, pour avoir bien voulu être mon rapporteur,  pour 
ses consei ls ,  pour l ’a ide qu’ i l  n’a pas manquée de m’apporter à plusieurs re-
prises et pour m’avoir fait  part iciper à des avancées importantes dans le do-
maine des mult ipl icateurs de fréquences à diodes planaires.  

Je remercie Phil ippe Goy pour avoir accepté de rapporter mon travai l ,  mais 
aussi  et surtout pour la confiance et l ’amitié qu’ i l  m’a témoignées,  pour son 
aide généreuse et constante,  pour son apport décisif  aux expérimentions les 
plus intéressantes que j ’a i  menées au cours de ces trois années de thèse.  

Mes plus vifs remerciements et ma sincère reconnaissance vont à Gérard 
Beaudin qui m’a donné les moyens et la l iberté de réal iser les projets dans 
lesquels je désirais m’investir ,  qui m’a consei l lé et encouragé tout au long de 
ma thèse pour que mes travaux aboutissent,  en me témoignant à chaque ins-
tant sa pleine confiance.  

A mon directeur de thèse,  Serge Toutain, qui fut aussi  le professeur de mes 
études de troisième cycle,  je dois en part ie mon goût pour la recherche 
( l ’autre je la dois à mon père,  chercheur comme lui) .  Je le remercie pour 
m’avoir guidé et consei l lé à chaque croisée des chemins, pour son exigence 
sans laquel le ma thèse n’aurait  pas le contenu qu’el le a aujourd’hui .  

Par leurs judicieux consei ls et leur sens pratique, je dois une part ie des résul-
tats de mon étude à Jean-Marc Goutoule,  Michel Favreau et Robert Farré.  Je 
leur dit  tout le plais ir  que j ’a i  eu à travai l ler avec eux, à l ’Observatoire de Pa-
ris ou à MSS Toulouse ;  peut-être que l ’esprit  de recherche qui les anime n’y 
est pas étranger.  Je remercie aussi  Didier Scouarnec pour son soutien à MMS.  

Je t iens à remercier Christophe Goldstein, qui depuis le début de ma thèse a 
soutenu auprès du CNES mon travai l  sur les mult ipl icateurs de fréquences.  Je 
le remercie d’avoir part icipé au jury de ma thèse.  

Un merci tout simple à Benoît Lecomte, s imple comme son aide,  son dé-
vouement,  son efficacité et ses heureuses init iat ives qui ont permis à mes étu-
des de se matérial iser.  

Merci à Pierre Encrenaz et à Yves Viala pour leur soutien et leurs encoura-
gements,  pour l ’ intérêt qu’ i ls  ont porté à mon travai l .  

Je serai  toujours reconnaissant à Alexandre Karpov pour ses précieux 
consei ls qui m’ont permis d’avancer dans mon travai l  à plusieurs reprises.     



6 

A Jean-Marie Munier,  je voudrais donner une marque d’amitié en souvenir de 
nos discussions qu’ i l  me plaît  de qual if ier de « mult icolores » ,  tant la diversité 
de ses idées et sa manière simple de les exprimer me rappellent l ’arc en ciel .  

Pour sa bonne humeur, mais surtout pour ses consei ls et l ’ intérêt qu’ i l  a por-
té à mes recherches,  je t iens à remercier Morvan Salez.  

Je remercie Patrice Landry pour m’avoir consei l lé et aidé au début de ma 
thèse.  Bien qu’étant part i  à la retraite,  j ’envoie mes remerciements à Jean 
Claude Pernot qui m’a transmis une part ie de son sens pratique et de ses 
connaissances.  Je remercie aussi  Maurice Gheudin pour ses consei ls mult i-
ples.   

Je dois à Frédéric Dauplay une bonne part ie des notions que j ’a ies sur les s i-
mulations électromagnétiques ;  je l ’en remercie.  

A Serge Lebourg et Fabrice Pélet ier du SERT, j ’envoie mes remerciements 
pour les magnifiques réal isat ions mécaniques et leurs mult iples consei ls .  

Je remercie Michel Gross pour ses consei ls et l ’a ide qu’ i l  m’a apportée pour 
la mise en place de l ’analyseur vectoriel  mil l imétrique ABmm. 

Un grand merci à Daniele Rovera du LPTF pour ses précieux consei ls et ses 
nombreux coups de main.  

Je t iens à remercier Cyri l le Viguerie,  Pierre Bertram, Moon-Hee Chung et 
Jean Bruston, compagnons thésards du Lal lemand, ainsi  qu’Isabel le Perron, 
Yann Delorme, Giorgio Santarel l i ,  Véronique Petitbon, Sylvain Caroopen et 
Ludovic Noël pour avoir contribué à ce que mon séjour au DEMIRM soit 
sous le s igne de la bonne humeur.  

Je n’oublierai  pas les autres membres du laboratoire,  qui m’ont tous aidé à 
leur manière,  soit  directement soit  s implement en me manifestant leur sympa-
thie,  tels ,  Jean-Pierre Ayache, André Deschamps, Françoise Gadea, Annick 
Gassais ,  Alain Germont,  Jean-Michel Krieg,  Marie-Claude Lemonier et Fran-
cine Vergé. De même, je remercie l ’équipe de l ’ENST de Bretagne, en 
part icul ier Daniel  Bourreau et Sandric Lemaguer pour le temps qu’ i ls  m’ont 
consacré.  

Enfin, j ’exprime toute ma gratitude envers Peter Siegel et Imran Mehdi pour 
les opportunités qu’ i ls  m’ont offertes au JPL. 

Ce travai l  n’aurait  pu se faire sans le soutien de l ’Agence Spatiale Euro-
péenne. Je remercie Messieurs Erico Armandil lo et Tapani Närhi pour les re-
cherches qu’ i ls  ont contribué à init ier en France et en Europe. 



7 

Table des matières   

 
 
1.  Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13 
 

1.1.  La détection hétérodyne en radioastronomie mil l imétrique ou la 
      spectroscopie de l ’espace . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14 

1.1.1.  Un regard aiguisé sur le ciel  et   la terre . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14 
1.1.2.  Les instruments spatiaux et les grands interféromètres  
        des années 2000-10 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15 
1.1.3.  Chaîne de mult ipl icateurs de fréquences :  les besoins actuels . . . 17 

1.2.  La mult ipl icat ion de fréquences :  état de l ’art  de la technologie 
      planaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21 

1.2.1.  Diode Schottky et diodes à hétérostructures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21 
1.2.2.  Diodes à « whisker » et mult ipl icateurs associés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23 
1.2.3.  Diodes planaires et mult ipl icateurs associés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26 

1.3.  Le cadre et les objectifs de la thèse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34 
1.3.1.  Le cadre de l ’étude . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35 
1.3.2.  Choix du dessin . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36 
1.3.3.  Méthodologie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37 
 
 

2.  Conception et réal isat ion d’un prototype de doubleur de fréquences à 
    diodes planaires fonctionnant à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41 
 

2.1.  Description générale du doubleur équil ibré proposé par 
      Neal Erickson . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41 

2.1.1.  Schéma .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41 
2.1.2.  Les modes de propagation en entrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43 
2.1.3.  Les modes de propagation en sortie -  description prél iminaire . 46 
2.1.4.  L’équil ibrage et sa remise en question . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48 

2.2.  Premier dessin du doubleur équil ibré à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54 
2.2.1.  Schéma général . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54 
2.2.2.  Les paramètres l ibres . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55 
2.2.3.  Les paramètres imposés . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57 
2.2.4.  Choix et détermination des dimensions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57 

2.3.  Résultats expérimentaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66 
2.3.1.  Mesure de la puissance de sort ie à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66 
2.3.2.  Efficacité de conversion entre 205 et 280 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68 



8 

2.3.3.  Bande instantanée à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70 
2.3.4.  Adaptation en entrée et qual ité des courts-circuits d’entrée . . . . . 71 
2.3.5.  Influence et qual ité des courts-circuits de sort ie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74 

2.4.  Conception d’un nouveau composant en vue d’élargir la bande 
      passante instantanée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76 
 
 

3.  Construction d’un modèle circuit  du doubleur équil ibré . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81 
 

3.1.  Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81 
3.2.  Un modèle pour le composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83 

3.2.1.  Modèle standard de diode Schottky . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84 
3.2.2.  Modélisat ion du composant placé dans le guide d’onde 
        d’entrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91 

3.3.  Construction du circuit  équivalent d’entrée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98 
3.3.1.  Le voisinage du composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99 
3.3.2.  Réflexion en f in de section A du guide coaxial . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101 
3.3.3.  Modélisat ion des courts-circuits d’entrée. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104 

3.4.  Construction du circuit  équivalent de sort ie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109 
3.4.1.  Le voisinage du composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109 
3.4.2.  La transit ion entre le guide coaxial  et le guide rectangulaire 
        de sort ie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111 
3.4.3.  Le court-circuit  de sort ie plan E .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114 
3.4.4.  Schéma équivalent complet pour la fréquence de sort ie . . . . . . . . . . 116 

3.5.  Schéma équivalent global . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116 
3.6.  Premières optimisat ions et nouvel les mesures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 118 

3.6.1.  Réponse en fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119 
3.6.2.  Bande instantanée à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120 
3.6.3.  Lien entre puissance d’entrée et eff icacité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121 

3.7.  Simulations et optimisations :  objectifs et l imitat ions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123 
3.7.1.  Recherche des objectifs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123 
3.7.2.  Optimisation de la posit ion du composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124 
3.7.3.  Influence de la capacité parasite et de la résistance série . . . . . . . . 125 
3.7.4.  Influence de la qual i té des courts-circuits . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 130 
3.7.5.  Bande instantanée à 260 GHz .. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132 
 

4.  Vers une uti l isat ion optimale des diodes planaires . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 133 
 
4.1.  L’Hybride et le MMIC submil l imétrique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 133 
4.2.  La maîtr ise globale de la conception et de la réal isat ion. . . . . . . . . . . . . . . . . 134 



9 

4.2.1.  Maîtr ise de la réal isat ion du composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 135 
4.2.2.  Maîtr ise de l ’outi l  de conception du circuit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136 
4.2.3.  Maîtr ise des moyens de mesure . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139 

4.3.  Pour des mult ipl icateurs cryogéniques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141 
4.3.1.  Pertes du f i l tre passe-bas . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 142 
4.3.2.  Intégration d’éléments d’accord supraconducteur  
        au niveau du composant . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143 
4.3.3.  Intégration du mult ipl icateur dans le cryostat . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 148 

4.4.  La génération directe -  Lasers . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 150 
 

5.  Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 155 
 
6.  Listes des publicat ions . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157 
 
7.  Références . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 159 
 
8.  Annexes I :  contribution à l ’amélioration des mesures de puissance aux 
   longueurs d’onde mil l imétriques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 167 

 
9.  Annexes II :  applicat ion des méthodes de mesures de puissance absolue 
    à la caractérisat ion d’un tr ipleur de fréquence à diodes planaires  
    fonctionnant à 250 GHz (record mondial  d’eff icacité) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 185 

 
10. Annexes III :  implantat ion du modèle circuit  sur HP Libra . . . . . . . . . . . . . . . . . . 195 



10 

 
 



11 

 

’ ’  Je vois que j ’aurai  beau observer longtemps et minu-

tieusement les aigui l les de ma montre,  la soupape et les roues 

de la locomotive,  ainsi  que les bourgeons du chêne, je ne dé-

couvrirai  pas la cause de la sonnerie des cloches,  de la mise en 

branle de la locomotive,  ni  du vent printanier.  Pour y parve-

nir ,  je dois changer complètement mon point d’observation, 

étudier les lois du mouvement,  de la vapeur,  de la cloche et du 

vent.  ‘ ‘   

 Tolstoï ,  Guerre et paix.  
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1. Introduction 

 

Les recherches présentées sur la modélisat ion et la conception de mult ipl ica-

teurs de fréquences aux longueurs d’onde mil l imétriques et submil l imétriques 

s ’ inscrivent dans un cadre scientif ique part icul ier :  l ’ instrumentation hétéro-

dyne pour la radioastronomie et l ’observation de l ’atmosphère terrestre.  

Parce que les mult ipl icateurs de fréquences sont des éléments clé de 

l ’é lectronique de détection, ces travaux concernent directement plusieurs pro-

jets d’ instruments embarqués sur satel l ite ou terrestres.  I ls ont été effectués 

pour l ’essentiel  à l ’Observatoire de Paris ,  au département de radioastronomie 

mil l imétrique avec comme partenaire Matra Marconi Space à Toulouse, ainsi  

qu’au Laboratoire d’Etude des Systèmes de Télécommunication de Bretagne. 
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1.1.  La détection hétérodyne en radioastronomie millimétrique 

ou la spectroscopie de l ’espace 

 

1.1.1. Un regard aiguisé sur le ciel et  la Terre 

La détection hétérodyne en radioastronomie mil l imétrique consiste à recuei l-

l ir  au moyen d’une antenne des signaux radio haute fréquence, à déplacer leur 

contenu spectral  à basse fréquence grâce à un récepteur,  puis à les analyser 

avec un spectromètre à haute résolution. Le récepteur est constitué d’un mé-

langeur associé à son osci l lateur local et d’un amplif icateur à faible bruit  :  

 

mélangeur

multiplicateur de
fréquences

signal provenant de la source
à la fréquence Fsource

Antenne

Source fondamentale
Fréquence F0

x N

FOL = N. F0

Signal de sortie à la fréquence
FFI = FOL- Fsource

amplificateur
faible bruit

Spectromètre

Oscillateur
local

 

 

Fig.  1.1 :  chaîne de détection hétérodyne. 

 

Cette technique de détection permet d’obtenir des informations sur l ’état 

physico-chimique des objets célestes observés en étudiant l ’émission ou 

l ’absorption de certaines molécules ou radicaux qu’i ls  contiennent.  On peut 

en effet déterminer la vitesse,  la pression et la température du mil ieu émet-
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teur en étudiant les émissions de traceurs spécif iques comme 1 2CO, 1 3CO ou 

l ’éthanol,  ou s ' intéresser à la composition chimique des objets en recherchant 

la présence d'acides aminées,  d'organomagnésiens,  de radicaux, etc.  . . .   

La science faite avec un même outi l  est donc de nature très diverse :  étude de 

la formation des étoi les par l ’analyse de la dynamique des nuages de gaz in-

terstel la ires,  étude de la formation des composés chimiques au coeur des 

étoi les en observant leur enveloppe, étude de l ’atmosphère des planètes (y 

compris la Terre) ,  étude des comètes,  cosmologie par la recherche dans les 

objets anciens,  dit  à haut « red-shift  » ,  de monoxyde de carbone et chimie1.   

Si  le récepteur hétérodyne est associé à une antenne de grande dimension, ou 

si  l ’on dispose d’un réseau d’antennes de surface col lectr ice totale suffisam-

ment grande, la haute résolution spectrale est associée à une grande résolu-

t ion spatiale,  rendant possible la perception de petites différences de l ’état 

physico-chimique du corps étudié en des l ieux très rapprochés.  Cette associa-

t ion a permis par exemple de mettre en évidence la dynamique turbulente des 

nuages moléculaires [Panis 95],  et l ’apparit ion de monoxyde de carbone dans 

l ’atmosphère de Jupiter après le choc de la comète SL9 en jui l let  1994 [More-

no 98].  

L’acuité « visuel le » part icul ière que permet la détection hétérodyne aux lon-

gueurs d’ondes mil l imétriques,  t ient à la sensibi l i té du mélangeur,  mais aussi  

à la pureté spectrale de l ’osci l lateur local nécessaire pour effectuer le batte-

ment avec le s ignal .  

1.1.2. Les instruments spatiaux et les grands interféromètres des années 2000-10 

L’atmosphère terrestre,  du fait  de la présence d’oxygène, de vapeur d’eau, et 

d’ozone, n’est transparente que dans certaines bandes de fréquences.  Le désir 

des astronomes fut de pouvoir observer aussi  dans les bandes « interdites » :  

i l  fal la it  pour cela un instrument embarqué sur un satel l i te ,  comme Huble ou 

ISO2, mais pour des fréquences plus basses,  entre 480 GHz et 1.25 THz, ainsi  

                                                 
1 L ’un iver s  e s t  un  l abora to i r e  idéa l  où  l e s  r éac t ions  ch imiques  s e  p rodu i sen t  dans  des  cond i t ions  

de  d i lu t ions  imposs ib l e s  à  ob ten i r  sur  Ter re  

2 In f ra red  Space  Observa to ry .  
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que dans les bandes de 1.8 et 2.5 THz. Le projet FIRST3 était  né.  I l  consiste 

en un cryostat de 2000 l i tres d’hél ium l iquide refroidi à 2K, surmonté d’un 

télescope de 2.6m. L’ instrument hétérodyne possède 5 canaux uti l isant des 

mélangeurs à jonctions supraconductr ices,  et un canal uti l isant des mélan-

geurs à bolomètres à électrons chauds supraconducteur.  Sa mission principale 

est de permettre l ’étude approfondie de la physico-chimie des mil ieux di lués 

froids,  comme les mil ieux interstel la ires et circumstel laires,  l ’atmosphère des 

planètes,  le panache des comètes.  Notons aussi  la présence d’un instrument 

bolomètrique destiné aux observations en continuum. Ce projet ,  lancé i l  y a 

plus de dix ans,  implique de nombreux laboratoires et observatoires en Eu-

rope, ainsi  qu’au Etats-Unis ;  le canal 1 de FIRST (480-640 GHz), dest iné 

plus part icul ièrement à la détection de la vapeur d’eau, sera réal isé dans des 

laboratoires français pour tout ou part ie,  et implique au niveau scientif ique, 

plusieurs astronomes du DEMIRM. 

Dans une optique complètement différente,  des projets de grands interféro-

mètres mil l imétriques et submil l imétriques terrestres sont en cours de phase 

d’étude. Leur mission est complémentaire de FIRST puisque qu’ i ls  apporte-

ront une très grande sensibi l i té et une très grande résolution angulaire dans 

les bandes de fréquences accessibles depuis le sol .  Ces instruments prendront 

le relais dans les années 2005-2007 de l ’unique interféromètre mil l imétrique 

existant à ce jour :  celui  de l ’IRAM4, s itué au plateau de Bures,  qui possède 

cinq, et bientôt six antennes de 15m de diamètre.  I l  y a trois grand projets 

actuel lement en cours,  un japonais,  un américain (MMA5) et un européen 

(LSA6).  Tous trois auront une dimension bien supérieure à l ’ interféromètre de 

l ’IRAM, puisque les astronomes pensent construire entre 35 et 50 antennes 

de 8 à 15m par instrument,  fonctionnant jusqu’à la fenêtre atmosphérique des 

850 GHz (contre 250 GHz au plateau de Bures) .  Actuel lement i l  est prévu de 

fusionner les projets américain et européen afin de réduire les coûts et aug-

menter le nombre d’antennes à 70. 

                                                 
3 Fa r  In f raRed  Space  Te le scope ,  p i e r re  angu la i re  de  l ’Agence  Spa t i a l e  Européenne ,  en  co l l abora -

t ion  avec  l a  NASA.  Lancement  p révu  en  2007 .  

4 Ins t i tu t  de  Rad ioAs t ronomie  Mi l l imé t r ique ,  s i tué  à  Grenob le  e t  à  Grenade  (Espagne ) .  

5 Mi l l iMete r  Ar ray ,  qu i  e s t  en  f a i t  un  in s t rument  submi l l imét r ique .  

6 La rge  Southern   Ar ray .  
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Un autre axe de développement des instruments hétérodynes concerne la 

chimie de l ’atmosphère terrestre et l ’aéronomie. Plusieurs instruments em-

barqués sur satel l i te sont en cours de développement.  I l  font tous appel à des 

récepteurs Schottky,  moins sensibles que ceux uti l isés en radioastronomie, et 

fonctionnant à des fréquences plus basses que cel les de FIRST (moins de 640 

GHz) ;  l ’avantage des récepteurs Schottky, est qu’ i ls  ne nécessitent pas de 

refroidissement à la température de l ’hél ium l iquide, économisant ainsi  un 

très coûteux cryostat .  Paradoxalement ces récepteurs posent aussi  beaucoup 

de diff icultés techniques,  notamment au niveau des chaînes d’osci l lateurs lo-

caux, tout juste suffisamment puissantes.  

1.1.3. Chaîne de multiplicateurs de fréquences : les besoins actuels 

L’osci l lateur local est un élément clé des chaînes de détection hétérodynes.  

Cependant i l  n’affecte pas la sensibi l i té de l ’ instrument dans la mesure ou i l  

répond à deux critères essentiels :   

-  être suffisamment puissant pour pomper les mélangeurs à leur point de fonc-

t ionnement optimum. 

- avoir une pureté spectrale et une stabi l i té de fréquence meil leure que la réso-

lution maximale du spectromètre :  s i  la résolution désirée est de 10 KHz, i l  

faut que et la largeur de raie de l ’osci l lateur local et sa stabi l i té soient très 

inférieures à 10 KHz, quel le que soit  sa fréquence (100, 200 GHz ou 1THz).  

Si  ces deux critères sont remplis ,  l ’osci l lateur local n’apparaît  plus dans le 

bi lan de bruit  de la chaîne7.  Seuls vont compter la sensibi l i té du mélangeur et 

le facteur de bruit  de l ’amplif icateur.  Par contre,  i l  suffit  que le premier des 

deux critères ne soit  pas rempli ,  pour que le récepteur hétérodyne voit se ré-

duire très sensiblement ses performances.  Si  le second critère n’est pas sat is-

fait ,  certaines observations seront impossibles,  par manque de résolution. 

Dès la naissance de la radioastronomie mil l imétrique, au début des années 70, 

s ’est posé le problème les osci l lateurs locaux :  i l  n’y avait  pas de sources au-

                                                 
7 L ’osc i l l a t eur  peu t  auss i  r amener  du  b ru i t  d ’ ampl i tude ,  ma i s  en  généra l  i l  e s t  t r è s  in fé r i eur  au  

b ru i t  du  mé langeur .   
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tres que des tubes à vide, du type klystron ou carcinotron. Bien que puissants 

et de grande qual ité spectrale,  ces disposit ifs posaient des diff icultés 

d’emploi l iées à leur al imentation à haute tension, à leur nécessité de refroi-

dissement et à leur faible durée de vie.  On a cherché très vite à les remplacer 

par des sources à état sol ide.  

Ces dernières posaient cependant d’autres problèmes :  el les ne permettaient 

pas d’atteindre directement des fréquences élevées.  La solution de mult ipl ier 

la fréquence d’une source fondamentale à état sol ide s’est donc imposée natu-

rel lement.  Le développement des mult ipl icateurs de fréquences et des sources 

fondamentales a donc att iré une part importante des efforts de recherche. Cet 

effort a cependant été ralenti  par l ’avènement d’un nouveau type de mélan-

geur :  

L’ introduction dans les années 70 de mélangeurs à jonctions SIS8 en rempla-

cement des mélangeurs à diode Schottky [Richards 79],  [Dolan 79],  [Ols-

son 83],  a en effet fortement simplif ié le problème de la génération de puis-

sance dans les domaines mil l imétrique et submil l imétrique :  ces mélangeurs 

ne nécessitaient plus qu’une puissance d’osci l lateur local  environ mil le fois 

plus faible qu’auparavant,  tout en ayant une sensibi l i té très supérieure.  

L’essentiel  des forces de recherche s’est alors porté sur le développement des 

mélangeurs SIS ;  par contre coup, le développement des mult ipl icateurs n’a 

mobil isé les forces que de quelques personnes,  devenues au f i l  des ans des 

experts incontournables (Peter Zimmermann (R.P.G.) ,  Neal Erickson (U. 

Massachusetts .) ,  Antti  Räisänen (Université technique d’Helsinki)) .  Au-

jourd’hui ,  les besoins ont évolué, et on redécouvre tout à coup l ’ importance 

de l ’osci l lateur local .  

 

( i )  Le problème des  sources  fondamentales  :   les sources fondamentales à état sol ide 

uti l isées en radioastronomie sont essentiel lement des sources Gunn. Au des-

sus de 110 GHz, ces composants ne sont fabriqués que par une seule société 

                                                 
8 S IS  pour  Supraconducteur  -  I so l an t  -  Supraconducteur .  Ces  jonc t ions  son t  r e f ro id i e s  à  l a  t empé-

ra tu re  de  l ’hé l ium l iqu ide  (4 .2K sous  une  a tmosphère ) .  
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- américaine (Litton Semiconductor) -  et par l ’Université du Michigan. Souli-

gnons que les performances des composants produits par cette université 

sont quatre fois meil leures que cel les obtenues dans l ’ industrie,  et que les 

fréquences de fonctionnement atteintes sont nettement plus élevées :  130mW 

à 132 GHz, 80mW à 152 GHz, 25mW à 163 GHz, obtenus avec des diodes 

Gunn InP fonctionnant dans leur mode fondamental ;  2mW à 222 GHz, 

1.2mW à 280 GHz et 1mW à 315 GHz, obtenus avec des diodes Gunn InP 

fonctionnant sur l ’harmonique 2 [Eisele 95, 97, 98] .  

Ces résultats absolument étonnants,  ne serviront néanmoins pas la commu-

nauté de la radioastronomie :  les composants ne sont ni commercial isés,  ni  

donnés à t i tre d’échanti l lons scientif iques.  Pour comparaison, après plusieurs 

mois d’attente et de tractat ions, j ’a i  pu acquérir pour ma thèse un osci l lateur 

Gunn dél ivrant 30mW à 130 GHz. 

Une voie alternative a été explorée :  cel le des amplif icateurs de puissance. La 

société cal ifornienne TRW, en collaboration avec le Jet Propulsion Laborato-

ry,  développe des amplif icateurs HEMT sur substrat InP ( longueurs de gri l le :  

0.1 µm). Les performances annoncées lors d’une réunion scientif ique prépa-

ratoire au projet FIRST, sont d’environ de 100 mW, à 100 GHz, avec un gain 

de 10 dB et une bande passante de l ’ordre de 10%. Néanmoins,  les résultats 

publiés sont à ma connaissance plus bas en fréquence :  350 mW à 94 GHz, 

avec un gain de 8dB [Huang 97],  [Chen 97],  [Mehdi 98].  Ces développements 

sont stratégiques pour FIRST, et plus particul ièrement pour la posit ion de la 

NASA à l ’ intérieur du projet .  Remarque importante,  l ’ut i l isat ion 

d’amplif icateurs de puissance ne dispense pas de construire des sources dans 

les bandes considérées.  

Une solution plus simple,  et sans doute d’avenir ,  est d’uti l iser des mult ipl ica-

teurs de fréquences de grande efficacité pour atteindre la bande W (75-

110 GHz). Une étape importante a en effet été franchie avec des diodes à hé-

térostructures réal isées sur substrat InP :  100 mW à 93 GHz [Rahal 95] .  

Comme nous aurons l ’occasion d’y revenir ,  les hétérojonctions ont un 

énorme potentiel  ;  à court terme, el les pourraient détrôner les transistors de 

puissance dans cette bande. 
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( i i )  Les beso ins pour FIRST, l e  LSA et  pour l es  ré cepteurs  Schot tky :   FIRST com-

porte 5 canaux entre 480 GHz et 1.25 THz, puis un canal à 1.8 THz et à 

2.5 THz. Tous les osci l lateurs locaux de l ’ instrument hétérodyne devront 

fonctionner sans réglage mécanique :  la bande instantanée requise varie entre 

10% pour les basses fréquences,  et 3% pour les hautes fréquences.  Fin dé-

cembre 97, pas moins de 2 x 16 chaînes étaient prévues pour couvrir la bande 

480 GHz - 1.25 THz. Quant aux fréquences de 1.8 THz et 2.5 THz, 

l ’osci l lateur local pourrait  être réal isé par un battement de faisceaux lasers 

sur un photo-mélangeur.  Compte tenu des faibles puissances produites à 

haute fréquence, l ’usage de diplexeurs de type Max Zender est nécessaire.  Ces 

interféromètres permettent de coupler une fraction importante de la puis-

sance dél ivrée par la chaîne d’osci l lateur local aux mélangeurs SIS, sans atté-

nuer le s ignal provenant du télescope ;  cependant,  leur bande passante est 

l imitée :  l ’atténuation du signal en bord de bande peut être importante,  dé-

gradant ainsi  la sensibi l i té du récepteur.  

Actuel lement la puissance maximale obtenue au delà du térahertz avec des 

sources à état sol ide est de 3 µW à 1.4 THz [Zimmermann P. 98] sans 

qu’aucun prototype opérationnel de chaîne complète n’ait  été réal isé :  i l  y a 

donc un retard important par rapport à l ’échéancier du projet car à la  f in  

2001, toutes les études doivent être terminées.  Néanmoins,  un changement va 

sans doute simplif ier le problème :  le remplacement de certains mélangeurs 

SIS par des bolomètres à électrons chauds nécessitant 10 fois moins de puis-

sance d’osci l lateur local .  

Pour le grand interféromètre submil l imétrique LSA, les besoins sont similai-

res :  compte tenu du nombre de récepteurs à construire -  prés de 350 - i l  

n’est pas envisageable de régler mécaniquement les chaînes d’osci l lateurs lo-

caux, ni  les mélangeurs.  Tous les disposit ifs devront donc être à large bande. 

De plus des solutions reproductibles et f iables sont grandement désirées :  les 

interventions sur un site s itué à 5000 mètres d’alt i tude ne sont pas très ai-

sées.  

Les récepteurs Schottky,  dont l ’usage n’est pratiquement plus réservé qu’à 

l ’aéronomie, nécessitent plusieurs centaines de microwatts au niveau de la 
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jonction. Cette puissance est s i  élevée, qu’on est réduit à uti l iser le mélangeur 

Schottky en mode subharmonique, pour diviser par deux la fréquence de 

l ’osci l lateur local .  Contrepart ie :  la puissance de pompe nécessaire passe à 

environ 7 mW (avec les toutes dernières diodes du JPL, la puissance néces-

saire est passée à 4 mW). Des projets d’ instruments spatiaux, actuel lement en 

f in de phase B, ont à peine la puissance d’osci l lateur local qui leur est néces-

saire.  

 

1.2. La multiplication de fréquences :  état de l ’art de la techno-

logie planaire 

 

Par définit ion, un mult ipl icateur de fréquences est un disposit if  électronique 

qui produit à part ir  d’un signal d’entrée de fréquence F0,  un signal uti le de 

sortie de fréquence mult iple de F0.  La création des harmoniques supérieurs 

du signal incident est assurée par un élément non l inéaire,  qui est le plus sou-

vent une diode à effet varactor.   

Le mult ipl icateur est réapparu récemment comme un élément crit ique des 

chaînes de réception hétérodynes.  Ce paragraphe exposera les différents types 

de disposit ifs ,  a insi  que les composants uti l isés pour les réal iser.   

1.2.1. Diode Schottky et diodes à hétérostructures 

( i )  La diode Schot tky varactor ,  é l ément-c l é  des  mult ip l i cateurs de f réquences  :  dès 1938, 

Schottky suggérait  que le comportement rectif icateur du contact métal  semi-

conducteur pouvait  être l ié à une barrière de potentiel .  Le contact Schottky 

possède donc une non l inéarité résist ive,  qui peut être exploitée pour générer 

des harmoniques [Page 58] ;  le rendement théorique maximum que l ’on peut 

attendre d’un mult ipl icateur uti l isant un élément rectif icateur idéal est de 

1/n2,  où n est le rang de l ’harmonique. A très basse fréquence (quelques cen-

taines de MHz ou quelques GHz)  de tels disposit ifs sont fréquemment uti l i -

sés ;  par contre,  dans le domaine des longueurs d’onde mil l imétriques,  la non 
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l inéarité résist ive  ne convient pas du tout,  à cause des très faibles rende-

ments de conversion qu’el le engendre.  

La diode Schottky possède aussi  une non l inéarité réactive :   le déplacement 

des porteurs au niveau de la barrière crée une capacité qui varie en fonction 

du champ appliqué à la jonction. En choisissant convenablement le dopage 

du semi-conducteur,  i l  est possible d’obtenir une capacité de jonction forte-

ment non l inéaire :  c ’est l ’effet varactor.  Les varactors ont été uti l isés dans le 

passé pour de nombreuses applications,  comme les mélangeurs paramétriques,  

les amplif icateurs paramétriques et les mult ipl icateurs de fréquences ;  une 

description très détai l lée de l ’usage des varactors est donnée par Penfield et 

Rafuse [Penfield 62].  Un critère important pour le rendement en mult ipl ica-

t ion est la modulation de capacité,  qui doit être la plus grande possible.  En 

effet ,  en théorie,  s ’ i l  n’y aucune perte, le mult ipl icateur de fréquences à va-

ractor peut atteindre des rendements de 100% quelque soit  le rang de mult i-

pl icat ion9 considéré.  Lorsque les pertes augmentent,  la conversion vers les 

harmoniques élevés devient de plus en plus diff ici le ;  et  la modulation de ca-

pacité devient alors un critère essentiel .   

La diode Schottky a fait  naturel lement l ’objet d’ importantes recherches dans 

de très nombreux laboratoires ;  i l  est impossible dans le cadre de ce travai l  de 

rendre compte de tous les développements,  d’autant plus que cette thèse 

porte sur l ’usage des composants Schottky et non sur leur optimisation ;  seu-

les les applications de ces composants seront détai l lées dans le cadre de cette 

introduction. On trouvera un bon résumé des différentes études portant sur 

les composants eux-mêmes dans la thèse de Jean Bruston [Bruston 97].  

( i i )  Les diodes  varactor à hétéros tructures  :  Rydberg et Kollberg ont proposé en 

1989 d’uti l iser des hétérojonctions pour la génération d’harmoniques [Ryd-

berg 90].  Ces jonctions étant physiquement parfaitement symétriques,  el les 

présentent une variat ion de capacité el le aussi  symétrique :  s i  V est la tension 

appliquée à la jonction et C(V) la capacité de jonction, on a la relat ion C(V) = 

C(-V).  Cette propriété destine ce type de composants à la génération 

d’harmoniques impairs.  
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L’avantage des diodes à hétérostructures par rapport aux diodes Schottky est 

le nombre de paramètres l ibres qu’el les possèdent :  i l  est possible d’ imaginer 

des barrières très complexes,  d’en empiler un grand nombre, af in d’obtenir 

des caractérist iques intéressantes pour la génération d’harmoniques.  Tout ceci 

n’est cependant qu’une potential i té ;  la réal i té étant que la réal isat ion des 

couches épitaxiées est extrêmement diff ici le à maîtr iser.  Jusqu’à i l  y quelques 

mois,  les diodes varactor à hétérostructures n’avaient pas révélé tout leur po-

tentiel  ;  leurs performances étaient en net retrait  par rapport à cel les des dio-

des Schottky,  dont les techniques de fabrication sont depuis bien plus long-

temps maîtr isées.  

 

La barr ière  Schot tky e t  l e s  hétéro jonct ions ont é t é  br ièvement introduites  au paragraphe 

précédent .  I l  convient  maintenant de s ’ intéresser  aux composants  eux-mêmes.  I l s  sont  de 

deux types  :  à contact  par pointe  ou planaires .  Les premiers  sont essent i e l l ement des  

composants  à barr ière  Schot tky,  bien qu’ i l  exis te  auss i  des  composants  à hétéro jonct ions 

contactés  par pointe  ;  quant aux composants  planaires ,  i l s  possèdent une barr ière  

Schot tky ou une hétéro jonct ion.  

 

1.2.2. Diodes à « whisker » et multiplicateurs associés 

La diode Schottky à contact par pointe,  appelée plus communément diode à 

whisker,  est réal isée sur un substrat d’arséniure de gal l ium fortement dopé 

n+ +, sur lequel un contact ohmique est déposé pour créer la cathode. Une 

couche très f ine et moins dopée n+ est épitaxiée sur l ’autre face du substrat 

d’arséniure de gal l ium. Sur cette couche, qui deviendra la couche active,   un 

réseau d’anodes métal l iques assurant un contact Schottky est déposé. Le ré-

seau est constitué de petits disques d’un al l iage d’or et de plat ine séparés les 

uns des autres par un certain pas. Chaque anode crée une diode indépen-

dante.  Une couche de si l ice est déposée autour des anodes,  sur la couche n+, 

af in de passiver (protéger de l ’oxydation) la surface.  Ainsi ,  sur une seule 

puce, des dizaines,  voire des centaines de diodes sont disponibles.  

                                                                                                                                                    
9 Le  r ang  e s t  2  pour  un  doub leur  de  f r équence ,  3  pour  un  t r ip l eur ,  5  pour  un  qu in tup leur  . . .  
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Fig.  1.2 :  vue en coupe d’une diode Schottky à whisker.  Le whisker est  un f i l  
métal l ique très f in,  de quelques microns de diamètre (5-15 microns),  épointé 
à son extrémité,  qui sert à connecter l ’une des anodes de la puce au reste du 
circuit .  En général  le whisker est placé à l ’extrémité d’un mandrin, appelé 
post.  Ce dernier sert à le déplacer longitudinalement afin d’effectuer le 
contact avec l ’anode. 

 
 
 

Les diodes Schottky à whisker sont aujourd’hui encore les diodes les plus uti-

l isées pour les mult ipl icateurs fonctionnant à très hautes fréquences.  Elles 

atteignent les performances les plus élevées dans le domaine mil l imétrique et 

sont les seules à fonctionner jusqu’à ce jour dans le domaine submil l imétri-

que. Peter Zimmermann (et f i ls)  a été le premier à atteindre le THz avec une 

source à état sol ide [Crowe 96] ,  [Zimmermann R. 97].  En effet ,  le contact par 

pointe permet de minimiser les capacités parasites ;  de plus la structure vert i-

cale de la diode permet au courant de circuler sur un canal de grande section, 

minimisant ainsi  la résistance série ;  de tels composants ont donc naturel le-

ment des fréquences de coupure très élevées.  
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Des travaux récents effectués à l ’Université de Darmstadt ont permis 

d’améliorer encore les performances des diodes à whisker :  le substrat 

d’arséniure de gal l ium est entièrement él iminé ;  le contact ohmique est effec-

tué directement sur la couche active.  La résistance série de ces diodes est di-

minuée de façon sensible.  De plus une nouvelle technique de passivation a 

permis d’augmenter les tensions d’avalanche, améliorant la tenue en puissance 

des composants [Lin 97].  

Bien que très performantes,  les diodes Schottky à whisker souffrent 

d’ inconvénients importants :  leur montage est dél icat et leur uti l isat ion rend 

les mult ipl icateurs fragi les et peu f iables.  I l  est diff ici le de qual if ier aux nor-

mes de l ’Agence Spatiale Européenne un mult ipl icateur uti l isant des diodes à 

whisker.  Remarquons toutefois que cela n’est pas impossible,  puisque plu-

sieurs satel l i tes uti l isent ou vont embarquer des instruments comprenant de 

tels disposit ifs .  

Une tentative récente pour améliorer leur résistance mécanique vient du Ru-

therford Appleton Laboratory,  qui a mis au point le concept de whisker 

« planaire » .  I l  s ’agit  d’un whisker réal isé par photolithographie en bout de 

f i l tre RF (f i l tre passe bas séparant le s ignal d’entrée du signal de sort ie dans 

un mult ipl icateur de fréquences) .  Cette technique permet,  en outre,  une meil-

leure reproductibi l i té des circuits et la possibi l i té de connecter deux anodes à 

la fois [Oldfield 97],  [Thornton 98] 

Les mult ipl icateurs uti l isant ces diodes sont presque tous basés sur la struc-

ture proposée par John Archer au début des années quatre-vingts [Archer 81, 

82,  84,  85] 
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Fig.  1.3 :  schéma d’un tr ipleur de fréquence tel  que proposé par Archer.  Le 

f i l tre sur substrat de quartz est réal isé par des techniques de photolithogra-

phie.  Notons que certains concepteurs préfèrent uti l iser un fi l tre en guide 

coaxial ,  usiné au tour ;  ceci  a l ’avantage de diminuer les pertes,  mais rend la 

réal isat ion extrêmement dél icate.  

 

1.2.3. Diodes planaires et multiplicateurs associés 

L’adjectif  « planaire » désigne un type de technologie et non un type de jonc-

t ion :  i l  existe des diodes planaires à barrières Schottky ou à hétérostructures.  

Ce néologisme signif ie que la jonction et ses éléments d’accès sont réal isés 

lors d’un même processus technologique, sur un substrat plan, par dépôts et 

gravures successifs de différentes couches de matériaux. 

( i )  Diode planaire  à canal  de sur face  :  plusieurs procédés existent pour la réal isa-

t ion des composants ;  le plus ancien et le plus répandu consiste à réal iser une 

diode à canal de surface [Archer 90],  [Mattauch 90],  [Bishop 87].  Ces diodes 

ont un avantage évident sur les diodes à contact par pointe en terme de résis-

tance mécanique, et sont donc tout naturel lement indiquées pour les applica-

t ions spatiales.  Leur deuxième intérêt est la possibi l i té de regrouper,  sur une 

même puce, plusieurs anodes.  Cette possibi l i té est uti l isée principalement 
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pour augmenter la tenue en puissance des composants ;  el le permet aussi  de 

réal iser des circuits part icul iers,  comme les doubleurs de fréquences équil i-

brés dont le fonctionnement est étudié en détai l  dans cette thèse.  La contre-

part ie de cet avantage est que les diodes planaires sont conçues pour une ap-

plicat ion bien déterminée, rendant diff ici le ,  voire impossible,  leur usage pour 

d’autres applicat ions.  De plus,  compte tenu du nombre de composants qu’ i l  

est possible de réal iser par unité de surface,  el les ont un prix de revient bien 

supérieur aux diodes à contact par pointe (si  on t ient compte du temps néces-

saire à la réal isat ion des whiskers et à l ’établ issement du contact,  cette diffé-

rence de prix s ’atténue).  

I l  faut toutefois nuancer ces remarques,  car les diodes planaires se sont avé-
rées être en pratique plus souples d’usage qu’annoncé ;  ce qui f ige le plus leur 
champ d’application est la tai l le et la forme des plots de contact,  ainsi  que la 
capacité de jonction des anodes.  Si  les plots sont réduits au minimum, les 
diodes pourront être reportées faci lement sur plusieurs types de circuit  ;  
quant aux capacités de jonction, le problème est le même que pour les diodes 
à contact par pointe :  el les déterminent largement la plage de fréquence sur 
laquel le la diode va donner son rendement maximum.  
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Fig.  1.4 :  coupe d’une diode planaire à canal de surface.  
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Fig.  1.5 :  diode planaire à canal de surface.  
Diode simple comportant une seule anode. 

 
 
 

 
 
 

Fig.  1.6 :  vue rapprochée d’une diode planaire HBV de l ’IEMN.  
 
 

Autre avantage de cette technologie :  la diode planaire se prête bien à la mo-

dél isat ion, surtout si  el le est intégrée à un circuit  mico-ruban, ou copla-

naire car ses paramètres géométriques et électr iques sont f igés lors de la fa-

brication. En général ,  l ’environnement immédiat des jonctions (Schottky ou à 
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hétérostructures) est décrit  par la méthode des éléments f inis ,  ce qui permet 

de déterminer l ’ impédance ramenée par le circuit  au niveau de la part ie active 

du composant [Tuovinen 93, 94] .  On peut appeler cette impédance, 

l ’ impédance « extrinsèque » de la diode. En paral lèle,  les jonctions sont décri-

tes en régime grand signal ,  par exemple par la méthode de la balance harmo-

nique, af in d’obtenir l ’ impédance « intr insèque » du composant.  A part ir  de 

ces deux impédances,  on peut calculer le rendement du mult ipl icateur,  et 

l ’optimiser en faisant tendre la valeur extrinsèque de l ’ impédance vers la va-

leur intrinsèque. Cette démarche à ainsi  servi à la conception, et à la réal isa-

t ion, des premiers mult ipl icateurs submil l imétriques à 320 GHz en technolo-

gie (presque) totalement intégrée,  donnant 3% de rendement avec 15 mW de 

puissance d’entrée [Bruston 96, 97] .  

Malgré ses qual ités mécaniques,  la diode à canal de surface,  souffre de plu-

sieurs inconvénients qui l ’empêchent d’être uti l isée à très hautes fréquences :  

les résistances séries sont plus importantes que pour les diodes à whisker,  du 

fait  de la nature surfacique des courants circulant entre la cathode et l ’anode. 

L’autre inconvénient est la capacité parasite :  la cathode est s ituée dans le 

même plan que l ’anode, autour de cette dernière,  et séparée de cel le-ci  par 

une courte distance (pour diminuer la résistance série) ;  ceci  crée une capaci-

té parasite importante.   

De nombreux travaux ont eu pour but de réduire signif icat ivement les résis-

tances séries et les capacités parasites.  L’Université de Virginie a ainsi  él imi-

né la couche de si l ice autour de l ’anode, améliorant ainsi  notablement le 

rendement à 270 GHz des composants dédiés aux doubleurs équil ibrés [Koh 

95, 96,  96bis] .  

Le Jet Propulsion Laboratory (Pasadena, Cal ifornie) ,  a quant à lui  choisi  une 

géométrie d’anode différente de cel le uti l isée à l ’Université de Virginie :  les 

anodes ne sont pas circulaires,  mais rectangulaires.  L’ intérêt est de réduire la 

résistance série tout en conservant une surface d’anode constante (donc une 

capacité de jonction constante) [Mehdi 96].  Remarquons que cette géométrie 

a aussi  été uti l isée plus récemment par l ’IEMN pour des diodes à hétérostruc-

tures.  
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( i i )  La diode planaire  à s tructure  quasi  ver t i ca le  :  l ’Université de Darmstadt a choi-

si  une voie très différente et très prometteuse :  imiter le plus possible la 

diode à contact par pointe sans substrat ,  en intégrant le whisker à la diode. 

Cette diode planaire a ainsi  le même canal vert ical  que la diode à whisker et 

bénéficie donc de la même réduction de la résistance série.  Le début de la 

réal isat ion suit  le processus de fabrication des diodes à whisker sans substrat .  

La diode est ensuite reportée sur un support où sont réal isés les plots de 

contact et le f inger [Simon 93, 3/97, 9/97].  Malheureusement,  ce procédé est 

encore diff ici le à maîtr iser.  A ma connaissance, les diodes varactors planaires 

obtenues à Darmstadt n’atteignent pas les performances des diodes de 

l ’Université de Virginie,  a lors que les diodes varactors à whisker sans substrat 

de Darmstatd donnent les meil leures performances.  

( i i i )  Les mult ip l i cateurs  planaires  :  i l  y a deux grands types de mult ipl icateurs à 

diodes planaires,  les mult ipl icateurs dits en guide d’onde, qui seront dévelop-

pés dans le cadre de cette introduction, et les mult ipl icateurs à structures ou-

vertes,  qui jusqu’à présent n’ont pas donné de résultats probants.  Ces der-

niers ont fait  néanmoins l ’objet de nombreux développements à Darmstadt,  

en Virginie et aussi  au LEST à Brest .  La principale diff iculté rencontrée est 

d’adapter correctement les diodes ;  de plus,  se greffe le problème de leur 

mise en réseaux. Actuel lement ces mult ipl icateurs semblent att irer moins 

l ’attention qu’i l  y a deux ou trois ans.  

La technologie planaire étant assez récente (environ 8 ans),  et le nombre de 

concepteurs de mult ipl icateurs fonctionnant aux longueurs d’onde submil l i -

métrique en réel le activité étant très réduit (une quinzaine dans le monde au 

grand maximum), très peu de mult ipl icateurs à diodes planaires ont été cons-

truits à ce jour.   

a)  Les doubleurs équil ibrés :  les meil leurs mult ipl icateurs à diodes 

planaires étaient jusqu’à i l  y a quelques mois les doubleurs équil ibrés de Neal 

Erickson. Ces doubleurs,  furent tout d’abord construits avec des diodes à 

whisker afin de val ider le concept [Erickson 90],  puis réal isés avec des diodes 

planaires de l ’Université de Virginie.  I ls démontrèrent très vite leurs perfor-

mances,  tant au niveau de leur rendement que de leur capacité à fonctionner 
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sous forte puissance incidente.  Neal Erickson a ainsi  obtenu jusqu’à 40% de 

rendement à 160 GHz, 13 % à 270 GHz puis jusqu’à 20% à 282 GHz [Erick-

son 93, 94, 96] .  I l  est à noter que les résultats présentés sont toujours les 

meil leurs obtenus en laboratoire,  et que les performances moyennes sont sou-

vent en net retrait  :  Erickson obtient le plus souvent 10 à 12% à 282 GHz 

avec les diodes fabriquées en Virginie ;  parfois ,  avec une très bonne diode, 

l ’eff icacité monte à 20% [Erickson 8/98].  Ce mult ipl icateur à 282 GHz est 

par ai l leurs destiné à un instrument spatial  de la NASA ; sa performance en 

fin de phase B est est imée entre 13 et 17% d’eff icacité,  avec 6 mW produit à 

282 GHz [Frerking 98],  [Bertram 98].  

Init ialement conçus pour des projets nécessitant un osci l lateur local à fré-

quence f ixe,  ces doubleurs ont été améliorés pour fonctionner sur une grande 

plage de fréquences sans retouche des réglages mécaniques.  I ls se destinent 

aux chaînes d’osci l lateurs locaux du satel l i te scientif ique FIRST ainsi  qu’au 

projet SOFIA10.  Neal Erickson a obtenu entre 20 et 28% de rendement sur 

15% de bande à 145 GHz. [Erickson 3/97, 10/97, 5/98].  

Au DEMIRM, deux doubleurs équil ibrés à 260 GHz ont été développés dans le 

cadre de cette thèse.  Environ 5mW et 18% de rendement on été obtenus lors 

des premiers tests de jui l let  1997. A cause de l ’usure des guides d’onde pro-

duite par le frottement des courts-circuits ,  a insi  que par une qual ité de com-

posant inférieure,  le rendement actuel à 260 GHz est s itué à environ 10% 

avec une bande instantanée de 4%. Ce résultat est presque au niveau des per-

formances obtenues en moyenne par Neal Erickson, et place ces mult ipl ica-

teurs à diodes planaires dans le tr io de tête au niveau mondial .  

b) Les tr ipleurs de fréquences à diodes HBV : l ’Université de Vir-

ginie détenait  jusqu’au mois de juin 98 le record d’eff icacité avec un tr ipleur 

de fréquences,  grâce des diodes varactors HBV sur substrat GaAs ;  4% de 

rendement et 2mW à 270 GHz avaient été obtenus [Stake 98].  Un saut tech-

nologique a depuis été franchi par l ’IEMN, avec des diodes à hétérostructures 

                                                 
10 S t a tospher i c  Observa to ry  For  In f ra red  As t ronomy ( t é l e scope  de  2 .5m embarqué  sur  av ion ) .   
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sur substrat InP. Ces diodes cumulent plusieurs avantages :  el les sont tout 

d’abord réal isées à part ir  d’un matériau semi-conducteur à grande mobil i té 

électronique, le phosphure d’ indium, ensuite,  grâce à la remarquable symétrie 

de la barrière,  el les permettent la génération des harmoniques impairs seule-

ment,  enfin,  et c’est sans doute le principal ,  la modulation de capacité 

(Cm in/Cm a x) est très élevée, dans un rapport de 1 à 5,  voire même dans un 

rapport 1 à 6.  Par comparaison, une diode Schottky varactor a une capacité 

de jonction qui peut être modulée dans un rapport de 1 à 3 ou 1 à 4 maxi-

mum. 

La technologie développée à Li l le ,  permet d’ intégrer plusieurs barrières (2 

pour l ’ instant) sur la même couche épitaxiée,  doublant ainsi  la tension 

d’avalanche du composant tout en divisant par deux sa capacité.  De plus i l  

est possible de mettre en série un nombre important de diodes,  ce qui produit 

le même effet que l ’empilement des barrières,  à un point près :  la résistance 

série et les capacités parasites augmentent beaucoup plus vite en mult ipl iant 

le nombre d’anodes qu’en mult ipl iant le nombre de barrières (on retrouve le 

problème des diodes planaires à canal de surface qui sont désavantagées par 

rapport aux diodes à canal vert ical) .  
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Fig.  1.7 :  diode HBV IEMN à quatre barrières.  La modulation de capacité 

est de 1  à 5.  On note aussi  la tension d’avalanche élevée. 

 

 

 

Fig.  1.8 :  diode HBV IEMN à doubles barrières avec 

quatre anodes en série,  soit  l ’équivalent de 8 barrières au total .     

 

Plusieurs diodes de l ’IEMN ont été testées depuis la mi-98. Au Rutherford 

Appleton Laboratory,  l ’équipe de Chris Mann a obtenu 5% de rendement et 5 

mW de puissance de sortie à 216 GHz (résultat amélioré par la suite avec 7% 

de rendement) [Mélique 6/98].  Au DEMIRM, une diode de plus faible capacité 

a été testée dans un tr ipleur de fréquence conçu par Matra Marconi Space à 

Toulouse avec la part icipation du DEMIRM. Les rendements obtenus ont dé-

passé 12% à 246 GHz. La puissance produite a atteint le record mondial  de 

9.55 mW pour un rendement de 10.7%. [Mélique 11/98].  
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En dehors des doubleurs équil ibrés qui seront décrits en détai l  aux chapitres 

deux et trois ,  et des mult ipl icateurs MMIC conçus par Jean Bruston, les mul-

t ipl icateurs planaires reprennent en général  la structure proposée par Archer.  

La diode à whiker est s implement remplacée par une diode planaire.    

 

Substrat en quartz
Court-circuit de  sortie

Guide d’entrée Fo Diode planaire HBV

Signal de sortie à 3 Fo

Filtre passe bas

Antenne

Contact de masse

 
 

Fig.  1.10 :  schéma d’un tr ipleur de fréquence uti l isant une diode planaire 

HBV ; la classique diode à whisker a cédé sa place à une diode planaire.  

Compte tenu de la symétrie de la barrière aucune polarisat ion du composant 

n’est nécessaire.  

 

1.3. Le cadre et les objectifs de la thèse 

Ma thèse porte sur la modélisat ion et la conception de mult ipl icateurs de fré-

quences uti l isant des diodes planaires aux longueurs d’ondes mil l imétriques et 

submil l imétriques.  Le paragraphe précédent a précisé l ’ intérêt pratique de la 

technologie planaire en terme de f iabi l i té ,  de reproductibi l i té et d’ intégration. 

I l  a aussi  exposé les possibi l i tés offertes en matière d’addit ion de puissance 

et d’équil ibrage. Au cours des chapitres qui vont suivre,  je montrerai ,  en 
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m’appuyant plus part icul ièrement sur l ’exemple d’un doubleur équil ibré,  où et 

quand intervient le caractère « planaire » du composant.  Je m’attacherai  à 

souligner les aspects qu’ i l  est important de maîtr iser pour concevoir un mul-

t ipl icateur de fréquences uti l isant des diodes planaires.  

1.3.1. Le cadre de l’étude  

( i )  Un mult ip l i cateur à 260 GHz comme osc i l lateur local  d ’un mélangeur subharmoni-

que à 500 GHz :   mon travai l  de thèse s’est inscrit  dans le cadre d’un pro-

gramme de l ’agence spatiale européenne de développement de technologies 

pour les récepteurs hétérodynes submil l imétriques embarqués.  I l  s ’agissait  de 

réal iser une chaîne d’osci l lateur local  à 260 GHz pour pomper un mélangeur 

subharmonique fonctionnant à 500 GHz en vue du satel l i te MASTER. Le 

maître d’oeuvre de ce projet était  Matra Marconi Space à Toulouse. MMS 

avait  la responsabil i té de l ’ensemble du projet et s ’occupait  en part icul ier du 

mélangeur ;  le DEMIRM, quant à lui ,  avait  la responsabil i té de l ’osci l lateur 

local .  

Ainsi ,  fus-je chargé de réal iser une source à 260 GHz, suffisamment puissante 

pour pomper le mélangeur.  En réal i té,  au début du projet ,  i l  n’était  pas faci le 

de savoir quel le puissance al la it  être nécessaire.  MMS espérait  pouvoir faire 

fonctionner le mélangeur avec 5 mW, mais 7 mW paraissaient plus réal istes.  

I l  faut souligner que très peu d’ information était  disponible ;  donner une 

spécif icat ion précise était  donc très dél icat .  Le problème était  d’autant plus 

crucial  que le meil leur résultat obtenu avec des diodes planaires était  de 5.5 

mW à 270 GHz avec une source de 45 mW (résultat amélioré par la suite en 

jui l let  96, avec jusqu’à 8 mW). 

( i i )  La disponibi l i t é  des  composants  :  au début de l ’année 1996, l ’Université de 

Virginie (UVa) ne proposait  qu’un nombre très restreint de diodes varactor 

planaires ;  de plus,  la NASA qui avait  f inancé leur fabrication avait  la priorité 

sur les meil leures unités.    

En janvier 1996, le Jet Propult ion Laboratory avait ,  quant à lui ,  entrepris de-

puis peu la réal isat ion de composants de même type, mais ceux-ci n’étaient 

pas disponibles commercialement.  
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En Europe, après l ’arrêt du développement des diodes Schottky à Whisker à 

l ’Université de Cork, seules les Universités de Lil le et de Darmstadt travai l-

la ient dans le domaine. Dans cette université al lemande, la conception et la 

réal isat ion de composants étaient en cours mais étaient l iées à des projets 

bien précis auxquels nous ne part icipions pas.  L’Université de Lil le ,  quant à 

el le ,  à travers l ’Institut d’Electronique et de Micro-électronique du Nord, bé-

néficiait  d’une longue expérience de la technologie planaire puisqu’el le avait  

réal isé dès le début des années 1980 les premiers composants de ce type. 

L’IEMN avait  aussi  travai l lé au début des années 90 sur des composants à 

effet tunnel résonnant,  destinés à la mult ipl icat ion de fréquences [Tanguy 

94] et sur les HEMT; au début 1996, cet inst itut s ’apprêtait  à réal iser des 

diodes varactors planaires à hétérostructures sur substrat InP et ce,  pour des 

fréquences autour de 250 GHz. Cependant,  le début des travaux était  entiè-

rement condit ionné par l ’obtention ou la non obtention de f inancements de 

l ’Agence Spatiale Européenne. 

1.3.2. Choix du dessin  

Je dus travai l ler avec des composants de l ’Université de Virginie.  Après avoir 

examiné toutes les possibi l i tés qui s ’offraient pour réal iser la chaîne 

d’osci l lateur local ,  j ’a i  décidé d’étudier la structure de doubleur équil ibré pro-

posée par Neal Erickson, car les puissances obtenues avec ce disposit if  

étaient très supérieures à cel les produites par d’autres types de mult ipl ica-

teurs planaires.  Lorsque j ’a i  pris cette décision, ce choix paru « r isqué » car i l  

posait  d’évidents problèmes technologiques et théoriques :  nous ne dispo-

sions d’aucun acquis,  tant au niveau de la réal isat ion du fi l tre DC, du montage 

des diodes que de la théorie,  assez jalousement protégée par Neal Erickson à 

l ’époque. 

L’alternative la plus intéressante était  la réal isat ion de tr ipleurs de fréquen-

ces.  I ls avaient l ’avantage de nécessiter une source fonctionnant à une fré-

quence plus basse :  86 GHz contre 130 GHz pour une chaîne uti l isant un 

doubleur de fréquences.  A 86 GHz les sources étaient nettement plus puis-

santes et plus faci les à obtenir commercialement.  Cependant cette solution a 

été écartée car la qual ité des composants nécessaires à la réal isat ion du tr i-

pleur n’était  pas suffisante [Crowe 2/96].  
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Aujourd’hui ,  en cette f in d’année 1998, l ’équipe de M. Lippens vient 

d’obtenir les meil leurs résultats mondiaux à 250 GHz avec des diodes planai-

res à hétérostructures destinées aux tr ipleurs de fréquences.  Le rendement de 

conversion est quatre fois plus important que celui obtenu à l ’UVa avec des 

diodes similaires et la puissance produite est très importante (9.5mW et 

10.7% d’eff icacité à 246 GHz). Ce résultat vient changer singulièrement les 

données.  

1.3.3. Méthodologie  

Il  me fal lu choisir  une voie permettant d’apporter ma contribution à la com-

munauté des concepteurs de mult ipl icateurs de fréquences tout en dévelop-

pant un osci l lateur fonctionnel pour le projet avec MMS. Le mult ipl icateur 

que j ’a i  choisi  d’étudier et de réal iser était  l ’oeuvre d’un chercheur américain,  

ce qui impliquait  que ma thèse n’al la it  pas reposer sur cette seule réal isat ion, 

mais que cette dernière n’était  que le support matériel  à ma thèse ;  j ’a i  a insi  

comparé plusieurs méthodes d’analyse de la structure retenue, étudié 

l ’ influence des principaux paramètres afin de faire un bi lan de ce qu’ i l  est 

important de maîtr iser pour la conception et la réal isat ion des chaînes 

d’osci l lateurs locaux aux longueurs d’onde submil l imétriques,  sans négl iger 

aucun aspect.  

J ’a i  commencé ma thèse par une étude système dont l ’objet était  de choisir  un 

dessin de mult ipl icateur à étudier.  I l  fut le fruit  d’une réflexion basée sur les 

résultats les plus récents concernant les mult ipl icateurs et les sources fonda-

mentales,  ainsi  que sur les prévisions quant à la venue de nouveaux compo-

sants.  Puis vint la phase d’étude proprement dite du fonctionnement du mul-

t ipl icateur.  En paral lèle,  je me suis attaché à des aspects plus technologiques :  

la réal isat ion concrè te  d’un mult ipl icateur à 260 GHz exige un certain travai l  

d’ordre technologique afin d’obtenir un résultat s ignif icat if .  Celui-ci  

s ’apparente parfois plus au travai l  du mécanicien ou du même du chirurgien, 

qu’à celui  de l ’é lectronicien, mais i l  est incontournable dans la mesure ou on 

ne peut pas toujours le déléguer.  Ne pas s ’ intéresser au « matériel  » ,  dans une 

discipl ine à caractère essentiel lement technologique, est à mon avis un non 

sens.  
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Les premiers résultats expérimentaux ont confirmé certaines analyses.  Par 

contre,  avec le modèle simple que je possédais ,  i l  m’était  impossible d’al ler 

beaucoup plus loin dans la conception des mult ipl icateurs.  J ’a i  donc entrepris 

de construire un modèle de type circuit  pour optimiser certains des paramè-

tres l ibres de ma structure.   

 Je me suis heurté à plusieurs diff icultés d’ordre théorique qui m’empêchèrent 

de terminer complètement ce travai l .  Néanmoins,  le modèle et les s imulations 

qui en découlèrent,  m’ont permis de mettre en lumière certains phénomènes 

dont je n’aurais pu soupçonner l ’existence autrement.  Le modèle a permis 

d’apporter une modification importante au prototype et d’améliorer ses per-

formances à 260 GHz. Je montrerai  comment je pense par la suite le complé-

ter.  

La conception est une étape qui débouche sur une réal isat ion concrète ;  la- 

quel le ne prend réel lement corps que lorsqu’el le a produit des résultats expé-

rimentaux quantitat ifs .  Pour les chaînes d’osci l lateurs locaux, i l  y a deux va-

leurs qui classent,  pour ne pas dire qui déf inissent ,  un mult ipl icateur au sein de 

la communauté :  sa puissance de sortie et son rendement ;  aujourd’hui i l  faut 

ajouter sa bande passante instantanée, mais c’est assez récent (2 ans) -  Rien 

d’autre ne compte - Je me suis donc part icul ièrement investi  pour mettre en 

place une procédure de mesure de puissance r igoureuse afin de posit ionner le 

plus justement possible mes résultats .  J ’exposerai  en annexe ce travai l ,  et  les 

innovations que j ’a i  apportées.  

Au cours d’une thèse s’aff ine peu à peu la perception des différents aspects 

de la discipl ine que l ’on sert .  Au début,  les diodes planaires passaient pour 

des composants au champ d’application très étroit .  Je pensais que la tai l le des 

anodes et la longueurs des f ingers déterminaient très précisément la plage de 

fréquence sur laquel le le composant pouvait  être uti l isé,  et qu’en dehors de 

cette plage, i l  ne fonctionnait  pas,  ou très mal.  De surcroît ,  la forme spécif i-

que des plots de contact des diodes l imitait  son usage, de même que les do-

pages définissaient précisément la puissance admissible par celui-ci .  I l  sem-

blait  donc indispensable de travai l ler en même temps sur la définit ion du 

composant que sur le dessin du circuit  du mult ipl icateur.  Ce sentiment pro-
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venait  en grande part ie du fait  qu’ i l  y avait  très peu de mult ipl icateurs à dio-

des planaires,  et que cette technologie en était  à ses débuts.  

Trois ans après,  i l  faut être plus nuancé. Comme nous le verrons par la suite,  

les mesures montrent qu’un même composant,  dessiné pour fonctionner à 

270 GHz, peut fonctionner aussi  bien, voire mieux, à 220 GHz. De même que 

des diodes à hétérostructures ont donné d’excel lents résultats dans des blocs 

mult ipl icateurs qui n’étaient pas étudiés pour les uti l iser .  S’ i l  semble évident 

qu’ i l  soit  préférable de concevoir en même temps la diode planaire et le cir-

cuit  du mult ipl icateur,  ce n’est pas obligatoire :  i l  suffit  d’avoir un catalogue 

de diode, avec des capacités de jonction et des longueurs de f inger échelon-

nées,  ainsi  que des plots de connexion réduits au minimum, pour travai l ler 

avec des diodes planaires quasiment comme avec des diodes à whisker.  

Cette dernière analyse servira de point de départ à une synthèse des diffé-

rents points à maîtr iser pour t irer partie pleinement de la technologie pla-

naire.  Nous comparerons deux types d’approches,  toujours en concurrence :  

le tout intégré et l ’hybride.  

 



40 



41 

2. Conception et réalisation d’un prototype de doubleur de 

fréquences à diodes planaires fonctionnant à 260 GHz  

 
2.1. Description générale du doubleur équilibré proposé par 

Neal Erickson 

Ce multipl icateur a été proposé à la f in des années 1980  par Neal Erickson, 

tout d’abord avec des diodes à whisker,  puis avec des diodes planaires dessi-

nées spécialement.  

2.1.1. Schéma 

Le signal de pompe à 130 GHz est acheminé au composant par un guide 

d’onde rectangulaire.  La puce qui contient les diodes est placée dans le guide 

d’onde d’entrée paral lèlement aux l ignes de champ électrique. Elle contient 

un réseau symétrique de quatre anodes répart ies en deux branches :  

495 µm

13
0 µ

m

Plot central

Finger 50µm
Anodes :
CJ (0) = 22 fF
Rs = 2.5 Ω
Vbr = 5.5 V

Finger 40µm

 

Fig.  2.1 :  Diode UVA SB3T2-B0. 

Ses deux extrémités sont brasées sur les parois du guide, au mil ieu des grands 

cotés.  Le plot central  de la puce est ,  quant à lui ,  connecté à l ’une des extré-

mités d’une t ige conductrice placée au centre du guide d’entrée,  paral lèlement 
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à l ’axe de propagation de l ’onde incidente.  L’autre extrémité de la t ige est 

rel iée à un fi l tre de courant continu qui permet de polariser le composant.  La 

t ige ainsi  que le guide d’entrée et le guide de sortie définissent trois sections 

très importantes du mult ipl icateur :  

-  la  se c t ion A  est constituée du guide rectangulaire d’entrée et de la t ige placée 

en son centre.  L’ensemble forme un guide coaxial  dont la section extérieure 

est rectangulaire.  

-  la  se c t ion B  est aussi  un guide coaxial .  L’âme est toujours la même tige 

métal l ique mais le conducteur extérieur est cette fois ci  à sec t ion carrée .  

-  la  transi t ion de sor t i e  est constituée de la t ige,  du guide d’onde rectangulaire 

de sort ie ainsi  que d’un court-circuit  mobile.  L’ensemble forme une cavité qui 

permet de coupler au guide de sort ie l ’harmonique deux du signal de pompe, 

produit par les diodes.  

 

Filtre DC

Eout

Transition
de sortie

Ein(ω0.t)

Court-circuit de sortie

Diode

Section ASection B

Guide d’entrée

Guide de sortie

Guide coaxial

 
 
 
 

Fig.  2.2 :  Vue longitudinale  du doubleur équil ibré.  



43 
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Filtre DC

130 GHzDiode

guide d’onde d’entrée
Guide de
sortie  

Eout

260 GHz

Section ASection B

 
Fig.  2.3 :  Vue de dessus du doubleur équil ibré (échel le réduite) .  

 
 
 

2.1.2. Les modes de propagation en entrée 

Le signal de pompe à 130 GHz est véhiculé par le guide d’onde d’entrée jus-

qu’au composant suivant le mode transverse électrique TE1 0.  Les l ignes de 

champ électrique sont paral lèles au petit  côté du guide. 

Lorsque l ’onde arrive sur la l igne coaxiale,  el le ne change pas de mode de 

propagation. Le mode reste transverse électr ique, seul le guide d’onde 

change. La f igure 2.4 montre les l ignes de champ électrique à la fréquence 

fondamentale dans le guide d’onde d’entrée et dans la section A du guide 

coaxial .  On constate une grande simil i tude. Les l ignes de courant au niveau 

des parois des guides (non représentées ici)  ne sont pas non plus perturbées 

par le changement de guide. Dans ces condit ions,  l ’adaptation entre les deux 

guides doit être bonne. Des simulations électromagnétiques tr idimension-

nel les ont confirmé cette hypothèse, en montrant que l ’onde incidente ne su-

bissait  qu’une réflexion très minime (deux pour mil le) à la jonction des deux 

guides d’ondes et ce,  sur une très large plage de fréquences.  La longueur 

d’onde guidée dans les deux structures est évidemment quasiment identique. 
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Mode TE10 incident :

Z

Y

X

- a/2 a/2

Mode TE du guide coaxial :

Z

 
 
 
 
 
 

Fig.  2.4 :  Ligne de champ électr ique dans le guide rectangulaire d’entrée 
et la section A du guide coaxial .  

 
 
 
Par contre,  dans la section B du guide coaxial ,  le mode transverse électrique 

est sous coupure car la dimension latérale du conducteur extérieur est trop 

petite ( la section est carrée et non plus rectangulaire) .  Après cette section de 

petite dimension, se trouve le guide d’onde de sortie,  évidemment sous cou-

pure pour le s ignal d’entrée.  Nous avons alors la configuration suivante :  
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TE10

Filtre DC

Diode Guide d’entrée

Coax. TE

Court-circuit

Mode TE 
sous coupure

Guide de sortie

 
 
 
 

Fig.  2.5 :  Champ électrique à la fréquence d’entrée (130 GHz). 
 
 
 
 

TE10

Filtre DC

130 GHzDiode

coax. TE

Guide d’onde d’entrée
Guide d’onde

de sortie

 
 
 

Fig.  2.6 :  Champ électrique à la fréquence d’entrée (130 GHz). 
 
 



46 

2.1.3. Les modes de propagation en sortie - description préliminaire  

 

Filtre DC

Diode

Guide de sortie 

TEM

TM11

TE10

Court-circuit

Mode TM11
sous la coupure 

 
 
 

Fig.  2.7 :  Champ électrique à la fréquence de sort ie (260 GHz). 
 
 
Le signal produit à l ’harmonique 2 par les diodes est créé dans le guide 

d’entrée au début de la section A, à la frontière du guide rectangulaire et du 

guide coaxial .  Comme je vais le démontrer au paragraphe suivant,  le s ignal de 

sortie à l ’harmonique deux est couplé au guide coaxial  suivant le mode de 

propagation transverse électromagnétique (TEM). I l  est ensuite couplé au 

guide rectangulaire de sortie grâce à une transit ion guide coaxial  / guide rec-

tangulaire,  identique sur le principe à cel les uti l isées à basse fréquence. 

Pour expliquer que le s ignal de sort ie se couple à la l igne coaxiale et non pas 

au guide rectangulaire d’entrée,  i l  faut comparer les l ignes de champ électri-

que du mode TEM à cel les des modes guidés du guide rectangu-

laire [Marcuvitz 1] :  
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TE10 :

Y

TEM :

Z X

- a/2 +a/2

TE20 :

TM11 : 

 

Fig.  3.8 :  l ignes de champ électr ique pour les différents modes à 260 GHz. 

 

Les modes guidés transverses électr iques TE1 0 et TE2 0 du guide rectangulaire 

et le mode TEM de la l igne coaxiale ont des l ignes de champ qui n’ont pas la 

même symétrie.  Ceci interdit  tout couplage d’énergie entre eux. En revanche, 

entre le mode TM1 1 du guide rectangulaire et le mode TEM de la l igne 
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coaxiale i l  y a compatibi l i té des l ignes de champ. Si  un couplage était  possible 

une part importante de l ’énergie produite à l ’harmonique deux serait  perdu 

( le s ignal remonterait  vers l ’entrée ! ) .  Le seul moyen d’éviter cette perte est 

de mettre le mode TM1 1 sous la coupure en réduisant la hauteur du guide 

d’onde d’entrée avant l ’ interface entre les deux guides,  sur une distance suffi-

samment longue pour que le champ évanescent du mode TM1 1 soit  complète-

ment atténué. En pratique cette distance est de l ’ordre de 500 microns, lon-

gueur très petite qui ne pose aucun problème de réal isat ion. Le signal de sor-

t ie à l ’harmonique deux ne peut donc pas être couplé au guide d’entrée.  

Ainsi ,  sans aucun f i l t rage ,  l e  s ignal  produi t  à l ’harmonique 2 es t  découplé  du c ir cui t  
d ’entrée .  Ce n’est pas là le moindre intérêt du dessin.  
 
Remarque :  i l  faut  prendre en compte les petites dissymétries dues au compo-
sant et aux imperfections du montage :  a insi ,  s i  le composant est décalé sui-
vant la direction OY, le mode TE1 0 à l ’harmonique 2 est créé.  Si  en plus i l  
existe une dissymétrie suivant OX, le mode TE2 0 est excité.  

 
 

2.1.4. L’équilibrage et sa remise en question 

La symétrie du composant fait  que le doubleur est équil ibré à l ’entrée.  En 

effet au point central  de symétrie,   le circuit  est « vu » de la même ma-

nière sur les deux alternances du signal de pompe :   s i  sur une alternance une 

branche est passante,  l ’autre branche est bloquante.  Une branche équil ibre 

l ’autre.  A l ’harmonique deux, par contre,  on peut considérer qu’ i l  y a deux 

demi-circuits identiques en paral lèle.  Le montage se comporte comme un cir-

cuit  à une seule diode et i l   n’y a plus équil ibrage. 

 
Ce doubleur a pour intérêt principal le découplage simple entre le s ignal de 

pompe et le s ignal de sort ie à l ’harmonique deux. Par contre  i l  ne permet 

pas d’empêcher la génération d’harmoniques impairs  comme cela pu être 

dit  jusqu’à présent.  Cette inexactitude, qui n’a que peut d’ incidence sur les 

performances globales du mult ipl icateur,  provient d’une représentation cir-

cuit  du montage qui ne traduit pas tous les phénomènes électromagnétiques 

en jeu. Je vais détai l ler maintenant ce point important.  
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( i )  Calcul  des  courants  dans chaque branche :  considérons les courants circulants 

dans les deux branches du composant.  Ceux-ci  sont créés lors de l ’ interaction 

entre les diodes et le s ignal de pompe de pulsation ω 0  = 2.π . f 0  .  S’ i l  n’y pas 

d’ instabi l i té11,  le s ignal fondamental impose à lui  seul la pulsat ion de tous les 

courants dans les diodes [Manley 56],  [Penfield 62].  On peut alors décompo-

ser le courant dans chaque branche en une somme de Fourier de pulsat ion 

fondamentale ω 0 .  Notons i 1 ( t )  et i 2 ( t )  les courants dans chacune des branches 

du composant.  L’orientation des courants choisie respecte la symétrie du 

montage, s i  bien que i 1 ( t )  et i 2 ( t )   posit ifs s ignif ie que les diodes sont passan-

tes.  Soit  T  la période du signal de pompe, T =
2

0

π
ϖ

  

Le circuit  étant symétrique, le courant à l ’ instant t  dans une branche est égal 

au courant dans l ’autre branche à une demi période d’écart .  Nous pouvons 

alors écrire :   
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11  Ce  po in t  s e r a  d i s cu té  au  chap i t r e  su ivan t .  
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( i i )  Décomposi t ion des  courants  en sér i es  paires  e t  impaires  :  nous venons de décom-

poser les courants dans chaque branche en deux séries de courants.  La pre-

mière série contient tous les harmoniques pairs,  y compris le courant continu, 

la seconde contient les harmoniques impairs,  y compris le fondamental .  No-

tons ip a i r et i i m p a i r  la série paire et la série impaire.  Nous avons :  

i a e t

i a e t
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les relat ions (2.1) et (2.2) donnent alors :  

i i i

i i i
pair impair

pair impair

1

2

= +

= −





     (2.3) 

( i i i )  Les sources  d ’exc i tat ion des  di f f érents  modes de propagat ion :  considérons main-

tenant les effets produits par la présence des courants i 1  et i 2  dans le compo-

sant :  chaque branche est physiquement constituée d’un petit  f i l  conducteur 

placé suivant les l ignes de champ électrique,  connecté d’un coté à la paroi du 

guide rectangulaire,  de l ’autre coté à l ’âme du guide coaxial ,  et entrecoupé au 

mil ieu par les diodes.  Dans chacun des fi ls  conducteurs circulent les courants 

i 1  ou i2 suivant la branche. Ensemble,  ces deux fi ls  forment une antenne ,  qui 

permet de coupler le s ignal de pompe au composant mais aussi  de coupler le 

s ignal de sortie au guide coaxial  et au guide rectangulaire d’entrée.  Le cou-

plage du signal de sortie à l ’un ou à l ’autre guide dépend simplement de 

l ’orientation du courant dans les branches 1 et 2.  C’est à ce point précis qu’ i l  

faut dist inguer les courants pairs des courants impairs :  

La relat ion (2.3) traduit le fait  que les courants pairs circulant dans les bran-

ches 1 et 2 forment deux l ignes de courants symétriques l ’une de l ’autre par 

rapport à l ’âme centrale du guide coaxial .  Ces l ignes de courant ont alors la 

même symétrie que cel le des l ignes de champ électrique du mode TEM. Elles 

excitent alors celui-ci .  Par contre,  el les ne permettent pas de coupler l ’énergie 

des harmoniques pairs sur les modes transverses électriques du guide rectan-
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gulaire d’entrée.  Ainsi  nous retrouvons le résultat du paragraphe précédent,  

c’est à dire que l ’harmonique deux qui nous intéresse,  ne remonte pas par le 

guide d’entrée.  

Pour les courants impairs,  c ’est l ’ inverse :  les l ignes de courant dans les bran-

ches 1 et 2 sont orientées dans le même sens, comme les l ignes de champ 

électrique du mode TE1 0.  Elles excitent donc celui-ci .  Le mode TE1 0 ainsi  

créé peut alors être guidé aussi  bien par la première section du guide coaxial  

(section A) que par le guide rectangulaire d’entrée.  Les harmoniques impairs 

sont donc générés et se couplent au guide d’entrée.  I l  y a perte d’énergie.  Ce 

raisonnement est bien sûr val ide aussi  pour le fondamental ,  en considérant 

que l ’onde circule dans le guide rectangulaire en sens inverse par rapport aux 

autres harmoniques impairs:  c ’est l ’excitat ion. Remarquons que la génération 

d’harmoniques impairs par le composant n’est possible que si  le point mil ieu 

est rel ié à l ’âme du guide coaxial  [Bradley 97] 

 

E0 (ω0.t)

Epair

Epair

i1(t)

i2(t)

Eimpair

Eimpair 

guide rectangulaire guide coaxial

iimpair

iimpair

ipair

ipair

 

 
Fig.  2.9 :  Courants et champ électrique aux différents harmoniques.  



52 

( iv) Les l ignes  de courant à la sur face  de l ’âme du guide coaxial  :   

Le schéma ci-dessous représente les l ignes de champ électrique et les l ignes 
de courant des modes TEM et TE du guide coaxial  à la surface de l ’âme. 
 

i
-i

i
i

TE :

TEM : 

 
 

Fig.  2.10 :  Lignes de courant à la surface de l ’âme du guide coaxial  
en fonction du mode de propagation.  

 
 
Pour le mode TEM, les l ignes de courant sont toutes orientées dans le même 

sens tandis que pour le mode TE, el les forment deux nappes identiques mais 

de sens opposé. Si  on considère le courant total  circulant dans la t ige on ob-

tient une valeur non nulle pour le mode TEM mais on obtient zéro pour le 

mode TE. 

(v)  Le piège  du schéma équivalent  :  d’après ce qui précède nous pouvons déduire 

que le courant total  circulant dans l ’âme du guide coaxial  est nul pour tous 

les harmoniques impairs.  Ce résultat se retrouve beaucoup plus simplement 

en appliquant la loi  de Kirschoff au noeud central  du composant :  

i i i itotal pair= + = ⋅1 2 2    (2.4) 
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Là le piège est évident :  s i  on écrit  que le s ignal de sortie est donné par le 

valeur du courant circulant dans la t ige au voisinage du  noeud central ,  on 

écrit  i i i isortie pair= + = ⋅1 2 2  et on él imine de fac to  tous les harmoniques impairs.  

On ne peut remplacer la t ige centrale par un simple f i l  sans s ’assurer que seul 

le mode TEM circule dans le guide coaxial .  

(v) Propagat ion du mode TE dans l e  guide coaxial  :  le mode TE1 0 peut se propager 

dans la section A de la l igne coaxiale car ses dimensions latérales sont gran-

des.  Par contre la section B est un tronçon de guide coaxial  aux dimensions 

plus réduites.  Sa section extérieure est carrée,  de 400 microns de côté environ 

et son âme a un diamètre de 100 microns. Une formule approchée de la fré-

quence de coupure s’obtient en considérant que pour le mode TE1 0,  le guide 

coaxial  est constitué de deux demi guides rectangulaires recourbés.  La lon-

gueur d’onde de coupure est alors λ c=2.π . rm o yen où rm o yen est peut différent 

de la moyenne du rayon de l ’âme et du rayon du conducteur extérieur.  Le 

mode TE s’avère ainsi  être sous coupure jusqu’à environ 400 GHz. I l  faudrait  

déterminer plus précisément la fréquence de coupure de ce mode, car 

l ’harmonique trois du signal fondamental  (à 130 GHz) peut être éventuel le-

ment guidé par cette section de guide ;  les harmoniques cinq et suivants sont,  

quant à eux, guidés de façon certaine. 

 (vi )  L’ imposs ibi l i t é  de  couplage des  harmoniques impairs  au guide de sor t i e  :    

Pour montrer que le  mode TE de la l igne coaxiale ne peut pas se coupler au 

guide de sortie,  i l  faut considérer ou bien le champ à l ’ interface des deux gui-

des,  ou bien les courants dans la t ige au niveau de la transit ion. J ’ai  choisi  de 

considérer les courants dans la t ige pour reprendre les résultats de l ’étude 

précédente :  

Les harmoniques impairs sont guidés par le guide coaxial  suivant un mode 

transverse électrique qui génère deux nappes de courant à la surface de l ’âme 

centrale en sens opposé. Au niveau de la transit ion ces deux nappes de cou-

rant sont deux sources excitatr ices placées au même endroit mais de sens op-

posé, leur effets s ’annulent donc mutuel lement.   



54 

Eimpair

guide rectangulaire de sortie

guide coaxial

Eimpair

iimpair

iimpairiimpair

Eimpair

guide rectangulaire de sortie

Eimpair

guide coaxial

Eimpair Eimpair

 

 

Fig.  2.11 :  les sources de courant au niveau de l ’ouverture ne permettent pas 

de coupler de l ’énergie au guide rectangulaire :  chaque source génère un 

champ qui est détruit  par l ’autre (théorème de superposit ion).  

 

Ainsi  les harmoniques impairs ne peuvent se coupler au guide de sortie.  I l  est 

donc normal de mesurer à la sort ie de très faibles taux à l ’harmonique trois .  

La mesure devrait  donc être effectuée à l ’entrée du multipl icateur.  

 

2.2. Premier dessin du doubleur équilibré à 260 GHz 

Comme je l ’a i  expliqué en introduction, le doubleur équil ibré que j ’a i  conçu 

est directement inspiré de celui Neal Erickson [Erickson 93, 94].  Le compo-

sant uti l isé a été dessiné par lui  pour un doubleur à 270 GHz. Dans ce para-

graphe j ’explique en détai l  les conséquences qu’ impliquent l ’ut i l isat ion d’un 

composant planaire déjà dessiné et réal isé.  Nous verrons qu’un certain nom-

bre de paramètres sont alors imposés.  

2.2.1. Schéma général 

Par rapport au dessin original de Neal Erickson, celui-ci  possède en plus un 

élément de réglage très important en entrée :  un double stub situé à une lon-

gueur d’onde guidée du composant.  L’un des stubs est s itué dans le plan E du 
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guide d’entrée,  l ’autre dans le plan H. En Sortie un stub plan E est placé à 

une longueur d’onde de la transit ion de sortie.  
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Fig.  2.12 :  Schéma du doubleur équil ibré à 260 GHz 
 
 

L’emplacement pour le composant est une encoche longue qui atteint le fond 

du guide d’entrée.  Ceci permet d’avoir une plage large pour placer le compo-

sant.  Une erreur de conception à ce niveau peut être rattrapée à posteriori  

sans grande diff iculté.  

2.2.2. Les paramètres libres  

( i )  La posi t ion du composant dans la cavi t é  d ’entrée  :  el le donne directement la lon-

gueur de la section A de guide coaxial .  Cette longueur est très importante 

pour l ’adaptation du signal d’entrée au composant.  En effet ,  à la fréquence 

fondamentale,  le composant est s itué sur l ’équivalent d’une l igne de transmis-
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sion terminée par une charge proche d’un court-circuit12.  L’ impédance rame-

née par la charge au niveau du composant doit permettre d’adapter ce dernier 

à la l igne. L’emplacement optimal du composant dépend de ses caractérist i-

ques.  

La posit ion du composant est en revanche beaucoup moins crit ique pour 

l ’adaptation du signal de sortie.  En effet ,  les sections coaxiales A et B peu-

vent être d’ impédances très voisines,  s i  bien que la longueur à prendre en 

compte pour l ’adaptation de l ’harmonique deux, peut être simplement la 

somme des deux longueurs.  La section B permet donc d’optimiser 

l ’adaptation de sortie.   Pour un meil leur couplage, i l  est bien sûr possible 

d’ introduire d’autres sections coaxiales ;  c ’est ce qui est fait  désormais par 

Neal Erickson [Erickson 3/97].  

 ( i i )  L’impédance de la se c t ion A de guide coaxial  :  Si  la longueur de cette section 

est très importante pour le couplage d’entrée,  son impédance est aussi  à 

considérer avec attention. I l  faut tout d’abord dist inguer les deux modes de 

propagation. A l ’entrée l ’onde circule le long du guide coaxial  suivant un 

mode transverse électrique, alors que l ’onde de sortie (à l ’harmonique deux) 

se propage suivant le mode transverse électromagnétique. Dans ce dernier 

cas,  le calcul de l ’ impédance est s imple et ne pose aucun problème de défini-

t ion ;  pour le mode TE en revanche, un problème de définit ion se pose ;  je 

reviendrai sur ce point très important au chapitre concernant la modélisat ion. 

Pour ces deux modes de guidage, le diamètre de l ’âme du guide coaxial  ainsi  

que la hauteur du guide rectangulaire,  sont les deux paramètres qui détermi-

nent l ’ impédance de la l igne. La hauteur du guide étant  imposée, i l  reste le 

diamètre de l ’âme pour ajuster l ’ impédance. En pratique i l  ne sera pas possi-

ble de réal iser une l igne d’ impédance supérieure à environ 100 Ω ,  car le dia-

mètre de l ’âme serait  trop petit .  De même une impédance faible nécessiterait  

un grand diamètre,  ce qui poserait  un problème de connexion au plot central  

du composant.  

                                                 
12 Le  coef f i c i en t  de  r é f l ex ion  en  bout  de  l i gne  se r a  donné  au  chap i t r e  concer -

nan t  l ’ é l abora t ion  d ’un  modè le  c i r cu i t  du  mul t ip l i ca teur .  
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( i i i )  La longueur e t  l ’ impédance de la se c t ion de guide coaxial  B :  la longueur peut 

être choisie l ibrement,  l ’ impédance quant à el le ne pourra pas faci lement 

prendre des valeurs très élevées,  compte tenu des contraintes sur le diamètre 

de l ’âme et sur les dimensions du conducteur extérieur.  

2.2.3. Les paramètres imposés 

( i )  La dimension des  anodes e t  la longueur des  f ingers  :  ce sont les paramètres qui 

condit ionnent le plus le dessin du multipl icateur.  En effet ,  la capacité de 

jonction l iée à la surface de l ’anode ainsi  que l ’ inductance ramenée par les 

f ingers,  doivent être compensées par le circuit13.  Si  la capacité est trop forte,  

l ’adaptation sera très diff ici le ,  de même pour les inductances.   

( i i )  La hauteur du guide d’entrée  :  comme nous l ’avons expliqué précédemment, 

i l  est nécessaire d’empêcher le s ignal de sortie de remonter vers le port 

d’entrée suivant le  mode TM1 1 en réduisant la hauteur du guide. Le concep-

teur détermine ainsi  une valeur qui va f ixer la tai l le du composant.  Dans no-

tre cas la hauteur est déjà f ixée (on achète le composant) ,  ce qui nous enlève 

un degré de l iberté important dans le choix des impédances des différentes 

sections de guides.  

2.2.4.  Choix et détermination des dimensions 

( i )  Déterminat ion de la pos i t ion du composant :   C’est le point qui m’a posé le plus 

de diff icultés,  aussi  vais- je détai l ler la démarche qui fut la mienne, en préci-

sant le contexte du début de l ’étude. Même si  certains aspects développés 

dans ce paragraphe ne sont pas purement scientif iques,  j ’a i  voulu les inclure 

pour montrer comment i ls  intervinrent.  

a) Le contexte  :  Je savais par Neal Erickson lui-même qu’une erreur 

de posit ionnement entraînerait  un non fonctionnement pur et s imple du mul-

t ipl icateur.  Un mult ipl icateur mal réglé dél ivre une puissance pratiquement 

égale à zéro, non décelable avec une sonde bolométrique classique, fonction-

nant à la température ambiante ;  seul un détecteur très sensible,  comme 

l ’analyseur vectoriel  ABmm est capable de détecter des signaux très faibles 

                                                 
13 Ce  se r a  l ’ ob je t  du  chap i t r e  su ivan t .  
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( inférieurs à 1pW voire même inférieurs à 10fW suivant les détecteurs uti l i -

sés) .   

Je pensais aussi  que pour bâtir  un modèle f iable,  i l  était  nécessaire d’avoir les 

valeurs de capacité de jonction sur toute la plage de tension (courbe Cj(V)  ) ,  

a insi  que la courbe courant -  tension I(V) .  Or, au moment de la conception, 

je ne disposais pas des composants.  Je dus me contenter de la valeur de la 

capacité à tension nulle Cj(0)  donnée par le catalogue, des valeurs typiques de 

résistances séries et du plan du composant.  Malgré la bonne volonté de 

l ’Université de Virginie,  je n’ai  pu accéder à toute l ’ information uti le ni aux 

modèles équivalents de diodes.  J ’a i  alors choisi  une voie à contre-pieds :  

construire le plus vite possible le prototype tout en me prémunissant de pos-

sibles erreurs d’analyse.  

Pour just if ier le fait  que je n’ai  pas attendu d’avoir un modèle de mult ipl ica-

teur plus r igoureux et uti le ,  je dirais qu’i l  a fal lu attendre six mois,  à part ir  de  

l ’envoi des plans,  pour que l ’atel ier de micro-mécanique démarre la réal isa-

t ion de la cel lule mult ipl icatr ice.  I l  a fal lu encore quatre mois pour réussir le 

premier montage en jui l let  1997, avant que toute la procédure soit  reprise f in 

août 1997 en raison d’un problème mécanique grave. Encore trois mois 

d’efforts furent nécessaires.  Le temps à la mise en place d’une série 

d’expériences dans le domaine des ondes submil l imétriques est parfois très 

important,  s i  bien que l ’on n’arrive pas toujours à vérif ier ses hypothèses et 

ses calculs.  

J ’a i  donc choisi  de bâtir  un modèle précis après avoir eu les résultats des pre-

miers tests.  Comme je le montrerai  au chapitre suivant,  les mesures obtenues 

m’ont beaucoup guidé dans l ’é laboration du modèle équivalent.  

b) première  hypothèse  :  Pour adapter le circuit  à la fréquence fonda-

mentale,  j ’a i  considéré que les diodes devaient être placées là où, naturel le-

ment,  en leur absence, le champ électrique présentait  un maximum. La cavité 

d’entrée,  rappelons le,  était  formée de deux guides bien adaptés l ’un à l ’autre,  

et terminés par une charge proche du court-circuit .  Le raisonnement implicite 

fait  ici  était  que la cavité étant très surtendue, un composant de très petite 

tai l le placé trop loin d’un ventre de champ naturel ,  ne pouvait  déformer la 
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carte des champs pour concentrer sur lui  le champ incident.  Cette concentra-

t ion, ou attraction, était  jugée nécessaire pour que le composant puisse capter 

l ’énergie du signal de pompe. Un corollaire de ce raisonnement était  que les 

caractérist iques des diodes devaient influer assez peu sur la local isat ion opti-

male de la puce.  J ’ai  jugé en fait  que la géométrie de la cavité en guide d’onde 

d’entrée était  plus déterminante pour le couplage que les caractérist iques du 

composant.  I l  est vrai  que ce choix initial  n’était  pas optimum. En effet ,  un 

ventre de champ correspond à une zone de hautes impédances alors que les 

diodes présentent une impédance plutôt moyenne. I l  faut néanmoins considé-

rer que physiquement seulement 800 µm séparent un noeud d’un ventre de 

champ, c’est à dire six fois la largeur de la puce. En effectuant cette mesure, 

j ’a i  voulu surtout éviter les noeuds de champ électrique, l ieu où i l  n’y a natu-

rel lement aucune énergie.  J ’a i  considéré qu’à part ir  de cette posit ion 

moyenne, i l  serait  possible par la suite d’optimiser la local isat ion du compo-

sant.   

c) La deuxième hypothèse  était  que si  le composant était  placé à un 

maximum de champ, alors i l  serait  faci le de rattraper une désadaptation éven-

tuel le par les courts-circuits d’entrée14.  Le raisonnement fait  ic i  est que la ca-

vité d’entrée augmentée de deux sections variables de guides,  pouvait  générer 

n’ importe qu’el le configuration de champ au niveau des diodes.  Ceci fut par-

faitement vérif ié en pratique. 

d) Mesure du maximum de champ é le c tr ique dans la cavi t é  à v ide :   j ’a i  

choisi  de faire réal iser une maquette à 9 GHz pour déterminer les posit ions 

des ventres de champ électrique. La procédure expérimentale était  la sui-

vante :  un câble 50 Ω  de petit  diamètre prenait  la place de l ’âme du guide 

coaxial ,  l ’extrémité du câble étant coupée à ras.  Cette sonde fut déplacée dans 

la cavité d’entrée pour mesurer l ’ intensité du champ. Il  y avait  ici  apparem-

ment un problème :  la carte de champ du mode TE1 0 du guide rectangulaire 

était  totalement incompatible avec la carte de champ du mode TEM propagé 

dans le câble 50 Ω .  I l  ne pouvait  y avoir couplage. En pratique, dû à de peti-

                                                 
14 L ’ impédance  vue  pa r  l e  composan t  e s t  l ’ impédance  ( é l evée )  p résen tée  pa r  l a  l i gne  au  n iveau  des  

d iodes  mise  en  pa ra l l è l e  avec  l ’ impédance  r amenée  pa r  l e s  cour t s -c i r cu i t s .  
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tes imperfections de centrage, existait  un couplage faible mais suffisant pour 

mesurer l ’évolution de l ’ intensité du champ. Avantage :  la sonde perturbait  

très peu la mesure,  l ’énergie couplée étant alors proportionnelle à l ’ intensité 

du champ électrique dans la cavité d’entrée15.  C’est ce qu’ i l  fal la it  précisé-

ment.  Une autre technique aurait  consisté à dégager une f ine fente au som-

ment du guide, et à mesurer l ’ intensité du champ avec un câble coaxial  très 

f in.  J ’a i  préféré la première technique car el le me paraissait  plus simple à 

mettre en oeuvre. 
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Guide d’entrée

Guide de sortie 
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vers l’analyseur

9 GHz provenant de
l’analyseur de réseau

D

Position de la puce

 
 
 

Fig.  2.13 :  Maquette à 9 GHz uti l isée pour la  mesure 
du maximum de champ dans la cavité.  

 
 

( i i )  longueur de la se c t ion B :  La longueur électrique de la l igne coaxiale précé-

dant la transit ion guide coaxial  / guide rectangulaire de sortie,  a été f ixée à 

un quart de longueur d’onde à la fréquence harmonique, pour le mode TEM. 

                                                 
15 Le  coef f i c i en t  de  coup lage  en t re  l e  câb le  50  Ω  e t  l e  gu ide  rec tangu la i r e  r e s t a i t  cons tan t  ca r  i l  ne  

dépenda i t  que  de  l a  géomét r i e  du  câb le  coax i a l  e t  des  l i gnes  de  champ du  mode  TE 1 0  ;  ce s  de r -
n iè res  é t an t  iden t iques  dans  tou te  l a  cav i t é  ;  s eu l e  l ’ i n tens i t é  du  champ var i a i en t .   
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L’impédance de la l igne est d’environ 87 Ω [Handbook].  Le choix d’un tron-

çon de l igne quart d’onde, a été motivé par la nécessité d’avoir une l igne aus-

si  courte que possible,  mais est néanmoins assez arbitraire.  I l  reflète le man-

que de connaissance du fonctionnement du multipl icateur à la fréquence 

harmonique à ce moment de la conception. 

( i i i )  Guide d’entrée  :  la fréquence de la source étant de 130 GHz, i l  y avait  deux 

standards possibles pour le guide d’entrée du mult ipl icateur :  le standard 

WR8 (2.03 x 1.02 mm) uti l isé généralement entre 90 et 140 GHz, et le stan-

dard WR6 (1.65 x 0.82 mm) pour la bande 110-170 GHz.  J ’a i  choisi  le guide 

de plus grandes dimensions pour avoir le moins de pertes possibles dans le 

mult ipl icateur,  mais surtout pour diminuer les pertes dans la source Gunn, 

dans l ’ isolateur et dans le coupleur.  

( iv) Guide d’entrée  rédui t  :  la réduction de la hauteur du guide d’entrée s’ impose 

d’un point de vue théorique par la nécessité de couper le mode TM1 1 à la fré-

quence harmonique. Dans notre cas la valeur exacte de la hauteur est imposée 

par le composant que nous avons acheté.  

J ’a i  également choisi  de réduire localement la grande dimension du guide 

WR8, en la ramenant à cel le d’un guide WR6. Je pensais en effet que le com-

posant que j ’ut i l isais avait  été conçu pour une fréquence plus élevée que la 

mienne (270/320 GHz), et que par conséquent le mult ipl icateur auquel i l  se 

destinait  préférentiel lement devait  avoir un guide d’entrée dans le standard 

WR6. J ’ai  procédé par analogie.  L’autre raisonnement qui vint me conforter 

dans ce choix fut que je devais ainsi  concentrer le champ électrique sur les 

diodes :  en diminuant la tai l le de la cavité,  le composant placé au centre 

voyait  ses dimensions relat ives augmenter.  

(v) Le guide de sor t i e  :  i l  a été choisi  le plus grand possible pour diminuer les 
pertes et s implif ier la réal isat ion. Le standard WR4 (1.09 x 0.55 mm) donné 
pour la bande 170-260 GHz a été retenu :  i l  est mono-mode jusqu’à 274 GHz 
et convient parfaitement à la fréquence de notre projet .  La hauteur du guide 
de sortie est réduite légèrement au niveau de la transit ion l igne 
coaxiale/guide de sortie,  af in de faci l i ter le couplage. Le choix fut là aussi  
fait  par analogie avec ce qu’ i l  se faisait  généralement avec ce type de transi-
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t ion. En effet ,  réduire la hauteur du guide d’onde diminuait son impédance et 
la rapprochait  de cel le de la l igne coaxiale,  faci l i tant ainsi  le couplage. 
 
(vi)  Les s tubs à l ’ entrée  :  en entrée,  j ’a i  placé le stub plan E et le stub plan H, à 
une longueur d’onde en amont de l ’emplacement prévu pour le composant.  
Une distance plus courte aurait  r isqué de perturber les champs produits à la 
fréquence harmonique. La combinaison de ces deux stubs devait  permettre 
d’adapter le composant en entrée.  
 
(vi i )  Les s tubs en sort i e  :   en plus du court-circuit  mobile de sortie,  j ’a i  placé un 

stub série à une longueur d’onde guidée de la transit ion, pour faci l i ter le cou-

plage au guide de sortie.  Due aux contraintes de réal isat ion mécanique, la dis-

tance d’une longueur d’onde n’a pu être réduite.  

(vi i i )  Les courts - c i r cui t s  :  La qual ité des courts-circuits mobiles est détermi-
nante pour le fonctionnement du multipl icateur.  A ces fréquences,  i l  n’est pas 
rare de gagner trois décibels sur la puissance de sortie,  uniquement en rem-
plaçant un court-circuit  par un autre !  Ceci just if ie quelques attentions part i-
cul ières.   
Dans le domaine mil l imétrique et submil l imétrique, i l  y a essentiel lement 

deux types de courts-circuits mobiles :  les courts-circuits avec contact élec-

tr ique, et les courts-circuits sans contact,  dits à pièges.  Lorsqu’i l  s ’agit  de 

guides rectangulaires ( le cas le plus fréquent) ,  les premiers sont réal isés avec 

une lame de cuivre béryl l ium avec laquel le on forme une boucle que l ’on 

soude à l ’extrémité d’un piston. La boucle,  par son élast icité,  touche les pa-

rois du grand côté du guide rectangulaire,  et forme ainsi  un court-circuit .  Le 

piston permet de déplacer la boucle dans le guide. 

La qual ité d’un tel  court-circuit ,  réside dans la capacité ou non de la boucle,  à 

effectuer un bon contact électrique, sur la plus grande part ie des parois du 

grand coté du guide. La répart it ion d’énergie dans le guide d’onde rectangu-

laire,  fait  que le contact électrique sur les parois du petit  côté du guide, n’est 

pas très important pour l ’eff icacité du court-circuit  mobile.   Compte tenu des 

petites dimensions des guides,  la réal isation de tels courts-circuits est ardue. 

I l  y a de plus un autre inconvénient :  la durée de vie du court-circuit  à boucle 

est l imité par l ’usure de la boucle.  Ce phénomène se produit très rapidement 

si  le métal n’est pas assez élast ique ou si  les fr ict ions sont trop fortes.  J ’a i  
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choisi  d’uti l iser des rubans d’acier inoxydable non recuit de 50 microns 

d’épaisseur et dorés par évaporation après soudure électrique sur un mandrin 

d’acier.  Les boucles ainsi  formées se sont avérées être très robustes,  très élas-

t iques et de bonne qual ité16.  Cependant el les peuvent rayer le guide d’onde 

sur les f lancs si  la fr ict ion est importante.  Remarquons qu’au Rutherford Ap-

pleton Laboratory des boucles faites d’un ruban d’or spécial  sont uti l isées.  

Elles viei l l issent plus lentement qu’on pourrait  le penser et assurent une ex-

cel lente qual ité de contact.  

 

E

Guide rectangulaire Boucle en cuivre béryllium Piston mobile

Fig. 2.14 :  Court-circuit  à boucle.  

 

E

Guide rectangulaire

Piston mobileSection de basse impédance Section de haute impédance

Couche d’isolant
 

Fig.  2.15 :  Court-circuit  à pièges.  

 

Les courts-circuits dits à pièges permettent d’obtenir ,  s ’ i ls  sont parfaitement 

bien maîtr isés,  d’excel lentes performances.  Malgré les nombreuses études,  i l  

n’y a pas de modèle de f i l tre qui s ’ impose dans les domaines mil l imétrique et 

submil l imétrique. Dans la plupart des cas,  i ls  sont constitués d’un piston mo-

bile placé dans le guide d’onde, et isolé électriquement des parois du guide. 

                                                 
16 Vo i r  l e s  mesures  p résen tées  au  chap i t r e  su ivan t .  
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Le piston présente à son extrémité,  une série de sections de dimensions et de 

longueurs variables [Mattiocco 92],  [Brewer 82].  

Ce piston forme avec le guide rectangulaire un fi l tre mobile coupe bande. I l  

est possible de représenter l ’ensemble à l ’a ide de l ignes de transmissions,  

dont les impédances et les longueurs électriques sont l iées aux dimensions. 

Malgré les apparences,  la détermination d’un tel  modèle équivalent n’a r ien de 

simple.  Dans les différentes sections plusieurs modes de propagations peu-

vent être excités :  deux modes similaires au mode TE1 1 de la l igne coaxiale,  et  

le mode TEM. Certains auteurs parlent aussi  de modes longitudinaux magné-

tiques et électriques (LSM et LSE pour « longitudinal section magnetic 

mode » et « longitudinal section electric mode » en anglais) .  Dans le cas où 

nous supposons que seuls les modes TE1 1 et TEM peuvent se propager,  i l  

faut connaître quel est le couplage du mode TE1 0 incident à ces modes. 

Dans le cas d’un centrage parfait  du f i l tre,  seul le mode TE1 1 est couplé.  Mais 

en pratique le centrage est approximatif .  En fait ,  la qual ité des courts-circuits 

à pièges dépend surtout de la qual ité de leur réal isat ion, c’est à dire,  de la 

qual ité du centrage, du jeu entre le piston et le guide, de la différence de hau-

teur et de largeur entre les sections. Un autre aspect important à considérer 

est la terminaison du court-circuit  :  La part ie de l ’onde non réfléchie par le 

f i l tre peut se propager entre le piston et le guide rectangulaire,  et ,  arr iver en 

bout de guide sur une charge parfaitement aléatoire,  al lant du circuit  ouvert 

au court-circuit .  I l  s ’en suit  généralement une série de résonances dans la 

bande du fi l tre [Kerr 88].  

 
( ix) Fil tre  DC :  Pour polariser le composant i l  est nécessaire de réal iser un 

fi l tre passe bas empêchant les s ignaux hyperfréquences de remonter jusqu’à la 

source de tension. Ce fi l tre est placé après la transit ion de sortie.  Pour des 

raisons de simplicité de réal isat ion et de performances,  ce f i l tre a été réal isé 

en guide coaxial  circulaire,  dans le prolongement de l ’âme centrale du guide 

coaxial  des sections A et B. Le choix d’une technologie coaxiale est ici  très 

approprié :  la modulation d’ impédance nécessaire dans les différentes sec-

t ions pour réal iser la fonction fi l trage est faci le à obtenir .  Les pertes dans les 

sections de hautes impédances sont aussi  nettement plus réduites que pour un 
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fi l tre réal isé en technologie micro-ruban ou micro-ruban suspendu ( les cou-

rants circulent sur une surface beaucoup plus grande.)  Par contre i l  faut évi-

ter les sections de trop faibles impédances car les pertes sont alors très éle-

vées.   

 

ZDC = Z3 . (Z1/Z2)2

Z1 Z2 Z3 Impédances

λ/4 λ/4 infinie Longueurs électriques

 

Fig.  2.16 :  Fi l tre DC calculé pour 260 GHz. 

 

Le f i l tre est constitué d’une succession de deux tronçons quart d’onde pour 

le mode TEM, respectivement de basse (Z1=9Ω)  et de haute impédance carac-

térist ique (Z2=67Ω) ,  terminés par un tronçon de très basse impédance 

(Z3=2Ω)  de beaucoup plus grande longueur,  dont la  terminaison est rel iée à 

un connecteur SMA. Cette dernière section est à fortes pertes,  s i  bien que 

l ’ impédance qu’el le ramène à la f in de la deuxième section quart d’onde  n’est 

autre que son impédance caractérist ique Z3 .  L’ impédance ramenée par le f i l tre 
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à son entrée est alors :  ( )Z Z Z ZDC = ×1 2
2

3 ,  ZD C  est de faible valeur si  bien que 

le f i l tre ramène un court-circuit  à son entrée.  

Compte tenu des dimensions importantes du fi l tre coaxial ,  le mode TE1 1 

pourrait  s ’y propager à 260 GHz, cependant i l  n’est pas excité,  et ce,  pour les 

mêmes raisons qui font que les harmoniques impairs ne se couplent pas au 

guide de sort ie (voir paragraphe 2.14).  Seul le mode TEM est propagé. La 

longueur d’onde guidée est alors la longueur d’onde dans le vide, et le calcul 

de l ’ impédance des différentes sections est aisé.  

 
2.3. Résultats expérimentaux 

 
2.3.1. Mesure de la puissance de sortie à 260 GHz 

Les premières mesures RF ont été effectuées en Jui l let  1997. Le premier mul-

t ipl icateur monté portait  le n°2 avec une diode de l ’Université de Virginie 

SB3T2-B017.  La source Gunn large bande fabriquée par J .C. Carlstrom dél i-

vrait  environ 40 mW à 130 GHz. Nous avons cherché à mesurer la puissance 

maximale que pouvait  produire la chaîne d’osci l lateur local ,  a insi  avons nous 

couplé directement le mult ipl icateur à la source Gunn. Cel le-ci  fut de surcroît  

polarisée à la tension maximale autorisée pour un fonctionnement normal et 

sûr (9.5V). La puissance fut mesurée avec un puissance mètre Anritsu en 

guide d’onde WR5. Ce dernier n’était  pas étalonné à la fréquence de sortie 

(260 GHz) mais seulement à 140 GHz. Cependant,  nous avons étalonné pos-

térieurement cet instrument à la fréquence uti le en uti l isant un puissance mè-

tre dit  absolu fabriqué par Thomas Keating. L’ incert itude sur la valeur mesu-

rée avec la sonde Anritsu en guide WR5 était  de l ’ordre de 20%18.  

Nous obtînmes environ 5 mW à 260 GHz ce qui constituait  une performance 

très bonne. Les réglages cependant se sont avérés être très longs et diff ici les :  

i l  y avait  s ix pistons mobiles plus la polarisat ion. En pratique nous avons 

                                                 
17 Tro i s  b locs  furen t  r éa l i s é s .  Le  b loc  n°1  fu t  r e tourné  à  l ’ a t e l i e r  de  micro -mécan ique  ca r  i l  com-

por t a i t  un  défau t  de  r éa l i s a t ion  gênan t .   

18 Les  mesures  de  pu i s sances  dans  l e  doma ine  des  ondes  mi l l imét r iques  e s t  un  dé l i ca t  p rob lème .  
Se  r epor t e r  aux  annexes  pour  l e  dé t a i l  des  p rocédures .   
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trouvé que la puissance de sortie pouvait  doubler entre les dix premières mi-

nutes de réglage et la f in de l ’optimisation, une heure après.  Cette diff iculté 

disparaissait  complètement en isolant la source Gunn du multipl icateur,  mais 

au pris d’une baisse de 50% (-3dB) de la puissance de sortie.  Cette diminu-

tion des performances s ’explique par le fait  que le rendement de convers ion dé-

pend fortement de la puissance d’entrée,  et par le fait  que l ’ isolateur empêche 

les f luctuations de la puissance de la source Gunn en fonction de la charge 

qu’ i l  lui  est présentée.  

Malheureusement nous dûmes démonter la diode et trouver une nouvelle so-

lution pour monter les composants.  Nous dûmes également reprendre le des-

sin du fi l tre DC pour éviter toute contrainte mécanique sur le composant au-

quel i l  était  connecté.  De surcroît ,  l ’Université de Virginie ne disposait  que 

d’un stock très réduit de diodes,  de qual ité moyenne. Nous n’avons jamais 

obtenu de nouveau cette puissance. En octobre - novembre 1997 nous avons 

remonté deux doubleurs avec la nouvelle procédure mise au point par M. Be-

noît Lecomte. La f igure 2.17 donne les meil leurs résultats obtenus :   
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Fig.  2.17  :  Doubleurs équil ibrés n°2&3 avec différentes diodes.  Les mult ipl i-
cateurs sont directement connectés à la source Gunn. 
 

0

1

2

3

4

5

6

7

8

9

10

0 20 40 60 80 100 120 140 160

Puissance d'entrée (mW)

Pu
is

sa
nc

e 
de

 s
or

tie
 (m

W
)

0%

1%

2%

3%

4%

5%

6%

7%

8%

9%

10%

Ef
fic

ac
ité

 (%
)

 Puissance de sortie
 Efficacité

 
 

Fig.  2.18 :  Doubleur équil ibré n°3, diode UVa SB3T2-B0. Le doubleur est 
réglé à  261.5 GHz pour 80 mW de puissance de pompe. 

 
 

2.3.2. Efficacité de conversion entre 205 et 280 GHz 

Nous avons mesuré en mai 1998 l ’eff icacité de conversion du doubleur n°3 

sur une grande plage de fréquence avec des incréments de fréquences très 

petits ,  en optimisant le rendement pour chaque point.  Nous avons réal isé 

deux séries de mesures :  l ’une avec un isolateur large bande (environ 3dB de 

pertes) et l ’autre sans isolateur.  Dans les deux cas nous avons uti l isé le puis-

sance mètre absolu Thomas Keating. Compte tenu de la procédure expéri-

mentale,  la puissance injectée dans le mult ipl icateur n’a pu être maintenue 

constante sur toute la bande de fréquence. 
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En relevant la puissance dél ivrée par la chaîne de mult ipl icat ion, i l  nous a 

semblé que le fonctionnement du multipl icateur était  décalé vers 225 GHz. 

En effectuant un calcul de l ’eff icacité de conversion, ce décalage apparaît  

moins net toutefois.  De plus i l  faut tenir compte du l ien entre puissance 

d’entrée et rendement de conversion :  à 112.5 GHz, la source Gunn dél ivre 

plus de puissance qu’à 130 GHz ;  le rendement à 225 GHz est donc obtenu 

dans des condit ions plus favorables qu’à 260 GHz.  
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Fig.  2.19 :  Doubleur équil ibré n°3, Diode UVa SB3T2-B0. Le mult ipl icateur 
est pompé par une source Gunn large bande non isolée.  
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Fig.  2.20 :  Doubleur équil ibré n°3, Diode UVa SB3T2-B0. Le mult ipl icateur 
est pompé par une source Gunn large bande 
Une discussion sur l ’origine de ce décalage sera proposée au chapitre suivant.  

I l  faut en effet posséder un modèle précis du mult ipl icateur pour l ’expliquer 

et proposer une modification du montage en vue d’une amélioration. 

L’analyse présentée jusqu’à présent permet seulement de dire que la posit ion 

du composant dans la cavité est probablement mal choisie.  La seule solution 

est alors de tenter de l ’optimiser empiriquement.  

2.3.3. Bande instantanée à 260 GHz 

Nous avons mesuré la bande passante instantanée à 260 GHz du doubler n°3 

monté avec une diode UVa SB3T2-B0, c’est-à-dire la réponse du mult ipl ica-

teur lorsque la fréquence d’entrée varie et que les réglages sont f ixes.  Dans 

cette expérience la puissance d’entrée est restée f ixée à 10mW et le mult ipl i-

cateur était  isolé de la source Gunn. Les mesures ont été effectuées avec un 

puissance mètre Thomas Keating.  
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Fig.  2.21 :  Doubleur équil ibré n°3, Diode UVa SB3T2-B0. Le mult ipl icateur 
est pompé avec 10 mW délivrés par une source Gunn isolée.  

  
 

La bande instantanée à 3dB est de 2.5%. Ceci est la contrepartie de la pré-
sence de nombreux courts-circuits .  I l  est possible d’élargir la bande passante 
en perfectionnant le circuit  d’adaptation en entrée et en sortie,  Neal Erickson 
obtient ainsi  15 % de bande [Erickson 3/97 ] .  Dans notre cas le circuit  de sor-
t ie est réduit à deux tronçons de l ignes TEM d’impédance très voisine (sec-
t ion A et B du guide coaxial) ,  et connectés à la transit ion de sortie.  L’analyse 
faite précédemment ne permet pas de savoir l ’ importance du choix des di-
mensions de ces sections. Le modèle est absolument nécessaire.   
 

2.3.4. Adaptation en entrée et qualité des courts-circuits d’entrée 

( i )  Objet  de la mesure :  L’une des hypothèses principales que j ’a i  faites lors de 

la phase de conception du doubleur,  consistait  à considérer que les courts-

circuits d’entrée permettraient d’optimiser l ’ impédance vue par les diodes à la 

fréquence d’entrée,  de manière à coupler entièrement la puissance de pompe 

au composant.  Ceci s ’est parfaitement vérif ié en pratique. Pour le montrer 

nous avons enregistré les variat ions de l ’adaptation d’entrée et de la puis-

sance de sortie en fonction de la posit ion des courts-circuits .  A part ir  d’une 

posit ion optimale des réglages,  nous avons déplacé un court-circuit  à la fois .  
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Pour les mesures nous avons uti l isé l ’analyseur vectoriel  ABmm qui donnait 

une dynamique de mesure de 60 dB, une stabi l i té de phase du signal de sortie 

à court terme (1s) meil leure que 0.05 degrés,  une dérive à long terme infé-

rieure à 4° sur deux heures,  et un taux d’onde stat ionnaire en sortie de 1.01. 

L’adaptation d’entrée a quant à el le été mesurée par un puissance mètre dont 

la dynamique n’excédait  pas 30 dB. Cette série d’expériences fut réal isée en 

août 1997 avec le doubleur n°2 monté avec une diode UVa SB3T2-C0. Ce 

composant a des capacités de jonction 30% plus élevées que le composant 

SB3T2-B0 uti l isé pour les autres mesures.  Nous n’avons pas refait  la série de 

mesures complète avec la diode SB3T2-B0 car un comportement très similaire 

fut constaté lors des mesures de puissance.  

( i i )  Les mesures  :  La f igure 2.22 donne la réponse du mult ipl icateur pour 130 

posit ions du court-circuit  d’entrée plan H. La f igure 2.23 quant à el le corres-

pond au court-circuit  d’entrée plan E pour 140 posit ions.  La puissance de 

sortie est normalisée par rapport au maximum ; la phase de sortie a une ori-

gine arbitraire ;  les distances sont normalisées par rapport à la longueur 

d’onde théorique et les posit ions sont repérées à part ir  du premier maximum. 

Il  n’a pas été possible de repérer en absolu les posit ions des courts-circuits .  

Nous constatons que le rendement maximum correspond bien à la meil leure 

adaptation qui peut être excel lente.  Nous avons cependant un couplage très 

résonnant qui explique en part ie l ’étroitesse de la bande passante du multipl i-

cateur.  I l  semple que le rôle du court-circuit  plan E soit  différent de celui du 

court-circuit  plan H ;  en fait  tout dépend de l ’optimisation init ia le.  Les rôles 

sont interchangeables.   
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Fig.  2.22 :  Fréquence = 260.0 GHz. Doubleur n°2, Diode UVa SB3T2-C0. 
Adaptation d’entrée et puissance de sortie relat ive en fonction de la posit ion 
du court-circuit  d’entrée plan H. 
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Fig.  2.23 :  Fréquence = 260.0 GHz. Doubleur n°2, Diode UVa SB3T2-C0. 
Adaptation d’entrée et puissance de sortie relat ive en fonction de la posit ion 
du court-circuit  d’entrée plan E. 
 
 

La modulation du signal de sortie est importante (environ 50 dB) ce qui indi-

que que la qual ité des courts-circuits à boucle est bonne. Sur ce mult ipl ica-

teur,  et avec les courts-circuits montés alors,  une perte de 0.4 dB de 

l ’ensemble du circuit  d’entrée a été mesurée, ce qui confirmait la très bonne 

qual ité des courts-circuits .   

2.3.5. Influence et qualité des courts-circuits de sortie 

Des mesures similaires à cel les présentées au paragraphe précédent ont été 

effectuées pour les deux courts-circuits de sortie suivant la même procédure 

et avec le même multipl icateur.  
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La f igure 2.24 donne pour 120 posit ions du court-circuit  de sortie la réponse 

du mult ipl icateur.  I l  apparaît  que le réglage du piston de sortie est crit ique, 

ce qui est en général le cas pour ce type de transit ion guide rectangulaire -  

guide coaxial .  Notons la bonne modulation du signal de sortie,  preuve de la 

bonne qual ité du court-circuit .  La f igure 2.25 quant à el le ,  donne pour 50 po-

sit ions du court-circuit  plan E de sortie la réponse du multipl icateur.  I l  appa-

raît  clairement qu’ i l  est inuti le pour l ’adaptation de sortie.  De plus sa qual ité 

semble inférieure,  bien qu’el le reste correcte.  
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Fig.  2.24 :  Fréquence = 260.0 GHz. Doubleur n°2, Diode UVa SB3T2-C0. 

Puissance de sortie relat ive en fonction de la posit ion du court-circuit  de sor-

t ie.  

 

Lors de cette série d’expériences nous avons pu constaté que l ’adaptation 

d’entrée variait  peu avec la posit ion des courts-circuits de sortie.  Lorsque le 

mult ipl icateur était  complètement désadapté en sortie le rendement atteignait  

un minimum, mais à l ’ inverse,  le courant sur les diodes augmentait .  Le mult i-



76 

pl icateur pompé avec moins de 10 mW, voyait  sa polarisat ion peu modifiée et 

son adaptation d’entrée quasiment stable.  I l  y avait  alors indépendance de 

l ’entrée vis à vis de la sort ie.  Par contre le mult ipl icateur fortement pompé 

perdait  cette indépendance entrée-sortie,  ce qui compliquait  les réglages.  
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Fig.  2.25 :  Fréquence = 260.0 GHz. Doubleur n°2, Diode UVa SB3T2-C0. 
Puissance de sortie relat ive en fonction de la posit ion du court-circuit  plan E 
de sortie 
 
 
 

2.4. Conception d’un nouveau composant en vue d’élargir la 

bande passante instantanée 

 

( i )  Introduct ion :  Les résultats obtenus avec  le prototype nous ont encouragé à 

chercher des améliorations pour augmenter le rendement et la bande passante 

instantanée. Cette dernière est en effet trop faible pour des projets tels que 

FIRST, SOFIA ou LSA. 
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En Février 1998 le groupe de Peter Siegel au JPL m’a offert la possibi l i té 

d’ inclure dans l ’une de leurs fabrications de diodes pour doubleurs équil ibrés,  

des diodes que j ’aurais dessinées pour mon multipl icateur à 260 GHz. Mal-

heureusement je n’ai  eu que 10 jours pour me décider et envoyer les plans.  

Dans l ’ impossibi l i té d’optimiser les caractérist iques du composant ( je n’avais 

pas de schéma équivalent) ,  j ’a i  du choisir  une idée simple basée sur les tra-

vaux précédents.  

( i i )  Les paramètres  l ibres  e t  imposés  :  J ’avais le choix de la capacité de jonction 

des anodes,  de la tai l le des f ingers et des pistes.  Les valeurs des différents 

dopages étaient quant à el les f ixées par le JPL. Ceci veut dire que je ne savais 

pas pour quel le puissance de pompe étaient prévus les composants qu’ i ls  fa-

briquaient.  Je ne savaient pas non plus quel les résistances série et capacités 

parasites je pouvais attendre. Même en ayant un modèle précis ,  ce manque de 

connaissance aurait  l imité les possibi l i tés d’optimisation. 

En ce qui concerne la mécanique, seule une modification du fi l tre DC et donc 

de la longueur de la section A du guide coaxial  d’entrée,  était  envisageable.  

Le délais de fabrication et le prix de la réal isat ion ne permettaient pas 

d’autres changements.  

( i i i )  Un composant dédoublé  :   j ’a i  repris l ’ idée init ia le concernant le choix de la 

posit ion dans la cavité d’entrée.  Au vu des résultats concernant l ’ influence de 

la posit ion des courts circuits d’entrée, j ’a i  pensé que la posit ion des diodes 

devait  être très crit ique. Par conséquent un déplacement du composant à par-

t ir  d’une posit ion optimale aurait  entraîné une baisse de rendement impor-

tante,  ce qui était  équivalent à dire  que le maximum de champ électrique in-

cident devait  se déplacer dans la cavité d’entrée en fonction de la fréquence. 

Cette dernière constatat ion fut à la base du dessin du nouveau composant :  

pour une fréquence donnée i l  devait  y avoir une posit ion optimale,  en dehors 

de cette posit ion, le composant ne devait pas recevoir d’énergie,  i l  devait  être 

comme déconnecté.  J ’ai  donc imaginé un nouveau composant dédoublé par 

rapport au premier.  Une première branche devait  « capter » l ’énergie pour une 

fréquence, et la seconde pour une fréquence décalée par rapport à la précé-

dente.  
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Le composant dessiné est décrit  par la f igure 3.26. J ’ai  repris exactement les 

dimensions et les caractérist iques du composant fabriqué par l ’Université de 

Virginie,  et je l ’a i  dupliqué. Le décalage entre les deux branches est de 100 

microns, soit  l ’équivalent d’un décalage de 3% de la longueur d’onde pour la 

fréquence d’entrée.  En ayant une bande passante instantanée de 2.5%, je vou-

lais voir s i  ce type de composant était  susceptible d’augmenter sensiblement 

la bande passante.     

520 µm

25
0 µ

m
Finger 50µmAnodes en T

CJ (0) = 22 fF

10
0 µ

m

Finger 40µm
 

Fig.  2.26 :  Diode destinée à augmenter la bande passante instantanée du dou-

bleur équil ibré.  Réal isat ion :  Imran Mehdi,  JPL, groupe de Peter Siegel .  

 

( iv) Les l imites  de la concept ion :  la principale l imitat ion qu’i l  y a à craindre de 

ce composant concerne les capacités de jonction :  en effet l ’ idée que l ’énergie 

ne doit se coupler que sur un composant et pas sur l ’autre est approximative :  

l ’énergie incidente passe d’un composant à l ’autre progressivement.  Dû à 

cette interaction, i l  est fort à craindre que la capacité des jonctions soit  trop 

élevée :  i l  aurait  fal lu les diminuer pour compenser la mise en paral lèle de 

deux branches identiques.  Mais pour cela i l  fal la it  un modèle équivalent et 
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d’autres éléments concernant les diodes.  Le part i  choisi  fut celui de tester 

l ’ idée et de  tenter d’observer un élargissement de bande. L’ idée de mettre 

plusieurs branches en réseaux me semble une voie intéressante,  mais el le né-

cessite une bonne maîtr ise de la conception et de la technologie.  

(v)  Tests  au JPL  :  les composants dessinés ont été réal isés à la f in de l ’année 

1998 par le Jet Propulsion Laboratory.  I ls seront montés et testés au JPL à 

part ir  du mois de mars 1999. 
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3. Construction d’un modèle circuit du doubleur équilibré 

 

3.1. Introduction 

Le modèle de mult ipl icateur présenté comporte une description du compo-

sant planaire placé dans le guide d’onde d’entrée,  suivie de la représentation 

de la structure qui l ’environne en un circuit  passif  équivalent.  I l  a été cons-

truit  par étape, en comparant le plus possible les résultats de simulation avec 

les observations faites pendant les mesures.  

Avant de présenter ce travai l ,  je rappellerai  quelques points importants sur la 

notion de modèle et de simulation. 

( i )  L’obje t  e t  son modèle  :  Le modèle n’est qu’une représentat ion  qui décrit  le 

fonctionnement de l ’objet sans pouvoir l ’expliquer.  La confusion des deux se 

produit lorsque les lois uti l isées pour établ ir  le modèle sont oubliées.  

L’ i l lustrat ion en est donnée par l ’exemple concret de la notion d’ impédance 

appliquée à un guide d’onde :  

Prenons le cas de deux guides coaxiaux cyl indriques,  uti l isés dans leur bande 

monomode  TEM, et rel iés entre eux. Définir et calculer l ’ impédance de cha-

que section ne pose ici  aucun problème. Elle est déterminée directement par 

le logarithme du rapport des diamètres des conducteurs extérieurs et inté-

rieurs.  Les deux sections de guide coaxial  peuvent être ainsi  de diamètres dif-

férents et avoir exactement la même impédance. Dans ce cas de f igure,  i l  se 

produira quand même une réflexion à l ’ interface,  car les deux guides sont 

physiquement différents.  Cependant,  représenter les différentes sections par  

des l ignes de propagation d’ impédances caractérist iques données par le rap-

port des diamètres,  rend impossible le calcul du coefficient de réflexion au 

niveau de la jonction :  la réunion des deux tronçons de guides apparaît  

comme une l igne de propagation parfaitement homogène. 

I l  faut étudier les cartes de champ pour calculer les paramètres de la ré-

f lexion, puis inclure dans le modèle de type « circuit  » un élément réactif  

équivalent à la discontinuité.  Dans sa plage de val idité,  ce modèle amélioré se 
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comportera comme l ’objet lui-même, et la réflexion à l ’ interface des deux 

guides sera bien visible.  

Cependant,  derrière l ’é lément réactif  ajouté,  se cachent des phénomènes de 

stockage d’énergie produits par la présence de modes évanescents au niveau 

de la jonction des deux sections de guides.  Ces modes évanescents sont ré-

duits dans le modèle circuit ,  aux effets produits sur la propagation des ondes.  

Le modèle ne contient plus l ’ information sur l ’origine physique de ces effets.  

I l  est donc incapable de les expliquer.  

 ( i i )  Le recours à des  s imulat ions é l e c tromagnét iques tr id imensionnel l es  :   L’uti l isat ion 

de simulateurs électromagnétiques tr idimensionnels nous permettra dans de 

nombreux cas d’obtenir une bonne description des discontinuités.  Toutefois 

le problème de fond demeure :  un simulateur fait  référence directement aux 

équations de base de l ’é lectromagnétisme, écrites sous leur forme différen-

t iel le ou intégrale,  mais i l  les résout de façon approchée  sur un objet seulement  

const i tué d’un ensemble  d’é chant i l lons  de la structure étudiée.  Malgré ses l imita-

t ions,  la s imulation a son uti l i té ,  car la résolution directe et r igoureuse des 

équations de Maxwell  n’est possible que dans un nombre de cas très restreint.  

( i i i )  L’échant i l lonnage e t  la convergence  :  avant de commencer une simulation, i l  

faut d’abord représenter la structure,  tâche qui se réduit dans de nombreux 

cas à un échanti l lonnage, appelé aussi  mail lage .  C’est une étape très dél icate.  

En effet ,  le mail lage doit être en rapport avec la longueur d’onde et la tai l le 

de l ’objet s imulé.  I l  doit être en rapport aussi  avec la nature du problème 

traité.  En pratique, i l  est nécessaire d’avoir une idée des courants et des 

champs présents dans la structure pour échanti l lonner efficacement.  Une cer-

taine connaissance  a pr ior i  est donc nécessaire.  

Les simulations s’effectuent par i térations successives jusqu’à ce que les ré-

sultats renvoyés par le programme soient considérés par l ’ut i l isateur comme 

stat ionnaires.  Le critère d’arrêt est alors choisi  en fonction de « la précision » 

désirée.  C’est à ce point précis que l ’on peut oublier que le s imulateur ne tra-

vai l le pas sur l ’objet réel ,  mais sur un ensemble d’échanti l lons provenant de 

cet objet ,  et qu’ i l  ut i l ise une méthode spécif ique de résolution des équations 
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de Maxwell  ;  la convergence des calculs ne permet absolument pas d’aff irmer 

que les résultats obtenus sont « justes » avec une précision donnée. 

( iv) La préc i s ion des  résul tats  de s imulat ion  :  tout comme on étalonne un instru-

ment de mesure, i l  est nécessaire d’étalonner le s imulateur électromagnétique, 

en prenant soin d’uti l iser des exemples s ’approchant le plus possible des 

structures que l ’on désire étudier.  On peut en effet considérer que le s imula-

teur est un banc de mesure virtuel qui nécessite un apprentissage, plus ou 

moins long suivant la nature des mesures à effectuer et suivant la précision et 

l ’exactitude souhaitées.   

Beaucoup de travai l  reste à faire dans ce domaine. En fait ,  les s imulateurs 

devraient comporter un guide très précis pour chaque cas de f igure type, avec 

l ’établ issement de procédures étalonnées,  vérif iées et surtout normalisées.  I l  

me parait  très diff ici le de parler de précision et encore moins d’exactitude 

sans ce travai l  préalable.   

(v) Mon travai l  de  thèse  :  j ’a i  bénéficié du travai l  de M. Frédéric Dauplay qui a 

mis en oeuvre avec M. Pierre Bertram, deux logiciels de simulation 3D-TLM19 

et FDTD20.  Frédéric Dauplay a surtout effectué un long travai l  d’étalonnage 

des simulateurs en uti l isant des résultats théoriques ou expérimentaux 

connus. Sa démarche a permis de prendre conscience de la diff iculté de cer-

taines simulations. A l ’ENST de Bretagne, j ’a i  uti l isé la méthode des éléments 

f inis pour simuler certaines part ies du doubleur.  De nombreux éléments du 

circuit  équivalent proviennent de ces dernières simulations. 

3.2. Un modèle pour le composant 

Le composant planaire uti l isé est constitué de quatre anodes identiques re-

groupées en deux paires (voir chapitre 2) .  La modélisat ion se divise en deux 

étapes :  l ’établ issement d’un circuit  équivalent d’une diode prise séparément 

et considérée comme un élément local isé,  puis l ’obtention du schéma global 

du composant placé dans le guide d’onde d’entrée.   

                                                 
19  TLM pour  Transmis s ion  L ine  Mode l  

20 FDTD pour  F ine  Di f fe rence  in  the  T ime Doma in  
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3.2.1. Modèle standard de diode Schottky 

( i )  Le choix d’un modèle  s impl i f i é  comme première  é tape :  la modélisat ion de la bar-

rière Schottky a fait  l ’objet de nombreux travaux dont un bon résumé se 

trouve dans la thèse de Jean Bruston [Bruston 97].  Le modèle classique de 

jonction  est constitué d’une capacité non l inéaire provenant de la zone dé-

sertée de la barrière qui peut être considérée comme un condensateur plan 

paral lèle,  dont la hauteur varie en fonction du champ, d’une conductance non 

l inéaire en paral lèle,  qui transcrit  le phénomène de redressement propre à la 

barrière Schottky, et d’une résistance en série provenant de la résist ivité du 

substrat et de la couche épitaxiée :  

Rs

Cj(V) Gj(V)

 

Fig.  3.1 :  Modèle classique de diode Schottky  

 

Au schéma précédent s ’ajoutent des éléments supplémentaires,  tel les que des 

inductances,  des capacités et autres résistances série,  qui modélisent des ef-

fets surtout perceptibles aux longueurs d’onde submil l imétriques :  effets de 

bord au niveau de l ’anode, effet de peau, et effet de saturation de vitesses des 

électrons [Kollberg 91],  [Crowe 93].  Lorsqu’on n’en t ient pas compte, le ren-

dement de conversion calculé est surévalué. Toutefois,  dans le modèle pré-

senté ici ,  nous n’avons pas pu les modéliser,  car i l  fal la it  pour cela connaître 

parfaitement la structure interne de la diode. Nous avons cherché à val ider le 
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modèle du doubleur dans ses grandes l ignes avant de l ’aff iner.  Une étape ul-

térieure consistera à modéliser ces phénomènes pour améliorer le modèle de 

jonction. 

 ( i i )  Les deux niveaux d’écr i ture  du modèle  :  pour obtenir le modèle de la jonction 

Schottky, i l  convient de f ixer des objectifs et faire le bi lan des éléments dont 

nous disposons. L’objectif  est d’obtenir un schéma équivalent suffisant pour 

optimiser les paramètres l ibres du multipl icateur.  I l  ne nous appartient pas 

dans le cadre de ce travai l  de thèse d’optimiser le composant.  La seule possi-

bi l i té que nous avions eu, fut cel le offerte par le JPL. Mais le modèle 

n’existait  pas encore.  Dans le cas qui nous concerne,  le travai l  de modélisa-

t ion se réduit à une description du composant dé jà réal i sé .  Ainsi ,  i l  nous im-

porte d’avoir des mesures des principaux paramètres uti les au modèle de mul-

t ipl icateur.  Plusieurs paramètres de la diode, tel  que les valeurs des dopages 

ou la tai l le des anodes, pourront être ignorés en tant que tel ,  s i  une mesure 

est effectuée qui rend compte de leur effet global sur la capacité de jonction, 

la tension d’avalanche, la résistance série.  

Cette approche est suffisante pour l ’établ issement du modèle simplif ié que 

nous avons retenu, cependant pour inclure les corrections dues aux effets se-

condaires,  une meil leure connaissance du composant est nécessaire.  On se 

heurte ici  au problème de l ’accès aux centrales de technologie qui est abso-

lument nécessaire à la poursuite de ce travai l .  

Les paramètres auxquels j ’a i  eu accès furent la résistance série des diodes (dé-

terminés à l ’UVa),  les capacités de jonction à tension nulle Cj(0) (déterminés 

à l ’UVa),  la capacité parasite des anodes (mesurée et est imée à l ’UVa) et la 

tension d’avalanche (mesurée à l ’UVa).  Le plan du composant était  quant à lui  

disponible.  J ’a i  pu mesurer par moi même la caractérist ique courant tension 

I(V),  par contre j ’a i  dû calculer la courbe Cj(V) à part ir  des valeurs de cer-

tains paramètres que je possédais.  En effet ,  la mesure de Cj(V) est dél icate :  

je n’ai  pas pris le r isque de briser les très rares et fragi les com-posants dont 

je disposais21 en tentant de mesurer sous pointe leur capacité.   

                                                 
21  Chaque  d iode  coûta i t  $1400 .  
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( i i i )  Détermination  du fac teur d’ idéal i t é ,  du courant de saturat ion e t  de la rés i s tance  

sér i e  :  d’après la mesure de la courbe courant tension du composant (4 ano-

des) nous avons déduit la valeur du courant de saturation pour une diode ain-

si  que le facteur d’ idéal ité et la résistance série :  

Rs Rs

RsRs

V

V/2

V/2

i

i/2

Vd

Vd

Vd

Vd

 

 

Fig.  4.2 :  Schéma électrique du doubleur pour le courant continu. 

 

i  et  V :  valeurs mesurées sur la boîte de polarisat ion du doubleur 
Rs :  résistance série d’une diode 
Vd :  tension appliquée à la diode 
Is a t  :  courant de saturation d’une diode 
η  :  coefficient d’ idéal ité d’une diode 
k.T/q = 25.7mV à T=298K 
 
On déduit s implement du schéma précédent :  

Vd
V i

Rs= − ⋅
2 2

 (3.1) 
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i
i esat

Vd

k T q

2
= ⋅ ⋅ ⋅η    pour Vd  supérieur à la tension de seui l  (3.2) 

i
i

esat

V i Rs

k T q= ⋅
−

− ⋅

⋅ ⋅

2

2 2/ ( / )

η        (3.3) 

i s a t  est par définit ion une constante pour tous les couples ( i ,V).  Pour le calcu-
ler,  nous avons cherché les valeurs de Rs et de η  qui sat isfaisaient cette con-
dit ion. L’extraction de ces paramètres n’est pas très faci le ,  car i l  n’est pas 
prudent de faire conduire la diode trop au delà de 3.5 mA. 
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Fig.  :  3.3 :  Doubleur équil ibré n°3, diode UVa SB3T2-B0. 
Calcul du courant de saturation à part ir  de la courbe i(v) .  

 
 
En fixant Rs à 5.6 Ω ,  i s a t  à 1.9E-13 A, et η=1.2,  nous stabi l isons la valeur de 

i s a t  à ± 0.5% en moyenne, pour des courants supérieurs à 200 µA. 
 
La valeur de la résistance série ainsi  déterminée est nettement plus élevée que 
cel le donnée par l ’Université de Virginie (5.5 Ω  par paire de diodes,  soit  en-

viron 2.7 Ω  par diode ) .  
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Cette écart peut être dû à plusieurs raisons :  
 
-  le col lage de la diode, avec une colle époxi à l ’argent à deux composantes,  
apporte une résistance de contact non négl igeable.  (I l  y a trois plots de 
contact) .  
 
-  la diode s’est détériorée lors du montage. Ceci semble toutefois peu proba-
ble,  car le coude de la courbe I(V) paraît  aussi  marqué qu’annoncé par le 
fournisseur.  
 
-  la méthode de calcul est trop imprécise,  car nous ne disposons que de peu 
de points dans la zone des forts courants ;  remarquons qu’i l  est de toute fa-
çon diff ici le de mesurer une résistance série aussi  faible.  
 
A la f in de ce chapitre,  le rôle de la résistance série sera étudié plus part icu-
l ièrement.  Nous verrons qu’une différence de 5 ohms sur la résistance série,  
peut diviser par deux le rendement de conversion. 
 
 ( i )  Déterminat ion de la courbe C(V) :  seule la valeur de la capacité d’une paire 

de diode est accessible :  i l  est en effet impossible de mesurer sous pointe 

séparément les quatre anodes du composant.  Si  l ’on suppose que les deux 

anodes de la paire sont identiques (ce qui n’est hélas pas forcément le cas,  car 

les deux branches d’un même composant sont souvent assez différentes) ,  la 

capacité d’une branche est la moitié de cel le d’une anode prise séparément.  

I l  faut en toute r igueur mesurer la capacité sur une large plage de tension. 

Cette mesure peut être effectuée à haute fréquence (110 GHz) avec une 

grande précision sur analyseur de réseau vectoriel  mil l imétrique. Elle permet 

d’extraire la valeur des capacités parasites et cel le de la capacité purement 

non l inéaire de la jonction. Ne possédant pas au DEMIRM les équipements né-

cessaires,  nous n’avons pas eu la possibi l i té effectuer ces tests ;  nous nous 

sommes contentés de deux valeurs fournies par l ’Université de Virginie.  La 

courbe a ensuite été reconstruite d’après les formules classiques donnant la 

capacité de jonction en fonction de la tension. 
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Cj(V) Cparasite

 

Fig.  3.4 :  Modèle de capacité de jonction. 

 

Notons C(V) la capacité totale d’une diode, Cj(V) la capacité de la seule jonc-

t ion, et Vb la tension de barrière,  ou tension de diffusion :  

C V C
V Vj j

b

( ) ( )= ⋅
−

0
1

1
   pour V<Vb         (3.4)  

C V C V Cj parasite( ) ( )= +               (3.5) 

 
Pour V proche de Vb  la capacité Cj(V) devient très élevée mais,  en même 
temps, la conductance de la barrière devient el le aussi  très élevée, s i  bien que 
l ’on est l imité par l ’effet de la résistance série :  le choix du modèle de capa-
cité dans cette plage de tension est donc assez peu important d’un point de 
vue pratique.  
 
Vb,  tension de barrière,  est donnée par la différence des travaux de sortie du 
métal et du semiconducteur.  Dans le cas d’une jonction abrupte,  en  connais-
sant Cj(0) ainsi  que la valeur du dopage, on extrait  la valeur de Vb [Mathieu 
90] :   
 
 

C S q N Vj s d b( ) ( )0 2= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ε            (3.6) 

S d= ⋅
π
4

2                               (3.7) 

V
d q N

Cb
s d

j

=
⋅ ⋅ ⋅ ⋅

⋅
π ε2 4

232 0( )
               (3.8) 
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Avec :  
 
d :  diamètre de l ’anode  
q :  charge de l ’é lectron 
Nd, densité des donneurs 
ε s  permitt ivité diélectrique du semi-conducteur (arséniure de gal l ium) 
 
Pour le composant UVa SB3T2-B0 monté sur le doubleur n°3 en novembre 

1997, nous avons :  

d=3.1µm  donnée par le fournisseur 
Nd= 3.102 3 m- 3 donnée par le fournisseur 
ε s  =13.ε0  arséniure de gal l ium 
C(0)/2=11 fF  mesuré par l ’Université de Virginie 
Cj(0) =14 fF  valeur est imée par l ’Université de Virginie 
Cp a r a s i t e/2 = 4 fF  valeur est imée par l ’Université de Virginie 
 
 
Ce qui nous permet d’obtenir Vb = 0.8 V 
 
Nous obtenons alors la courbe donnée par la f igure 3.5.  Cel le-ci  fut ensuite 

remplacée par une courbe polynomiale du sixième degré.  Cette transforma-

tion fut rendu nécessaire par le logiciel  de simulation que nous avons uti l isé 

(Hp LIBRA).  

Nous avons également monté au printemps 1998, un composant SB3T2-CO 

dont les anodes avaient un diamètre de 3.7µm. Cette diode fut réal isée en 

même temps que la diode SB3T2-B0 précédente,  sur un même wafer22.  La bar-

rière Schottky est donc la même, et par conséquent la tension de barrière aus-

si .  

Pour la diode SB3T2-C0, en prenant Vb=0.8 V et en calculant la capacité 

Cj(0) à part ir  de la formule (3.6) nous obtenons :  

Cj(0) = 20 fF 

                                                 
22 Ang l i c i sme  ( s i gn i f i e  t r anche )  :  l e  wafe r  e s t  une  t r anche  découpée  dans  un  ba r reau  de  maté r i au  

semi -conduc teur ,  su r  l aque l l e  son t  r éa l i s é s  l e s  composan t s .  
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Avec une capacité parasite de 4fF par paire de diodes,  nous obtenons 

C(0)/2=14 fF, valeur mesurée à l ’Université de Virginie.  

C (V) = 0,0108 V6 + 0,192 V5 + 1,33 V4 + 4,55 V3 + 8,40 V2 + 9,75 xV+ 22
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Fig.  3.5 :  Calcul de la capacité d’une anode pour le composant 

UVa SB3T2-B0 monté sur le doubleur n°3 en novembre 1997. 

 

A la f in de ce chapitre,  nous étudierons l ’ influence de la capacité parasite 

d’une paire de diodes sur le rendement.  Nous pourrons constater qu’une va-

riat ion de 1fF suffit  à faire baisser le rendement de 1.5 dB. 

 

3.2.2. Modélisation du composant placé dans le guide d’onde d’entrée 

Le schéma équivalent d’une diode planaire dépend de la structure dans la-

quel le el le est placée, car el le ne peut,  vu ses dimensions, et surtout,  vu les 

dimensions de ses plots de contacts,  être considérée comme un composant 

discret dans tous les cas de f igure.  I l  n’y a donc pas de modèle unique d’un 

même composant,  uti l isable pour toutes les structures.  Dans le cas qui nous 
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concerne, nous devons tout d’abord considérer la structure des champs élec-

tromagnétiques au voisinage du composant,  la tai l le respective de chacun des 

éléments par rapport à la longueur d’onde. 

( i )  Inf luence  du substrat  sur la capac i t é  parasi t e  :   le substrat en arséniure de gal-

l ium a une permitt ivité diélectrique relat ive de 13 environ. Sa présence aug-

mente la capacité parasite principale des diodes qui provient de la proximité 

de l ’anode et de la cathode. Les autres capacités sont de moindre importance, 

notamment cel le ajoutée par le f inger ;  Tuovinen en 1993 montrait  en effet 

que la présence des ponts à air ,  c ’est-à-dire des f ingers suspendus dans l ’a ir ,  

n’était  pas vraiment nécessaire dans le cas du doubleur équil ibré proposé par 

Neal Erickson [Tuovinen 93].  

L’Université de Virginie fabrique cependant des diodes planaires avec ponts à 

air ,  le JPL non. Au JPL, seule l ’anode est dégagée de tout matériau diélectri-

que, ce qui rend le composant beaucoup moins fragi le .  

 
 
 
 

 

Finger

Anode

Cathode

Substat en GaAs

N++

Couche active dopée N+

e-

Cparasite

Cparasite

 
 
 

Fig.  3.6 :  Capacité parasite principale d’une diode. 
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Finger
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Eparasite

 

Fig.  3.6 bis :  Capacité parasite principale d’une diode. 

 
 ( i i )  Inf luence  nég l igeable  du substrat  en dehors des  capac i t és  parasi t es  :  le substrat est 

de constante diélectrique élevée mais ne fait  que 25 µm d’épaisseur à compa-

rer à la largeur du guide d’entrée :  1.6 mm.  

 
 

Z V/2 i

V/2

Guide rectangulaire d’entrée
Composant d’épaisseur 25 µm

1.60 mm
0.

38
 m

m
Plan des diodes

Ame du guide coaxial de diamètre 100 µm
 

 
Fig.  3.7 :  Détai l  du doubleur au niveau du composant.  Vue de face.  
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I l  n’a donc qu’une influence minime sur les longueurs d’onde des différents 

modes de propagation, aussi  bien à la fréquence d’entrée qu’à la fréquence de 

sortie.  Les impédances des différentes sections ne sont pas non plus chan-

gées.  De plus,  le composant ne fait  que 130 µm de long, soit  4% de la lon-

gueur d’onde guidée à la fréquence d’entrée.  Pour la modélisat ion, l ’ influence 

du substrat est négl igée [Karpov 98].  

 

0.04.λg à 130 GHz

V/2

V/2

i

i

épaisseur 25 µm
εr = 13Finger de 40 µm 

Finger de 50 µm

Colle à l’argent

Tige métallique :
diamètre 100 µm

Paroi du guide d’entrée

Plot intermédiaire

 

 

Fig.  3.8 :  Détai l  du doubleur au niveau du composant.  Vue longitudinale.  
 

( i i i )  Modél i sat ion des  f ingers  :  compte tenu de leur extrême finesse,  on peut 

considérer les f ingers comme des f i ls  conducteurs placés dans le vide et 
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connectés aux diodes.  I ls ramènent ainsi  une inductance dont la valeur est 

donnée par une formule d’électr icien :  1 pH par micron [Favreau 98].  

Le premier f inger a donc une inductance de 40 pH, le second une inductance 

de 50 pH. Nous pouvons améliorer notre modélisat ion en tenant compte de la 

tai l le non infinie du guide d’onde d’entrée par rapport au diamètre des f in-

gers.  Le plus simple est de reprendre les études faites pour calculer 

l ’ inductance des whiskers puisque nous sommes exactement dans le même cas 

de f igure.  

Lehto et Räisänen [Lehto 83] proposent une formule approchée simple,  per-

mettant le calcul de l ’ inductance d’un whiker éventuel lement courbé. Dans le 

cas qui nous concerne, nous assimilons les f ingers du composant UVa SB3T2 

à des whiskers droits ,  sans courbure ;   on a alors :  

L l Ln
a

K df f
f

= ⋅ ⋅ ⋅
⋅











−2 10 7          (3.9) 

K f fc= − ⋅6 94 127. .                  (3.10) 

f
c
ac =

⋅2
                               (3.11) 

 
avec :  
 
Lf  :  inductance du finger 
l f  :  longueur du f inger 
a :  largeur du guide d’onde d’entrée 
c :  vitesse de la lumière dans le vide 
dw :  diamètre équivalent du whisker 
f  :  fréquence 
f c  : fréquence de coupure du guide 
 
Le f inger a une section carrée de surface S  = 1.7 x 3 µm2   soit  5 µm2  .  Le 

diamètre équivalent est :  

d Sf = ⋅2 / π      (4.12) 
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La valeur de l ’ inductance est alors donnée par :  

L l Ln
a

f a
c

S
f f= ⋅ ⋅ ⋅

⋅ − ⋅
⋅ ⋅





⋅



















−2 10
2 6 94 127

2
7  

. . / π
                 (3.13) 

Nous obtenons à 130 GHz :  Lf=38.5 pH pour l f=40 µm et Lf=48 pH pour 

l f=50 µm. A 260 GHz nous obtenons, Lf=42 pH pour l f=40 µm et Lf=52 pH 

pour l f=50 µm. Nous constatons que la différence est de 5% par rapport au 

modèle précédent.  Compte tenu de la précision de mesure des capacités de 

jonction, j ’a i  retenu le premier modèle en f ixant l ’ inductance des f ingers à 

1 pH par micron. 

( iv) Autres inductances  :  i l  faut tenir compte d’une inductance supplémentaire 

provenant des plots intermédiaires connectés directement aux f ingers de 50 

microns de long. Beaucoup plus larges que ces derniers,  25 µm contre 3 µm, 

i ls  ne sont plus assimilables à des f i ls mais plutôt à des rubans. On ne peut 

donc uti l iser sans précaution la formule (3.13) pour calculer leur inductance. 

Pour être plus r igoureux, nous avons uti l isé une étude de Marcuvitz de 1951 

portant sur les inserts métal l iques inductifs placés dans les guides d’ondes 

rectangulaires [Marcuvitz 2] .  L’auteur donne l ’ inductance d’un ruban dont la 

longueur est égale à la hauteur du guide d’onde. Pour adapter cette étude à 

notre cas,  nous avons considéré que l ’ inductance l inéique du ruban était  

constante sur toute sa longueur.  En fonction de ses dimensions (25 x 1.7 

µm2), Marcuvitz donne le diamètre du fi l  équivalent :  dans notre cas,  i l  est de 

14 microns. En uti l isant la formule (3.9) nous obtenons une inductance de 

0.62 pH par micron. Si  nous n’avions pas apporté de correction nous aurions 

obtenu 0.75 pH par micron. Pour les 20 microns de longueur totale du plot,  

l ’ inductance est donc de 12 pH. 

 (v) Schéma équivalent  du composant placé  dans l e  guide d’onde d’entrée  :  dans notre 

modèle,  nous avons  négl igé l ’ influence de la très petite réflexion qui se pro-

duit au niveau de la connexion du plot central  à la t ige.  Nous avons donc 

considéré que le plot central  du composant pouvait être confondu avec la t ige 
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cyl indrique du guide coaxial ,  cette dernière arrivant ainsi  jusque dans le plan 

des diodes (voir f igure 3.8 et 3.9).   D’après les études précédentes,  nous 

constatons que  le composant peut être modélisé uniquement par des élé-

ments à constantes local isées.  Cette remarque en appelle une autre :  

Dans le domaine des ondes mil l imétriques,  le composant que nous uti l isons 

est un « gros » composant :  500 x 130 µm et 25 µm d’épaisseur.  Connecté à 

une structure guidante entièrement planaire,  comme un circuit  micro ruban 

par exemple,  ses dimensions auraient été gênantes.  En effet ,  des longueurs 

d’ondes guidées beaucoup plus courtes,  une orientation du composant dans le 

sens de la propagation auraient empêché de considérer comme local isés les 

éléments décrits précédemment. De plus l ’épaisseur du substrat aurait  été un 

paramètre crucial .  Ainsi ,  dans le cas du doubleur équil ibré d’Erickson, la fai-

ble concentration de l ’énergie dans le guide d’onde d’entrée simplif ie la mo-

dél isat ion du composant.  

  

Tige métallique :
diamètre 100 µm

V i

Lf1

Lf2 + Lplot

L1

Lf2 + Lplot

Paroi du guide d’entrée

 

 
Fig.  3.9 :  Schéma équivalent retenu du composant 

placé dans le guide d’entrée.  
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(V) s impl i f i cat ion de la représentat ion  :  le composant étant considéré comme un 

élément local isé,  i l  est possible a priori  de regrouper les deux anodes d’une 

même paire en une seule anode :   

En l ’absence des f ingers,  deux diodes en série sont équivalentes à une diode 
unique de capacité C(Vd/2)/2, de résistance série 2.Rs, de coefficient 
d’ idéal i té 2.η  et de courant de saturation i s a t .  Quant aux f ingers,  se sont des 
éléments local isés,  en série avec les diodes,  qui peuvent être eux aussi  re-
groupés. Néanmoins, on commet probablement une erreur,  car l ’ inductance 
située entre les deux diodes crée un déphasage du signal .  Cette approximation 
a été rendue nécessaire pour des raisons l iées au simulateur uti l isé.  I l  est tou-
tefois préférable déviter cette simplif icat ion. Obtient alors l ’équi-
valence donnée par la f igure 3.10. 
 

V/2

V/2

V
2.Rs

i

2η
isat
C(Vd/2) / 2

Rs
i

η
isat
C(Vd)

Rs

η
isat
C(Vd)

Lf1

Lf2+Lplot

Lf1+ Lf2 +Lplot

 

Fig.  :  3.10 :  Equivalence entre deux diodes en série et une diode simple.  
 

3.3. Construction du circuit équivalent d’entrée 

Le modèle de composant a été construit  dans la section 3.2.  Nous al lons uti-

l iser l ’analyse du fonctionnement général  du mult ipl icateur faite au chapitre 2 

pour déterminer le schéma équivalent du circuit  d’entrée.  
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3.3.1. Le voisinage du composant 

Pour le s ignal de pompe à 130 GHz, le composant est placé à l ’ interface de 

deux guides véhiculant l ’onde suivant un même mode transverse électrique. 

Comme dit précédemment, la réflexion à la discontinuité est extrêmement 

faible (5 pour mil le) et les longueurs d’onde guidées dans les deux sections 

sont quasiment identiques à 130 GHz ;  dans une première approche, on peut 

représenter ces deux guides par une l igne de propagation uni forme  où la lon-

gueur d’onde est égale à la longueur d’onde guidée du mode TE1 0 ,  soit  :   

λ
λ

λ
λ

g

c

=

−






1

2
 (3.14) 

L’ impédance caractérist ique de la l igne de propagation, quant à el le ,  doit être 

choisie de manière à rel ier l ’état électromagnétique du guide rectangulaire et 

du guide coaxial  (défini par le champ électrique et le champ magnétique)  à 

celui du composant (défini par une tension et un courant) .  

( i )  Impédance du guide rec tangulaire  e t  du guide coaxial  :  

Les deux guides d’ondes étant parfaitement adaptés,  nous considérerons qu’i l  

est possible de définir une impédance commune ;  cel le-ci  sera calculée pour 

le guide rectangulaire.  

Le composant est s itué au centre du guide d’onde, orienté dans le sens des 

l ignes de champ électrique, i l  est donc soumis à une tension électrique 

V = ⋅∫
r r

r
E dl

ligne de champ E

.   Cette tension crée un courant dans chaque branche du com-

posant dépendant de l ’ impédance des diodes.  De plus,  lorsque le composant 

est adapté au guide, i l  capte toute la puissance incidente ;  a insi ,  définir 

l ’ impédance de guide d’onde à part ir  de la tension au centre du guide et de la 

puissance totale véhiculée,  permet-i l  de rel ier l ’état électromagnétique du 

guide, à l ’ impédance du composant.  
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Nous prendrons donc comme impédance de guide, l ’ impédance dite en ten-

sion donnée par la relat ion :   

Z
b
a

c

0 2
240

1

1

= ⋅ ⋅ ⋅

−








π
λ
λ

 (3.15)  

λc a= ⋅2  est la fréquence de coupure du mode TE1 0 et λ = c f  est la longueur 

d’onde dans le vide.   

 ( i i )  Représentat ion :  on peut scinder le guide coaxial  en deux part ies symétri-

ques l ’une de l ’autre.  Pour le s ignal d’entrée,  le point central  du composant 

est une masse virtuel le.  Nous obtenons le schéma équivalent donné par la 

f igure 3.11. Le signal d’entrée est appliqué entre les bornes A et A’ du cir-

cuit  :  

 

2.Rs

2η, isat, C(Vd/2) / 2

Lf1+ Lf2 +Lplot

2.Rs

Lf1+ Lf2 +Lplot

Z0 , λg

Z0/2 , λg

Z0/2 , λg

N=1

N=1

Guide d’onde rectangulaire Guide coaxial

A’ B’

A B

C

2η, isat, C(Vd/2) / 2

V

 

 

Fig.  3.11 :  Schéma équivalent du composant et de son environnement immé-

diat à la fréquence d’entrée.  
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3.3.2. Réflexion en fin de section A du guide coaxial 

Pour le s ignal de pompe, la section B du guide coaxial  est un tronçon de 

guide sous coupure (voir chapitre 2,  paragraphe 2.1.2) .  L’onde incidente est 

alors entièrement réfléchie à l ’ interface de la section A et de la section B. 

Pour notre modèle équivalent i l  est nécessaire de caractériser cette réflexion. 

Première remarque :  la terminaison de la section A étant un guide sous cou-

pure, on pourrait  s ’attendre à ce quel le soit de nature très inductive.  I l  faut 

cependant considérer que la section B du guide coaxial  est nettement plus 

étroite que la section A, présentant ainsi  une large surface de court-circuit  à 

l ’ interface.  La nature de la réflexion n’est donc pas faci le à déterminer intui-

t ivement.  Marcuvitz en 1951 a étudié un cas assez semblable au notre,  celui 

d’un guide rectangulaire terminé par un guide sous coupure plus étroit  [Mar-

cuvitz 3] .  Si  l ’on reprend ces résultats,  nous obtenons une terminaison modé-

l isée par une inductance dont l ’ impédance à 130 GHz est Z j Z= ⋅ ⋅0 09 0. ,  avec 

Z0 impédance du guide d’onde rectangulaire :   

 

E

T

Z = j. 0.09. Z0

Z0, λg

T  

Fig.  3.12 :  Guide rectangulaire débouchant sur un guide sous coupure. 

 
Cette terminaison est très proche d’un court-circuit  ;  en effet ,   s i  ρ  est le 

coefficient de réflexion associé : Arg Arc ( )= 180 - 2  (0.09)= 170ρ ⋅ °tan ,  contre 

180° pour un court-circuit  parfait .  

Pour étudier plus f inement le cas qui nous concerne, nous avons eu recours à 

des simulations électromagnétiques tr idimensionnelles.  Avec la méthode des 

éléments f inis et la méthode TLM, nous avons obtenu le coefficient de ré-

flexion à l ’ interface des deux sections coaxiales.  Les simulations donnent 
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exactement le même résultat à mieux qu’un  pour-cent près.  Nous obtenons à 

130 GHz :  Arg ( ) = 168ρ ° ,   soit  à peine 2° d’écart avec le modèle de Marcu-

vitz.  L’ inductance équivalente à notre terminaison a alors une impédance à 

130 GHz : Z j= ⋅ − ⋅tan  ( 168 / 2) Z090  soit  Z j Z= ⋅ ⋅0108 0. ,  Z0 étant l ’ impédance 

caractérist ique de la section A du guide coaxial  à la fréquence d’entrée.  

 

T

E

T

Z= j. X. Z0

Z0, λg

 

Fig.  3.13 :  Guide coaxial  (section A) débouchant 

sur un guide sous coupure (section B) 

 
Nous avons simulé la discontinuité pour plusieurs fréquences afin de pouvoir 

étudier ultérieurement le fonctionnement du multipl icateur sur la bande la 

plus large possible.  Notons φ  l ’argument du coefficient de réflexion ρ ( le 

module de ρ  est 1) ,  Z l ’ impédance de l ’ inductance équivalente.  

Z j X Z= ⋅ ⋅ 0  (3.16) 

X = tan  (90 - / 2)φ  (3.17) 

A partir  de la valeur de l ’ impédance,  on retrouve simplement la valeur de 
l ’ inductance :  

L
Z

j f
L

X
f

Z=
⋅ ⋅ ⋅

⇔ =
⋅ ⋅

⋅
2 2 0π π

    (3.18) 

soit  encore en remplaçant Z0 par sa valeur :   

L
c

b
a

X L=
c

b
a

X

c

g= ⋅ ⋅

−








⋅ ⇔ ⋅ ⋅ ⋅
120

1

120
2

λ

λ
λ

λ     (3.19) 
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Le tableau ci-après donne pour plusieurs fréquences la valeur de l ’ inductance 

équivalente à la terminaison de la section A du  guide coaxial .  A 130 GHz el le 

est de 34 pH, c’est à dire environ un t iers de l ’ inductance totale ramenée par 

les f ingers d’une paire de diodes.  

 
Fréquence (GHz) φ  (°) X  L (pH)

112.4 170.0 0.087 40 
116.6 169.8 0.089 37 
121.2 168.9 0.097 36 
125.8 168.1 0.104 35 
130.4 167.7 0.108 34 
135.0 167.4 0.110 32 

 

En regroupant les résultats précédents,  nous obtenons le schéma équivalent 

du circuit  d’entrée (sans la prise en compte des courts-circuits) :  

 

Z0 , λg Z0/2 , λg

Z0/2 , λg

1

1

A’ B’

A
B

C

D

L/2

L/2

Z0

e0. e j.ω.t

Lf1+Lf2+Lplot

Lf1+Lf2+Lplot

2.Rs

2.Rs

 

 

Fig.  3.14 :  schéma équivalent du circuit  d’entrée.  La distance D est la dis-

tance séparant les diodes du fond de la section A du guide coaxial .  (Les 

courts-circuits ne sont pas pris en compte dans ce schéma).  
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Pour le s imulateur non l inéaire que nous uti l isons (Hp LIBRA) ,  ce circuit  doit 

être transcrit  sous une forme différente.  I l  faut aussi  lui  adjoindre le circuit  

de polarisat ion. Ce dernier nécessite l ’ut i l isat ion d’ inductances de fortes va-

leurs pour permettre le découplage entre le s ignal à 130 GHz et le courant 

continu ;  typiquement une inductance 1000 fois plus grande que cel les mises 

en jeu dans le circuit  hyperfréquence suffit .  Notons qu’une trop forte valeur 

de l ’ inductance de découplage empêche la convergence des calculs lors de 

l ’analyse non l inéaire :  l ’ inductance met un temps trop grand pour se char-

ger !    

 

Z0 , λg Z0/2 , λg

Z0/2 , λg

1

 1

B’

A
B

D

L/2

L/2

Z0

e0. e j.ω.t

+ -

LDC

LDC

LDC

Lf1+Lf2+Lplot

Lf1+Lf2+Lplot

2.Rs

2.Rs

 

Fig.  3.16 :  Représentation sous Hp LIBRA du circuit  équivalent d’entrée 

avec le circuit  de polarisat ion ( les diodes sont polarisées en inverse) .  

LD C est l ’ inductance de découplage. 

 

3.3.3. Modélisation des courts-circuits d’entrée. 

( i )  Le T magique :  le schéma équivalent du circuit  d’entrée est à compléter par 

celui  des courts-circuits plan-E et plan-H situés à la distance r  des diodes.  
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Nous avons uti l isé pour cela le modèle de Marcuvitz d’un T magique [Mar-

cuvitz 4] .  Cependant,  les paramètres du circuit  équivalent que donne Marcu-

vitz sont mesurés pour un cas part icul ier différent du notre :  i ls  corres-

pondent en effet à un guide bande X uti l isé à 10 GHz. En toute r igueur,  i l  

faudrait  les déterminer à nouveau, soit  expérimentalement,  en uti l isant une 

maquette,  soit  par des simulations électromagnétiques.  

Nous n’avons pas eu le temps d’achever cette étude,  et nous avons du calcu-

ler les valeurs des paramètres à part ir de cel les données par Marcuvitz,  en 

prenant en compte l ’ impédance des guides d’ondes et la fréquence de travai l  

de notre circuit .   
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Fig.  3.16 :  T hybride,  dit  T magique. 
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Fig.  3.17 :  Schéma équivalent du T magique. Les ports 1 à 4 sont connectés à 

une l igne de propagation d’ impédance Z0,  et de longueur d’onde guidée λg .  

 

 

Les inductances ont été calculées avec les formules (3.18) et (3.19) et les ca-

pacités avec la formule (3.20) :  

C
X f Z

= ⋅
⋅ ⋅

⋅
1 1

2
1

0π
 (3.20) 

Z0 est donnée par la relat ion (3.15) :   à 130 GHz l ’ impédance du guide d’onde 

d’entrée (1.6 x 0.38 mm) est Z0= 258 Ω. 
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Les valeurs des différents éléments du circuit  équivalent sont données dans le 

tableau ci-dessous :  

 

Elément X  Valeur à 130 GHz Unité 
La 0.34 110 pH 
Cb 1.30 3.6 fF 
Lc 0.18 57 pH 
Ld 0.93 290 pH 
Ce 0.92 5.1 fF 
Lf 1.27 400 pH 

 

 

( i i )  Les courts - c i r cui ts  :  les ports 3 et 4 du T magique sont connectés à des 

tronçons de guide d’onde rectangulaire (1.6 x 0.38 mm), de longueur variable 

et terminés par des courts-circuits à boucle (voir chapitre 2,  paragraphe 2.2.4 

(v i i i )  ) .  A 130 GHz, l ’atténuation théorique de ces segments de guides s ’élève 

à 11 dB par mètre23.  Comme leur longueur n’excède jamais 2 ou 3 mm (sou-

vent seulement moins de 0.5 mm), les pertes sont très faibles.  Par contre les 

bou-cles n’assurent pas un contact parfait ,  entraînant des fuites en bout de 

guide et des pertes ohmiques au niveau du contact entre la boucle et les pa-

rois du guide rectangulaire.  

I l  est très diff ici le de prévoir la qual ité d’un court-circuit  :  nous avons cons-

taté de grandes différences - plusieurs dixièmes de décibel -  entre des boucles 

réal isées suivant le même procédé ;  i l  est donc préférable d’effectuer une sé-

lection des meil leures boucles,  puis de mesurer les pertes sur l ’analyseur de 

réseau mil l imétrique ABmm24. Pour la modélisat ion nous avons considéré que 

les pertes dues aux fuites étaient équivalentes à des pertes résist ives en bout 

de guide :   

                                                 
23 Va leur  ca l cu lée  avec  l e  modè le  de  gu ide  d ’onde  rec tangu la i r e  de  HP LIBRA 

24 Mesure  e f fec tuée  pa r  compara i son  avec  un  cour t - c i r cu i t  f i xe  pa r fa i t .  Les  per t es  des  deux  
cour t s -c i r cu i t s  ne  peuven t  ê t re  mesurées  s épa rément  pa r  ce t t e  méthode .  Les  per te s  mesurées  
inc luen t  aus s i  l ’ a t t énua t ion  due  au  gu ide  d ’ en t rée .  
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Soit ρ  le coefficient de réflexion du court-circuit ,  0 1< <  ρ ,  la résistance due 

aux fuites est :  

R Zfuite =
−

+
⋅

1
1 0

  
  
ρ
ρ

 (3.21) 

Soit  Pd B  les pertes exprimées en décibels ,   en prenant comme convention que 

Pd B  = 1 dB signif ie 1 dB de perte ;  la relat ion (3.21) s ’écrit  alors :  

R
Ln PdB

Zfuite
e

e

Ln PdB

=









⋅







⋅

⋅

   -  

 + 
- 

 

-  
 

 1

1

10
20

10

20

0

( )

( )
 (3.22) 

Pour des pertes faibles,  inférieures à 1 dB, l ’expression de la résistance de 

fuite peut se simplif ier :  

R
Ln P

Z R P Zfuite
dB

fuite dB≈
⋅

⋅ ⇔ ≈ ⋅ ⋅ ⋅ 
 

     5.8 10-2( )10
40 0 0   (3.23) 

Ainsi ,  pour des pertes mesurées d’environ de 0.2 dB par court-circuit  (valeur 
minimale) ,  la résistance de fuite est de 3Ω. 

 
 

Rfuite

Z0 , λg

variable

 
 
 

Fig.  3.18 :  Schéma équivalent d’un court-circuit  mobile.  
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Le schéma équivalent du doubleur équil ibré pour la fréquence d’entrée est 

alors :  

Z0 , λg
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1
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r
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Lf1+Lf2+Lplot

Lf1+Lf2+Lplot

2.Rs

2.Rs

D

 

 

Fig.  3.19 :  Schéma équivalent complet du doubleur équil ibré pour la fré-

quence d’entrée (130 GHz). r = 3.3 mm. La distance r ’  est une longueur de 

guide de quelques mil l imètres de long qui n’a pas d’ influence sur le couplage 

d’entrée.  Init ialement D=0.67 mm. Lf 1+Lf 2+Lp l o t=102 pH, L=34 pH, 

Z0=258 Ω ,  λg=3.32 mm. 

 

3.4. Construction du circuit équivalent de sortie 

3.4.1. Le voisinage du composant 

Dans cette section, nous nous intéresserons surtout à l ’harmonique deux du 

signal d’entrée.  Ce dernier ne peut-être couplé qu’au guide coaxial  (voir cha-
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pitre 3) .  Le mode de propagation est le mode transverse électromagnétique 

qui est non dispersif .  Les sections A et B du guide coaxial  sont toutes les 

deux guidantes et leur impédance respective est de 97 Ω  et  87 Ω .  La sec-

t ion B débouche sur la transit ion de sortie qui n’est autre qu’un transforma-

teur d’ impédance. 

La symétrie du mode TEM fait  que les parois du conducteur extérieur du 

guide coaxial  sont toutes deux à la masse (propriété valable aussi  pour le cou-

rant continu et pour tous les harmoniques pairs) .  Nous obtenons alors le cir-

cuit  équivalent suivant :  

 

Lf1+Lf2+Lplot

Lf1+Lf2+Lplot

2.Rs

2.Rs

C

Za , λ0 Zb , λ0

D D’

C’

+

-

LDC

CDC

 

 

Fig.  3.20 :  Schéma équivalent à l ’harmonique 2 avant la transit ion de sortie.  

La longueur d’onde guidée dans les deux sections coaxiales est la longueur 

d’onde dans le vide λ0 .  Za=97 Ω ,  Zb=87 Ω ,  D=0.67 mm, D’=0.29 mm. CD C 

est une capacité de découplage de 10 pF. 

Les valeurs des inductances ramenées par les f ingers sont inchangées par rap-

port à cel les obtenues à la fréquence d’entrée.  En effet ,  nous avons retenue le 

modèle d’un fi l  plongé dans le vide pour  calculer l ’ inductance des f ingers ;  

ce modèle et d’autant plus valable à l ’harmonique 2. Quant à  l ’ inductance 



111 

due au plot,  i l  est possible qu’ i l  fai l le l ’augmenter légèrement ;  mais compte 

tenu de sa faible valeur,  et des autres approximations faites par ai l leurs,  i l  

n’est pas très réal iste de vouloir la recalculer.   

3.4.2. La transition entre le guide coaxial et le guide rectangulaire de sortie 

( i )  Modèle  analyt ique -  é tude de Col l in  :  la transit ion de sortie assure le change-

ment de mode de propagation de l ’onde au changement de guide. La trans-

formation du mode TEM véhiculé par le guide coaxial  en mode TE1 0 est très 

complexe. I l  s ’agit  en effet d’un problème de rayonnement dans un espace 

confiné, et non pas en espace l ibre comme pour les antennes « classiques » .  

 

guide rectangulaire de sortie

guide coaxial

ETE10

i = 0

ETEM

i

ETEM

 

 

Fig.  3.21 :  Changement de mode de propagation pour l ’harmonique 2.  

L’âme du guide coaxial  rayonne dans le guide rectangulaire de sortie.   

Pour déterminer l ’ impédance de rayonnement de l ’antenne formée par l ’âme 

du guide coaxial  plongeant dans le guide de sortie,  i l  faut,  en toute r igueur,  
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connaître le champ présent à l ’ interface entre les deux guides ou les courants 

au niveau de l ’âme du guide coaxial .  

Coll in,  dès les années soixante,  propose une méthode de calcul de 

l ’ impédance de rayonnement de cette antenne ;  ce travai l  fut par la suite réac-

tual isé en 1990 [Coll in 90].  I l  a été envisagé de reprendre cette étude pour 

obtenir un modèle circuit  de la transit ion ;  en effet ,  en première analyse,  no-

tre géométrie correspond pratiquement à cel le étudiée par Coll in.  Cependant 

plusieurs raisons f irent que ce modèle n’a pas été retenu dans le cadre de 

cette thèse :  Coll in suppose que le guide coaxial  est de petite dimension par 

rapport au guide d’onde rectangulaire ;  i l  considère ainsi  que seul le mode 

TEM de la l igne coaxiale entre en jeu dans le calcul de l ’ impédance de rayon-

nement de l ’antenne. De plus,  cette dernière est considérée comme suffisam-

ment f ine pour que les courants y circulant n’aient pas de composante longi-

tudinale.  Compte tenu de ces restr ict ions,  notre transit ion semble s ’éloigner 

assez nettement du cadre de l ’étude de Coll in,  surtout à cause de la tai l le du 

guide coaxial ,  qui crée une ouverture de 380 x 380 µm dans le guide 

rectangulaire de sortie,  large de 1100 µm. 

Néanmoins, i l  serait  intéressant d’écrire un code pour obtenir une idée de 

l ’ impédance complexe de rayonnement,  ne serait-ce que pour comparer les 

résultats à d’autres méthodes. 

( i i )  Simulat ions é l e c t romagnét iques :  pour obtenir une valeur raisonnablement 

juste de l ’ impédance de rayonnement,  l ’ut i l isat ion de simulateurs électroma-

gnétiques tr idimensionnels me paraît  plus indiquée aujourd’hui .  En effet ,  les 

s imulateurs et les ordinateurs sont suffisamment puissants pour mener à bien 

les calculs nécessaires ;  néanmoins cette transit ion pose de sérieux problè-

mes :  à l ’ interface des deux guides,  et au niveau de l ’antenne, des modes éva-

nescents d’ordre très élevé jouent un rôle non négl igeable.  Ceci peut-être vé-

rif ié avec la méthode de Coll in el le-même [Maestrini  93].  I l  faut donc un 

échanti l lonnage spatial  très f in au niveau de l ’ouverture,  et autour de 

l ’antenne, pour espérer avoir une bonne description du champ électrique. Au 

DEMIRM, dans le cadre des études pour le projet FIRST, une transit ion guide 

microruban - guide rectangulaire a été simulée avec un logiciel  uti l isant la 
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méthode FDTD. Un échanti l lonnage à λ/180 a été nécessaire pour stabi l iser 

les paramètres S de la transit ion [Dauplay 98].  De plus,  i l  faut effectuer une 

simulation pour chaque posit ion du court-circuit  de sortie,  s i  celui-ci  est pla-

cé près de l ’antenne. L’établissement d’un modèle de la transit ion est donc un 

travai l  assez long ;  je n’ai  malheureusement pas eu le temps de l ’entreprendre. 

( i i i )  L’ importance  de la transi t ion dans l e  fonct ionnement du doubleur :  les s imula-

t ions grand signal du doubleur équil ibré ont montré que la transit ion jouait  

un rôle très important pour le rendement ;  pour adapter correctement en sor-

t ie les diodes,  i l  faut que l ’antenne ramène une impédance complexe  au niveau 

du guide coaxial .  Ceci s ignif ie que le rendement maximum n’est pas atteint 

lorsque la transit ion  guide coaxial  -  guide rectangulaire permet à l ’onde de 

circuler d’un guide à l ’autre sans subir de réflexion. Ce point peut être vérif ié 

s implement,  en plaçant le port de sortie du doubleur en bout des l ignes de 

transmission d’ impédances 97Ω  et  87Ω  (point C’ de la f igure 3.20) :  on 

n’atteint jamais le maximum de rendement.  La transit ion de sortie joue donc 

un rôle essentiel  dans le fonctionnement du doubleur.  

( iv)  Choix d’un modèle  de remplacement ,  impl i cat ions :   la transit ion peut être vue 

comme  un simple transformateur de mode d’onde guidée, entre un guide 

coaxial  et un guide rectangulaire.  J ’a i  ainsi  choisi  le modèle le plus simple 

possible pour la représenter :  un transformateur d’ impédance idéal .  Le mo-

dèle possède en plus un court-circuit  mobile en guide d’onde, en paral lèle,  

comme la transit ion réel le .  

Pour avoir une parfaite adaptation, le rapport du nombre de spires entre le 

primaire et le secondaire,  doit être l ié à l ’ impédance du guide coaxial  et à 

l ’ impédance du guide rectangulaire par la relat ion :  

N
Z

Z
Coaxe=

guide rectangulaire

 (3.24) 

Avec Zc o a x e= 87Ω  et Zg u i d e  r e c t a n g u a l i r e  donné par la relat ion (3.15) où 

a=1.10mm et b=0.40mm. On notera par la suite  Zg u i d e  r e c t a n g u a l i r e=Z’ 0 .  
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N

Rfuite

Z’0 , λ’g variable

Transition

1 2

   

Fig.  3.22 :  modèle simplif ié de la 

transit ion de sortie.  Le port 1 est 

connecté au guide coaxial  

d’ impédance 87Ω  et le port 2 est 

connecté au guide rectangulaire de 

sortie.  Le choix d’un modèle sim-

plif ié de la transit ion a des réper-

cussions sur l ’ut i l isat ion du modè-

le complet :  a priori ,  i l  ne sera pas 

possible d’optimiser complètement 

le doubleur.  Ce point important se-

ra développé au paragraphe portant 

sur les s imulations.  

3.4.3. Le court-circuit de sortie plan E 

Le multipl icateur possède en sortie un deuxième court-circuit  d’accord, s itué 
à une longueur d’onde (1.36 mm) de la transit ion de sortie.  Le schéma 
équivalent de cette jonction en T, plan E, est donné par Marcuvitz 
[Marcuvitz 5] .   
 

E

E

a’

b’

b’
b’

b’

T T

T’

 
 

Fig.  3.21 :  Jonction en T, plan E. 
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T’

p p’

 

Fig :  3.23 :  schéma équivalent du court-circuit  de sort ie plan E. 

 p  = 1.16 mm, p’  = 10 mm. 

 

Z’0 est donnée par la relat ion (3.15) en remplaçant a par a’  et b par b’ :   à 

260 GHz l ’ impédance du guide d’onde de sort ie (1.10 x 0.40 mm) est 

Z’0= 322 Ω.  La longueur d’onde guidée est λ ’ g=1.36 mm. Les valeurs des in-

ductances et des capacités sont calculées respectivement avec les formules 

(3.18) et (3.20) adaptées aux nouveaux paramètres :  

 
Elément X  Valeur à 260 GHz Unité

C’a 1.07 1.8 fF 
L’b 0.39 77 pH 
L’c 0.55 108 pH 
C’d 0.57 3.3 fF 
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3.4.4. Schéma équivalent complet pour la fréquence de sortie 

En regroupant les différents éléments nous obtenons le schéma équivalent 

suivant :  

 

1

L’b
L’c

C’a C’a

C’d

Z’0 , λ’gZ’0 , λ’g

T T
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p p’

Lf1+Lf2+Lplot

Lf1+Lf2+Lplot

2.Rs

2.Rs

Za , λ0 Zb , λ0

D D’

+

-

LDC

CDC

N
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Z’0

Transition  

Fig.  3.24: Schéma équivalent complet à la fréquence de sort ie.  

 

La charge du mult ipl icateur est adaptée à l ’ impédance du guide de sortie.  En 

pratique cette charge est un cornet de Potter.  

 

3.5. Schéma équivalent global 

Comme on a pu s’en rendre compte, la réunion des deux schémas équivalents,  

correspondant aux deux fréquences principales,  ne peut être immédiate :  i l  

faut qu’une part ie du circuit  ne soit  accessible qu’au signal fondamental ,  et 

que l ’autre ne soit  accessible qu’à l ’harmonique 2.  Ceci implique l ’ut i l isat ion 

de f i l tres.  
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La séparation des fréquences dans les différentes part ies du circuit ,  peut être 

faite par un fi l tre de type Tchébitchev, d’un ordre suffisamment élevé pour 

que la séparation soit  très franche. Cette solution est cependant inuti l isable,  

car ce f i l tre est réal isé avec des capacités et des inductances qui modifient la 

phase des signaux. I l  faut uti l iser un f i l tre idéal ,  qui la isse passer tout s ignal 

en dessous d’une fréquence, et qui réfléchisse tous les autres.  Sur le logiciel  

que nous possédons au DEMIRM, Hp Libra,  ce f i l tre n’est pas réal isable dans 

la fenêtre correspondant au schéma lui-même, au contraire de Hp MDS ou de 

la nouvelle version Hp ADS. Ceci est en revanche possible dans la fenêtre de 

test .  Voici  comment le schéma a été implanté :  
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Fig.  3.25 :  Schéma équivalent global du doubleur équil ibré.  

Γ1  et Γ2 sont deux charges produisant une réflexion qui dépend de 

l ’harmonique considéré :  

-  Le coefficient de réflexion de Γ1  et Γ2 vaut ρ = +1  pour le s ignal fondamental  

et les harmoniques impairs.  C’est à dire que  les charges ramènent un circuit  

ouvert .  Γ1  et Γ2 valent alors + ∞  et  sont donc parfaitement neutres.  Remar-
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quons que sous Hp Libra,  ce sont les coefficients de réflexion qui sont uti l i -

sés ;  la valeur infinie de l ’ impédance de Γ1  et Γ2 ne pose pas de problème. 

-  Le coefficient de réflexion de Γ1  et Γ2 vaut ρ = −1  pour les harmoniques 

pairs ,  c ’est à dire que les charges ramènent un court-circuit  parfait .  Γ1  et Γ2 

valent alors 0 et déconnectent la part ie du circuit  correspondant au circuit  

d’entrée.  

Le point C  est le point mil ieu du circuit .  Pour les harmoniques impairs,  i l  

correspond à une masse virtuel le ,  rendant inuti le l ’ut i l isat ion d’une nouvelle 

charge comme Γ1  ou Γ2 .  On remarquera aussi  que les harmoniques impairs 

peuvent se coupler parfaitement au guide d’entrée,  ce qui est le cas en prati-

que. En revanche, l ’ impédance qui est ramenée au niveau des diodes par le 

circuit  équivalent aux harmoniques 3,  5,  7,  ne correspond pas à la réal i té,  car 

la section B du guide coaxial  est guidante pour les harmoniques 5 et 7,  éven-

tuel lement aussi  à l ’harmonique 3.  En pratique, cela n’affecte pas vraiment le 

fonctionnement du mult ipl icateur [Erickson 8/98].  

3.6. Premières optimisations et nouvelles mesures 

A la f in jui l let  98, la décision de modifier la posit ion de la diode dans la cavi-

té d’entrée a été prise :  i l  fal la it  recentrer la plage de fonctionnement vers 

260 GHz, alors que le doubleur n°2 fonctionnait  plutôt autour de 225 GHz. 

Le modèle du doubleur était  assez avancé pour tenter de l ’ut i l iser.  

Les premières simulations ont donné des résultats qui semblaient incohé-

rents :  D prenait  des valeurs extrêmes,  apparemment irréal istes.  Pendant les 

optimisations,  nous avons donc l imité sa plage de variat ion. Dans ce cas,  i l  

semblait  impossible d’obtenir ,  sans l ’a ide des courts-circuits d’entrée,  une 

adaptation meil leure que -3dB. Malgré ces mauvaises condit ions de couplage, 

nous avons fait  confiance au programme qui indiquait  une posit ion 

« optimale » du composant pour D=0.38mm ; auparavant la posit ion des dio-

des était  à D=0.67mm. Comme nous ne perdions r ien à essayer cette nouvelle 

posit ion, nous avons monté une nouvelle diode dans le doubleur n°2. Compte 

tenu du stock de composant disponible,  nous avons choisi  une diode  UVa 
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SB3T2-C0 qui avait  des capacités de jonction supérieures à la diode SB3T2-

B0.  

3.6.1. Réponse en fréquence 

La réponse du multipl icateur a été mesurée sur une large plage de fréquence, 

entre 220 et 274 GHz :  

0

1

2

3

4

220 230 240 250 260 270 280

Fréquence de sortie (GHz)

Ef
fic

ac
ité

0%

2%

4%

6%

8%

10%

12%

Pu
is

sa
nc

e 
de

  s
or

tie
 (m

W
)

 Puissance de sortie
 Efficacité

 

Fig.  3.26 :  Doubleur n°2, diode UVa SB3T2-C0, D=0.38 mm, pompé avec une 

source Gunn non isolée dél ivrant de 19 à 40 mW. Réglages optimisés pour 

chaque fréquence. 

On constate que le pic de rendement à 225 GHz s’est élargi  et que la réponse 

est plus plate.  A part ir  de 265 GHz, le rendement diminue. Comme nous le 

verrons par la suite,  le rendement dépend fortement de la puissance d’entrée,  

or à 135 GHz la source Gunn uti l isée dél ivre sensiblement moins de puis-

sance qu’à 130 GHz, ce qui explique une part ie de la chute de rendement.  

Maintenir la puissance de pompe constante,  est donc nécessaire pour ne faire 

varier qu’un seul paramètre à la fois .  En pratique, c’est diff ici le ,  car nous ne 

disposons que de peu de puissance entre 130 et 135 GHz. Pour uniformiser la 

puissance d’entrée,  i l  faut uti l iser un atténuateur variable et un coupleur di-
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rectionnel ,  qui vont faire perdre de l ’ordre de 2dB. L’ idéal est d’uti l iser un 

Carcinotron, plus puissant.  Malheureusement,  celui  dont nous disposons, 

fonctionne dans la bande 127-145 GHz. I l  est donc impossible de décrire 

toute la plage de fréquence désirée.  

3.6.2. Bande instantanée à 260 GHz 

La bande instantanée du doubleur a été mesurée en uti l isant un osci l lateur 

Gunn isolé.  Le mult ipl icateur a était réglé pour 260.0 GHz et tous les régla-

ges ont été f igés,  y compris la polarisat ion :  
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Fig.  3.27 :  Doubleur n°2, diode UVa SB3T2-C0, D=0.38 mm, pompé avec une 

source Gunn isolée dél ivrant 11 à 15 mW. Réglages f ixes optimisés pour 

260.0 GHz (puissance de pompe = 12,5 mW). 

On constate un élargissement très net de la bande passante (voir f igure 2.21).  

La bande à 3 dB est en effet de 4%, au l ieu de 2.5% obtenue avec l ’ancienne 

posit ion de la diode dans la cavité d’entrée.  Comme les courbes suivantes 

vont le montrer,  le rendement de 5.5% à 260 GHz s’explique par la faible 

puissance d’entrée (12.5 mW) 
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3.6.3. Lien entre puissance d’entrée et efficacité   

La puissance d’entrée joue un rôle important dans le rendement.  En effet ,   

les diodes nécessitent une puissance de l ’ordre de 45 à 60 mW pour donner 

leur rendement maximum. La puce comportant 4 anodes,  la puissance opti-

male est donc de 11 à 15 mW par jonction. On retrouve l ’ordre de grandeur 

de la puissance nécessaire aux diodes à contact par pointe.   
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Fig.  3.28 :  F=260,50 GHz, doubleur n°2, diode SB3T2-C0, D=0.38 mm. 

Réglages optimisés pour chaque puissance d’entrée.  

 

Nous avons également réal isé ces mesures à d’autres fréquences,  là où le Car-

cinotron uti l isé dél ivrait  le plus de puissance. Nous constatons que pour une 

puissance d’entrée de 60 mW, l ’eff icacité est comprise entre 9.5% et 10.5%, 

pour des fréquences variant de 256 GHz à 265 GHz. La réponse du mult ipl i-

cateur est donc assez plate autour de 260 GHz, pour peu que ce dernier soit  

pompé à son point optimum. 
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Fig.  3.29 :  F=265,57 GHz, doubleur n°2, diode SB3T2-C0, D=0.38 mm. 
Réglages optimisés pour chaque puissance d’entrée.  La puissance maximale de 
sortie obtenue est de 12.5 mW. 
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Fig.  3.30 :  Doubleur n°2, diode SB3T2-C0, D=0.38 mm. 

Réglages optimisés pour chaque puissance d’entrée.  

 

3.7. Simulations et optimisations :  objectifs et l imitations 

 
Les résultats précédants montrent une amélioration de la bande passante ins-

tantanée, et semblent indiquer qu’el le s ’est effectivement recentrée vers 260 

GHz. Néanmoins l ’amélioration attendue sur la faci l i té de couplage n’est pas 

évidente :  les courts-circuits d’entrée sont toujours absolument nécessaires.  

Après cette série de mesures nous avons achevé le modèle et entrepris de 

nouvel les s imulations.  

3.7.1. Recherche des objectifs  

Le modèle à été établ i  essentiel lement dans le but d’optimiser la posit ion du 

composant dans la cavité ;  la première étape était  de val ider le modèle,  et 

d’ identif ier tous ces points faibles,  af in de pouvoir les améliorer ultérieure-
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ment.  J ’a i  aussi  étudié l ’ influence des résistances séries,  des capacités parasi-

tes et des pertes des courts-circuits sur le fonctionnement du doubleur.  

Les simulations ont été réal isées pour une diode UVa SB3T2-C0, car nous 

disposions de beaucoup plus de données expérimentales avec ce composant.  

3.7.2. Optimisation de la position du composant   

( i )  Mise en place  d ’une procédure :  nous avons cherché à adapter le composant à 

la fréquence d’entrée en jouant uniquement sur sa posit ion dans la cavité 

d’entrée.  Pour que l ’optimisation ait  un sens,  i l  faut supprimer le T-magique 

du circuit .  En effet ,  la combinaison des deux courts-circuits d’entrée permet,  

dans presque tous les cas de f igure,  de coupler le s ignal incident au compo-

sant.  

I l  faut de plus faire attention au rôle de la transit ion de sortie :  en effet le 

modèle de transit ion uti l isé est un modèle simplif ié ,  i l  peut donc a priori  biai-

ser l ’optimisation. Nous avons donc effectué plusieurs tests prél iminaires 

pour connaître l ’ incidence de la transit ion sur l ’optimisation du doubleur :  

(a) Nous avons modifié temporairement les caractérist iques du transforma-

teur d’ impédance uti l isé dans notre modèle.  Le rapport du nombre de spires 

entre le primaire et le secondaire a été choisi  égale à 1.  La transit ion entre le 

guide coaxial  et le guide rectangulaire de sortie était  donc brutale,  avec un 

saut d’ impédance de 87 Ω  à 322 Ω .  

En optimisant la polarisat ion du composant et les deux courts-circuits de sor-

t ie,  nous obtenons le même rendement qu’avec la transit ion init iale.     

(b) Nous avons modifié la posit ion de la jonction en  T plan E de sortie en le 

rapprochant de la transit ion :  pas de modificat ion du rendement de sortie.  

(c) Après avoir optimisé le rendement du doubleur grâce aux quatre courts-

circuits et grâce à la polarisat ion, nous avons modifié la posit ion des courts-

circuits de sort ie pour voir s i  l ’adaptation d’entrée était  modifiée :  el le n’est 

modifiée que très légèrement.  
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Ces résultats indiquent que le circuit  d’entrée est vraiment indépendant du 

circuit  de sort ie ;  par conséquent,  i l  est possible d’optimiser la posit ion du 

composant,  même avec une transit ion de sortie incorrectement modélisée.  

( i i )  Résul tats  de s imulat ion :  avec un composant UVa SB3T2-C0, le modèle 

donne une posit ion optimale extrêmement proche du fond de la cavité 

d’entrée :  suivant la puissance de pompe, Do p t i m a l  varie entre 0.04mm et 

0.08mm, c’est à dire nettement moins que la largeur du composant !  Dans ces 

condit ions - irréal isables en pratique - le couplage est très bon entre le s ignal 

d’entrée et les diodes.  Les rendements obtenus sont même en progrès.  Nous 

avons donc recherché d’éventuel les erreurs,  en faisant varier sensiblement 

certains paramètres :  

(a) la valeur des inductances des f ingers a été divisée par 10 :  la posit ion op-

timale est modifiée mais reste très faible.  De plus,  le rendement diminue de 

plusieurs décibels ,  car i l  est nécessaire de faire conduire les diodes pour faci-

l i ter l ’adaptation. On vérif ie ici  le rôle des f ingers,  qui est de compenser la 

capacité des jonctions. 

(b) la valeur de la capacité a été modifiée ;  nous avons effectué les mêmes 

simulations avec une diode UVa SB3T2-B0 :  la posit ion optimale est un peu 

plus éloignée du fond de la cavité mais reste toujours très faible (0.08mm). 

(c) avec la diode SB3T2-C0, nous avons effectué l ’optimisation de la posit ion 

pour la fréquence de 230 GHz :  Do p t i m a l=0.095mm. 

Ces résultats sont cohérents et semblent indiquer qu’ i l  faudrait  effectivement 

placer le composant au fond de la cavité d’entrée.  En pratique, ce n’est pas 

réal isable ;  i l  faut donc un réseau d’adaptation plus complexe, placé en amont 

du composant :  c ’est ce que réal ise très bien le T-magique, mais au détriment 

de la bande passante.  

3.7.3. Influence de la capacité parasite et de la résistance série 

Pour i l lustrer le rôle important que jouent la capacité parasite et la résistance 

série dans le rendement d’un mult ipl icateur,  nous avons simulé le fonction-

nement du doubleur équil ibré pour trois valeurs de capacité parasite et pour 
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trois valeurs de résistance série.  Nous avons choisi  de comparer ces simula-

t ions avec des mesures faites sur le doubleur n°2, monté avec une diode 

SB3T2-CO ; la longueur de la section A du guide coaxial  étant D=0.38 mm. 

La fréquence est f ixée à 260 GHz ;  seule la puissance d’entrée varie entre 0 et 

70 mW. 

Les simulations ont été réal isées avec les paramètres suivant :  

-  Capacité totale d’une paire de diode du composant SB3T2-C0 :  

 C V
V

C parasite( )
/
.

=
−

+
10

1
2

0 8

 fF
  (3.25) 

-  Cp a r a s i t e  = 3 fF, 4 fF et 5 fF pour une résistance série de 5.5 Ω  par 

paire de diode (valeur mesurée par l ’Université de Virginie) .  

-  Résistance série de 5.5 Ω ,  7 .5 Ω  et  10 Ω  par paire de diode, pour une 

capacité parasite de 4 fF (valeur est imée par l ’Université de Virginie) 

-  Pertes de 0.2 dB dans chacun des deux courts-circuits d’entrée,  et de 

0.5 dB pour les courts-circuits de sortie.  Le modèle de guide d’onde rec-

tangulaire du simulateur a été uti l isé pour inclure les pertes des diffé-

rents guides (faibles) .  Le circuit  exact s imulé sous LIBRA est donné en 

annexe. 

-  Les 4 courts-circuits ainsi  que la tension de polarisat ion ont été opti-

misés en même temps. L’unique critère uti l isé fut le rendement de 

conversion. A la f in des optimisations, l ’adaptation d’entrée était  tou-

jours meil leure que -17 dB, parfois meil leure que -22 dB ;  le fait  

d’obtenir le rendement de conversion maximal pour la meil leure adapta-

t ion correspond parfaitement aux mesures (voir f igures 2.22 et 2.23 du 

chapitre 2) .  
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La courbe mesurée, quant à el le ,  a été obtenue à 260.50 GHz en uti l isant la 

même procédure :  optimisation à chaque point des courts-circuits et de la 

polarisat ion. 

Nous obtenons les courbes de la f igure 3.31 et de la f igure 3.32 qui appel lent 

plusieurs remarques :  
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Fig.3.31 :  F=260 GHz. Simulations et mesure du rendement de conversion en 

fonction de la puissance d’entrée.  Pour les s imulations,  Rs a été f ixée à 5.5 

ohms par paire de diodes (valeur mesurée par l ’UVa).  

 



128 

0%

2%

4%

6%

8%

10%

12%

14%

0 10 20 30 40 50 60 70

Puissance d'entrée (mW)

Ef
fic

ac
ité

 Rs = 5,5 ohms
 Rs = 7,5 ohms
 Rs =10 ohms
 Courbe mesurée

 

 

Fig.  3.32 :  F=260 GHz. Simulations et mesure du rendement de conversion 

en fonction de la puissance d’entrée.  Pour les s imulations, la capacité parasite 

est f ixée à 4 fF par paire de diode (valeur donnée par l ’UVa).  

 

-  ( i )  Pour les puissances d’entrée comprises entre 0 et 20 mW, on observe une 

pente très forte qui dépend directement de la valeur de la capacité parasite et 

de la résistance série.  En part icul ier ,  pour les puissances d’entrée inférieures 

au mil l iwatt ,  on observe une pente de 1dB/dB pour le rendement de conver-

sion, soit  une pente de 2dB/dB pour la puissance de sortie,  aussi  bien en me-

sure qu’en simulation. Ceci s ’explique simplement par le fait  qu’aux faibles 

puissances de pompe, la capacité de jonction n’est que très peu modulée.  

 
En effet ,  autour du point de polarisat ion V=V0 ,  s ’ i l  n’y a pas de courant de 

conduction, le schéma équivalent d’une paire de diode est réduit à :  
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Rs

C(V0)
dC
dV

V V
V V=

× −
0

0( )

 

 

Fig.  3.33 :  schéma équivalent d’une 

paire de diodes pour les faibles 

puissances d’entrée,  autour du 

point de polarisat ion V=V0. 

 

La non l inéarité est réduite à une capacité variable dont la valeur est 

dC
dV

V V
V V=

× −
0

0( ) .  I l  apparaît  clairement qu’i l  faut une pente maximale pour 

que le rendement soit  le plus élevé possible.  I l  semble donc préférable de po-

lariser posit ivement la jonction. Cependant on augmente aussi  la capacité 

C V( )0 ,  ce qui rend encore plus diff ici le l ’adaptation. Si  toutefois,  V0 aug-

mente trop, la diode conduit ;  la capacité de jonction va se retrouver en pa-

ral lèle avec une conductance non l inéaire,  ce qui peut parfois avoir un effet 

bénéfique sur le rendement.  Sur les doubleurs équil ibrés construits au 

DEMIRM, l ’optimum est atteint pour − ≤ ≤1.5 V V 0 V0 .  Quant aux simulations,  

el les ont toujours donné un optimum pour V0= 0V à quelques mil l ivolts près.  

Si  on calcule le rendement du mult ipl icateur avec le modèle très simple pré-

senté à la f igure 3.33, on retrouve un résultat très général ,  observable sur de 

nombreux mult ipl icateurs,  à savoir que la pente de la puissance de sortie en 

fonction de la puissance d’entrée est de N dB/dB, si  N est le rang de mult i-

pl icat ion.  

-  ( i i )  I l  y a un point optimum de rendement vers 30 mW de puissance de pompe. 

Le rendement peut atteindre 18.5 % en simulation si  on réduit la capacité pa-

rasite de 1fF ;  i l  tombe à 9% si  on l ’augmente de 1fF. Cet optimum est très 

marqué si  la capacité parasite est faible ;  dans ce cas,  la courbe ressemble 

beaucoup à ce qui est observé sur des mult ipl icateurs à diodes à whisker,  

dont les capacités parasites et les résistances séries sont plus faibles que cel-
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les des diodes planaires [Thornton 98].  Comme notre modèle de diode ne 

prend pas en compte les phénomènes de saturation de vitesse des porteurs,  ni  

les phénomènes de saturation du courant qui apparaissent aux fortes puissan-

ces de pompe et aux hautes fréquences,  la chute sensible de l ’eff icacité de 

conversion après l ’optimum s’explique donc par d’autres phénomènes. 

I l  n’est de réponse immédiate à cette question :  en effet ,  la non l inéarité 

semble d’autant plus marquée que la puissance de pompe est forte ;  cepen-

dant,  la jonction commence à conduire pour des puissances supérieures à 

30 mW, entraînant une chute de la résistance dynamique, et une diminution 

de l ’effet de la non l inéarité réactive.  Une autre raison, qui est peut-être 

complémentaire,  est que pour les fortes puissances de pompe, l ’ impédance de 

la diode à la fréquence de sortie est plus diff ici le à adapter avec notre circuit .  

Quoi qu’ i l  en soit ,  les s imulations semblent indiquer que l ’on peut observer 

une décroissance du rendement pour des puissances de pompe moyennes, 

avant que les phénomènes de saturation de vitesse des porteurs et de satura-

t ion de courant n’ interviennent.  

-  ( i i i )  La courbe mesurée a une pente plus faible au départ ,  et un maximum très 

plat .  Les mesures présentées au paragraphe précédent ont montré que le 

maximum de rendement est plus proche de 60 mW que de 30 mW. Sachant 

l ’effet d’une petite variat ion de la résistance série et de la capacité parasite,  

on obtient tout de même une correspondance correcte entre les simulations 

et les mesures.  

 

3.7.4. Influence de la qualité des courts-circuits 

Les courts-circuits mobiles,  aux longueurs d’onde mil l imétriques et submil l i-

métriques,  sont des éléments diff ici les à réal iser ;  de plus,  leur qual ité est dif-

f ici le à évaluer.  En pratique, i l  arr ive de travai l ler avec de mauvais courts-

circuits sans que l ’on s’en rende compte immédiatement :  comment savoir s i  

les performances mesurées,  bonnes ou mauvaises,  sont imputables à la qual ité 

du composant,  du montage ou des courts-circuits ? Les simulations présen-

tées à la f igure 3.34 i l lustrent bien le rôle de ces éléments de réglage :  
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Fig.  3.34 :  F=260 GHz. Influence de la qual ité des courts-circuits sur le ren-

dement de conversion. Les pertes sont de 0.2 dB pour les courts-circuits 

d’entrée et de 0.5 dB pour les courts-circuits de sortie.  

On constate que les pertes empêchent le mult ipl icateur d’atteindre son ren-

dement maximum. Pour des pertes par court-circuit  de 0.2 dB en entrée et de 

0.5 dB en sortie,  on constate une diminution de plus de 3 dB aux puissances 

de pompe moyennes et fortes,  et de plus de 7dB pour les faibles puissances.  

Pour un circuit  passif ,  dans le pire des cas,  ces pertes n’entraîneraient qu’une 

atténuation de 1.4 dB. 
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3.7.5. Bande instantanée à 260 GHz 

Nous avons voulu calculer la bande passante instantanée du multipl icateur.  

Après avoir optimisé pour 260 GHz tous les courts-circuits ainsi  que la pola-

risat ion, nous avons modifié la fréquence. 
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Fig.  3.35 :  Bande instantanée du doubleur n°2 monté avec une diode 

UVa SB3T2-C0. Rs=5.5 Ω ,  Cp a r a s i t e  = 4 fF. D=0.38 mm. 

Puissance de pompe = 12.5 mW. 

 

Nous obtenons deux courbes très différentes :  le rendement maximum calculé 

pour 12.5 mW de puissance d’entrée est deux fois plus élevé que le rende-

ment mesuré.  Cette différence peut s ’expliquer par une imprécision dans la 

détermination de la résistance série,  de la capacité parasite et des pertes des 

courts-circuits .  Par contre la courbe calculée est beaucoup plus faible bande 

qu’en réal i té :  nous avons un couplage plus résonnant qu’en pratique. I l  fau-

drait  donc reprendre l ’étude du circuit  d’adaptation du modèle,  et plus part i-

cul ièrement celui de la  transit ion de sortie,  pour pouvoir étudier le compor-

tement du multipl icateur sur une bande de fréquence large.  
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4. Vers une utilisation optimale des diodes planaires  

   

4.1.  L’Hybride et le MMIC submillimétrique 

La technologie planaire répond essentiel lement à un besoin de f iabi l i té et de 

reproductibi l i té .  Elle permet aussi  l ’ intégration monolithique de l ’é lément 

actif  dans le circuit  ;  néanmoins cette possibi l i té est encore loin de pouvoir 

être exploitée comme on pourrait  l ’espérer :  pour les mélangeurs Schottky 

submil l imétriques en guide d’onde, le JPL a été un pionnier,  en reportant sur 

quartz25 des circuits monolithiques comprenant deux diodes et un fi l tre passe 

bas [Mehdi 94] ;  les résultats obtenus sont très bons, meil leurs que ceux ob-

tenus avec des diodes discrètes brasées sur le f i l tre.   

Par contre,  pour les mult ipl icateurs submil l imétriques monolithiques,  les ré-

sultats obtenus à ce jour sont nettement moins bons que ceux obtenus avec 

des mult ipl icateurs hybrides en guide d’onde. L’accord d’un mult ipl icateur est 

en effet plus dél icat que l ’accord d’un mélangeur ;  i l  faudrait  pour réal iser un 

multipl icateur entièrement monolithique de meil leurs outi ls de conception, la 

possibi l i té d’effectuer certaines mesures pour val ider les modèles uti l isés,  et 

aussi  une plus grande reproductibi l i té dans la réal isat ion des composants.  I l  y 

a donc quelques étapes à franchir avant de pouvoir intégrer l ’é lément actif  et 

le circuit .  Ces aspects importants seront développés au paragraphe suivant.  

A mon sens, i l  y a pour quelques années encore la place pour des circuits hy-

brides en guide d’onde ;   leurs avantages sont importants :    

-  L’uti l isat ion simple de matériaux à faibles constantes diélectriques comme 

substrat .   

-  La connexion possible à des guides métal l iques à faibles pertes comme les 

guides coaxiaux. 

                                                 
25 I l  e s t  nécessa i r e  d ’ é l im iner  l e  subs t r a t  en  a r sén iu re  de  ga l l i um ca r  l e s  per t e s  son t  t rop  impor -

t an tes .  Le  c i r cu i t  e s t  t r ans fé ré  sur  un  subs t r a t  de  p lus  f a ib l e  permi t t i v i t é  e t  de  t angente  de  
per t e  p lus  f a ib l e .  
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- Le coût bien plus faible d’une série de composant :  la couche épitaxiée ne sert 

qu’à réal iser des composants et non pas à former des éléments passifs de 

grandes dimensions. 

-  Pour des mult ipl icateurs uti l isant des f i l tres de type micro-ruban, i l  est tout à 

fait  possible de réal iser un ensemble de circuits sur une lame de quartz,  de les 

découper,  puis de monter en série des composants planaires.  Si  la découpe est 

de bonne qual ité,  et les brasures ou les col lages bien maîtr isés,  i l  est possible 

d’obtenir des circuits très semblables avec des dispersions sur les montages 

assez faibles ;  MMS par exemple,  posit ionne les diodes de ses mélangeurs 

avec une précision meil leure que 10 microns. Les col lages sont d’excel lente 

qual ité,  et uti l isent un minimum de colle conductrice.  Une fois montés,  les 

composants peuvent être testés en courant continu pour vérif ier leurs carac-

térist iques stat iques.  Un premier tr i  des circuits peut être alors effectué avant 

l ’ intégration dans les blocs mult ipl icateurs.  

-  Pour des tr ipleurs à diodes à hétérostructures,  aucun circuit  de polarisat ion 

n’est nécessaire ;  les circuits peuvent donc être déposés dans le bloc mécani-

que en les f ixant avec une pointe de col le ;  i l  est alors possible de tester un 

grand nombre de mult ipl icateurs en un temps réduit .  

-  I l  peut être envisagé de ret irer le substrat d’une diode après le brasage sur le 

quartz :  on rejoint alors l ’approche du JPL, mais en faisant l ’économie d’une 

grande part ie de la surface de la couche épitaxiée.  

 
4.2. La maîtrise globale de la conception et de la réalisation 

Nous avons tout d’abord construit  un mult ipl icateur d’après une analyse pu-

rement électromagnétique. Les premières mesures effectuées sur ce prototype 

ont permis de cerner les l imites de cette approche. L’amélioration du modèle 

a alors été entreprise pour aboutir à un circuit  équivalent permettant 

d’optimiser les valeurs de certains paramètres du circuit  et du composant et 

de déterminer l ’ influence de leurs dispersions.   
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4.2.1. Maîtrise de la réalisation du composant 

Le premier enseignement de ce travai l  est que la dispersion des caractérist i-

ques des composants réal isés rend diff ici le la conception d’un circuit  entiè-

rement f igé.  A mon avis,  avant de commencer l ’étude d’un circuit ,  i l  faut éva-

luer les dispersions des principaux paramètres des composants avec lesquels 

on compte travai l ler .  La deuxième étape est de construire un modèle de com-

posant dont la précision est en rapport avec les dispersions :  inuti le d’avoir 

un modèle trop raffiné,  qui prenne en compte des effets du second ordre,  s i  

certains paramètres,  comme la résistance série ou les capacités parasites,  va-

rient de ± 50%. La troisième étape est de concevoir un circuit  d’adaptation 

qui soit  le moins dépendant possible des paramètres les moins connus. 

Si  on réal ise un circuit  entièrement intégré,  ou si  on construit  un disposit if  

hybride sans aucun élément de réglage, cette étude stat ist ique préalable est 

déterminante pour l ’obtention d’un résultat en relat ion avec ce qui a été cal-

culé.  En effet ,  cette étude doit permettre de créer un ensemble de circuits ,  ou 

de part ies de circuits ,  dont certains paramètres varient « intel l igemment » afin 

de compenser les dispersions des caractérist iques du composant.  I l  est possi-

ble qu’ i l  soit  nécessaire de réal iser un nombre important de circuits pour at-

teindre les objectifs .  Dans ce cas,  i l  faut prévoir dès le départ une procédure 

expérimentale qui permette le test d’un grand nombre de disposit ifs .  Au lon-

gueurs d’onde submil l imétriques,  une série de mesures est en général assez 

coûteuse en main d’oeuvre très qual if iée ;  i l  n’est donc pas toujours faci le de 

dégager un budget pour effectuer des tests systématiques sur un nombre im-

portant de circuits ou de composants ;  c ’est dommage, mais hélas fréquent :  

combien de temps consacré sur un projet pour définir ce qu’ i l  faut faire,  pour 

simuler,  optimiser sur le papier,  puis réal iser les disposit ifs ? et combien 

d’effort pour des tests complets et leur analyse ? 

I l  me paraît  totalement irréal iste d’espérer atteindre de bons résultats avec 

des circuits intégrés ou avec des circuits hybrides f igés,  sans y mettre le 

prix :  ou bien on arrive à stabi l iser les caractérist iques des composants,  ou 

bien on effectue un tr i  systématique des meil leurs circuits .  
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4.2.2. Maîtrise de l’outil de conception du circuit 

Quel outi l  de conception uti l iser pour modéliser les circuits aux longueurs 

d’onde submil l imétriques ? Cette question est bien au coeur du problème. 

 
( i )  Le modèle  à l ’ é che l l e  :  certains groupes comme le JPL uti l isent encore la mé-

thode très ancienne du modèle à l ’échel le :  le très novateur mélangeur 

Schottky sur membrane à 2.5 THz26  [Siegel 98] a été modélisé sur une ma-

quette à quelques GHz !  En effet ,  la membrane de 3 µm d’épaisseur en arsé-

niure de gal l ium, sur lequel est réal isé le circuit ,  est diff ici le à modéliser en 

raison du rapport très faible entre ses dimensions et cel les de son espace en-

vironnant.  Pour chercher d’éventuel les résonances ou modes de substrat ,  une 

maquette peut être plus performante qu’un simulateur électromagnétique. 

Néanmoins, i l  sera impossible avec un modèle à l ’échel le d’évaluer l ’ impact 

des pertes dues au matériau semi-conducteur et aux pistes métal l iques.  De 

plus,  i l  n’est pas toujours faci le de réal iser des mesures sur une maquette.  A 

cela,  s ’ajoute la question du coût :  une maquette,  même à 5 GHz, doit être 

parfaitement réal isée,  notamment au niveau des contacts entre les différentes 

part ies métal l iques.  Cette méthode à des avantages certains car el le permet de 

toucher du doigt certains problèmes, mais a aussi  des l imites qu’ i l  faut bien 

connaître.  

( i i )  Les s imulat ions é l e c tromagnét iques :  le s imulateur électromagnétique est un 

outi l  très uti le mais qui a lui  aussi  de nombreuses l imitat ions.  I l  faut tout 

d’abord dist inguer deux grands types de méthodes de résolution des équa-

t ions de Maxwell  :  les méthodes temporel les comme la méthode TLM et 

FDTD et les méthodes fréquentiel les comme la méthode des éléments f inis .  

Les méthodes temporel les permettent d’obtenir rapidement une information 

sur une grande bande de fréquence. Elles permettent donc de détecter des 

résonances,  même étroites,  dans des circuits .  Par contre,  lorsque le circuit  

possède des cavités fortement surtendues, ces méthodes donnent une préci-

sion médiocre sauf à augmenter considérablement les temps de simulation. 

                                                 
26 Tempéra ture  de  récep teur  de  20  000K doub le  bande ,  à  l a  t empéra ture  amb ian te .  
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La méthode des éléments f inis permet d’obtenir a priori  une plus grande pré-

cision en un point de fréquence donné. Cette méthode permet sans diff iculté 

de simuler le comportement d’une cavité très surtentue. Par contre,  pour ob-

tenir la réponse d’un circuit  sur une plage de fréquence, i l  sera nécessaire 

d’effectuer une simulation pour chaque point de fréquence. I l  est donc diff i-

ci le avec cette méthode de détecter de f ines résonances,  surtout si  el les se 

situent en dehors de la plage de travai l  envisagée. 

Remarquons que certains simulateurs uti l isent des méthodes hybrides,  qui 

permettent de résoudre un problème particul ier avec une méthode spécif ique. 

De plus,  i l  est maintenant possible de coupler un simulateur électromagnéti-

que à des codes d’analyse non l inéaire uti l isant la méthode de la balance har-

monique, ce qui permet de simuler un circuit  dans son intégral i té.  Ceci cons-

t itue un réel  progrès car on intègre dans le circuit  passif  s imulé une perturba-

t ion qui correspond a priori  au cas réel  ;  avec l ’ intégration du composant ac-

t if  dans la structure tr idimensionnelle,  le problème dél icat de la définit ion 

des impédances de normalisat ion au niveau des ports ne se pose plus.  

( i i i )  Pertes  dans l es  métaux et  l es  matér iaux dié l e c tr iques :  avant de se lancer dans 

des simulations,  i l  convient de se poser la question simple de la val idité des 

modèles uti l isés par le s imulateur aux longueurs d’onde submil l imétriques.  

Peut-on simuler un circuit  à 500 GHz comme à 5 GHz, en divisant simple-

ment les dimensions par 100 ? C’est ce qui est fait  la plupart du temps car on 

considère que les pertes des différents éléments du circuit  aux hautes fré-

quences n’apportent qu’une atténuation des signaux, mais qu’el les ne sau-

raient influer autrement sur les performances du circuit .  Or i l  en va tout au-

trement :  nous avons constaté sur notre modèle,  que les pertes jouent direc-

tement sur les dimensions que doit avoir le circuit  pour atteindre les perfor-

mances optimales ;  évaluer les pertes est donc très important pour le dessin 

du circuit  lui-même. I l  n’est donc pas légit ime de travai l ler avec des maté-

riaux idéaux, comme des métaux à conductivité infinie ou des diélectriques à 

tangente de perte nulle.  L’ennui lorsqu’on cherche à tenir compte des pertes 

avec un simulateur tr idimensionnel ,  est l ’augmentation de l ’espace mémoire 

et du temps de calcul nécessaires.  
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Il  se pose en plus une autre diff iculté,  autrement plus diff ici le à surmonter :  

cel le de la détermination de la conductivité effective des métaux (qui t ient 

compte de l ’état de surface),  de la tangente de perte des matériaux diélectri-

ques ou semi-conducteurs dopés ou non dopés, de la qual ité des contacts de 

masse et des jointures de guide . . .   

Notons que pour les l ignes de propagation de type microruban, la conductivi-

té f inie du métal peut jouer directement sur les caractérist iques électriques 

des l ignes :  s i  l ’épaisseur de métal l isation des pistes n’est pas sensiblement 

supérieure à l ’épaisseur de peau, l ’onde comprise entre le plan de masse et la 

piste radie dans l ’espace supérieur,  modifiant sensiblement la permitt ivité 

effective du substrat ,  donc la longueur d’onde guidée et l ’ impédance 

caractérist ique de la l igne [Kerr 96].  I l  faut donc tenir compte de la 

conductivité du métal dans le calcul des f i l tres ou des circuits d’adaptation à 

hautes fréquences sous peines d’erreurs.  Ce phénomène est surtout sensible 

pour les circuits intégrés,  car i l  n’est pas toujours faci le de déposer une 

couche suffisamment épaisse de métal  au niveau des pistes.  

 

t

B
E

Onde transmise

Onde incidente Onde réfléchie

Métal d’impédance de surface Zs

 

Fig.  4.1 :  Onde plane réfléchie par une lame de métal  non parfait   

d’épaisseur comparable à l ’épaisseur de peau. 
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Ces dernières constatat ions permettent de relat iviser l ’eff icacité des méthodes 

consistant à réduire la tai l le d’un circuit  pour augmenter la fréquence de 

fonctionnement.  

( iv)  L’usage d’un modèle  c i r cui t  :  malgré l ’ intérêt que peut représenter un simu-

lateur électromagnétique couplé à un code d’analyse non l inéaire,  i l  me paraît  

irréal iste de se lancer dans une optimisation globale d’un circuit  aussi  com-

plexe qu’un multipl icateur.  On a toutes les chances de ne rien comprendre 

aux phénomènes électromagnétiques présents en voulant les traiter d’un 

coup. A mon sens, chaque fois que cela est possible,  i l  faut diviser la struc-

ture en sous blocs.  L’ inconvénient de cette division est qu’ i l  devient néces-

saire de les séparer suffisamment afin de maîtr iser leur interaction. Mais 

compte tenu des diff icultés que représente l ’analyse des structures aux lon-

gueurs d’onde submil l imétriques,  i l  vaut mieux faire ce sacrif ice,  que de se 

tromper complè-tement.  

Un modèle de type circuit  dans lequel certains paramètres sont déterminés 

avec un simulateur électromagnétique, permet,  en première approche, de 

mieux comprendre le fonctionnement de la structure.  Une représentation de 

ce type permet de travai l ler indépendamment sur un bloc et d’obtenir la ré-

ponse du circuit  tout entier en un temps très court.  Si  le modèle est complet,  

i l  doit  permettre de travai l ler eff icacement,  notamment pour définir la struc-

ture la moins sensible possible aux paramètres les moins connus. 

 
4.2.3. Maîtrise des moyens de mesure 

Aux longueurs d’onde submil l imétriques,  i l  n’y a qu’un type de mesure qui 

soit  faci le :  la mesure de fréquence :  déterminer au hertz près la fréquence 

d’un signal autour de 500 GHz ne pose aucun problème ;  par contre la me-

sure de puissance pose de nombreuses diff icultés,  de même que la mesure des 

para-mètres S d’un circuit ,  ou la caractérisat ion en grand signal des compo-

sants.  Dans le domaine des longueurs d’onde submil l imétriques,  i l  est donc 

très dif-f ici le de faire le l ien entre les s imulations et les mesures . . .  car i l  n’y 

que peu de mesures !  I l  est assez faci le de faire un bi lan de l ’ information qui 
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est acces-sible et cel le qui est inaccessible dans l ’état actuel de la technolo-

gie :  

Poss ible  :  

-  Mesure des paramètres petits s ignaux des composants sur wafer jusqu’à 

110 GHz de façon assez standard, extension possible jusqu’à 220 GHz (JPL).  

-  Mesure des paramètres S grand signal d’un disposit if  complet en guide d’onde, 

relat ivement faci lement jusqu’à 170 GHz, très diff ici lement jusqu’à 220 GHz, 

voire même 350 GHz si  on sait  concevoir et réal iser le coupleur directionnel 

[Karpov].  I l  faut de plus disposer de sources puissantes et i so l ées  aux fréquen-

ces de travai l .  Au dessus de 170 GHz, i l  faut presque obligatoirement un tube 

de puissance comme un carcinotron pour réal iser des mesures grand signal 

des paramètres S.  

-  Mesure précise des constantes diélectriques de lames à face paral lèles de 

matériaux jusqu’au THz (avec l ’analyseur vectoriel  ABmm) et des pertes.  Me-

sure des impédances de surface des métaux, à la température ambiante ou à la 

température de l ’hél ium l iquide. 

-  Mesure vectoriel le très précises de f i l tres dichroïques,  de cornets ou de réflec-

teurs,  même de grandes dimensions jusqu’au THz. 

-  Mesure des puissances supérieures à 1 µW avec des sondes étalonnées jusqu’à 

110 GHz. Pas d’étalon au dessus de 110 GHz. Mesure de puissance avec des 

détecteurs à structures ouvertes (membranes) jusqu’à plusieurs THz, mais 

sans garantie.  

-  Mesure très précise des températures de bruit  des mélangeurs.  

 

Imposs ib le  avec  l e  matér ie l  de mesure exis tant ac tue l l ement : 

-  mesure des paramètres S grand signal d’un composant  en condit ion de fonc-

t ionnement pour les disposit ifs en guide d’onde ( impossibi l i té de retrouver 
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les paramètres S du composant à part ir  de ceux du disposit ifs entier ,  par 

manque d’ information sur le réseau passif  qui entoure le composant) .   

-  Mesures des paramètres S grands ou petits s ignaux d’un disposit if  en guide 

d’onde à hautes fréquences :  pour les mélangeurs et les mult ipl icateurs on se 

contente le plus souvent de la température de bruit  et de la puissance de sor-

t ie .  

4.3. Pour des multiplicateurs cryogéniques 

Il  est d’usage courant de refroidir les mélangeurs Schottky pour diminuer leur 

bruit .  Ceux-ci  peuvent fonctionner jusqu’à très basse température (4K). Pour 

les mult ipl icateurs,  par contre,  la possibi l i té d’augmenter les performances en 

refroidissant n’est pas exploitée.  Louhi,  Räisänen et Erickson ont pourtant 

montré dès 1992 qu’un gain de plusieurs décibels pouvait  être obtenu à la 

température de l ’azote l iquide (77K) par rapport à la température ambiante 

[Louhi 92].  Ceci s ’explique par trois raisons principales :  la mobil i té des por-

teurs augmente, la résistance série de la jonction diminue et la puissance né-

cessaire,  pour atteindre la saturation de vitesse des porteurs augmente. I l  y a 

de plus un léger gain au niveau de la résist ivité des métaux normaux (or,  cui-

vre) .  Plus récemment, Neal Erickson a exposé tout le bénéfice qu’ i l  y avait  à 

refroidir les chaînes d’osci l lateurs locaux de FIRST entre 100 et 150 K ;  I l  a 

constaté une amélioration de 30% (+1.5 dB) de la puissance de sortie d’un 

doubleur équil ibré à 140 GHz, en le refroidissant à la température de l ’azote 

l iquide. A 300 GHz i l  s ’attend à un gain de 3dB ;  sur une chaîne à 1THz, le 

gain espéré est de 10 dB [Erickson 97].  Par contre,  i l  n’est pas certain que les 

diodes à hétérojonctions tel les que cel les développées à l ’IEMN gagnent 

beaucoup à être refroidies [Lippens 98].   

Néanmoins, à 77K on est peut-être loin des performances que l ’on peut espé-

rer d’un mult ipl icateur refroidi à 4K. Les paragraphes suivants vont tenter de 

montrer l ’ intérêt d’un refroidissement du multipl icateur à la température de 

l ’hél ium l iquide, pour des chaînes hétérodynes instal lées sur des instruments 
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au sol27.  Ce paragraphe n’a pas d’autres prétentions que de donner matière à 

discussion. 

4.3.1. Pertes du filtre passe-bas 

( i )  Fi l tre  en métal  normal :  en dehors des doubleurs équil ibrés,  la plupart des 

mult ipl icateurs nécessitent un fi l tre passe-bas pour séparer le s ignal d’entrée 

du signal de sort ie.  Pour les fréquences très élevées (640 GHz-1.2 THz),  ce-

lui-ci  est réal isé en technologie coaxiale pour diminuer le plus possible les 

pertes.  L’ inconvénient majeur est la diff iculté de réal isat ion et le manque de 

reproductibi l i té ,  sans parler du montage . . .  A plus basses fréquences 

(640 GHz et en dessous),  on uti l ise plus volontiers des f i l tres réal isés par des 

procédés photolithographiques sur substrat en quartz.  Les pertes théoriques 

sont par contre plus élevées ;  el les sont dues essentiel lement au métal ,  qui 

voit  son épaisseur de peau se réduire à quelques dixièmes ou centièmes de 

micromètres à haute fréquence28.  Le quartz,  quant à lui ,  qu’ i l  soit  amorphe ou 

monocristal l in,  a de faibles tangentes de pertes,  de l ’ordre de 4.10- 4 à 

100 GHz ;  i l  intervient donc assez peu dans les pertes imputables au f i l tre 

passe-bas.  

Une diff iculté supplémentaire pour les f i l tres réal isés sur quartz est la f inesse 

des pistes métal l iques correspondant aux sections de hautes impédances :  les 

pertes résist ives empêchent de descendre en dessous de 3 à 5 microns de lar-

geur de l igne. La conséquence est une moindre modulation de l ’ impédance 

des l ignes,  donc un moins bon fi l trage.   

En pratique personne ne sait  ce que perdent réel lement les f i l tres ;  i l  faut 

compter les pertes à la fréquence d’entrée,  plus cel les à la fréquence de sor-

t ie .  

Une alternative prometteuse est d’uti l iser des structures de propagation for-

mées par des techniques de micro usinage. I l  est désormais possible d’avoir 

de grandes précisions dans la définit ion de structures mélangeant matériaux 

                                                 
27 L ’ app l i ca t ion  l a  p lus  imméd ia te  é t an t  l ’ i n te r fé romèt re  submi l l imét r ique  LSA.  

28 L ’ épa i s seur  de  peau  à  500  GHz pour  l e  cu iv re  e s t  de  0 .093  µm et  0 .106  µm pour  l ’ o r .  
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diélectriques et métal .  Plusieurs groupes de recherche travai l lent déjà dans ce 

sens.  

 

 

( i i )  Gain pour une chaîne de plus ieurs mult ip l i cateurs :   comme on a pu le consta-

ter,  les jonctions nécessitent une puissance minimale pour atteindre leur 

rendement de conversion maximal ;  en dessous de cette puissance les 

rendements ont tendance à chuter sévèrement.  Un gain de 1dB sur un étage 

peut se traduire,  en sortie d’un second étage de mult ipl icateur,  par un gain 

bien supérieur à 1dB. En effet ,  lorsque les puissances d’entrée sont très 

faibles,  i l  peut être observé une pente de N dB/dB, si  N est le rang de 

mult ipl icat ion. Pour une chaîne de mult ipl icateurs sans accord mécanique, 

l ’augmentation de bande passante instantanée peut être ainsi  très importante.  

( i i i )  Fi l tre  en métal  supraconducteur :  un f i l tre réal isé en niobium et plongé dans 

l ’hél ium l iquide ne perd quasiment plus r ien jusqu’à sa fréquence de gap, soit  

700 GHz. Au dessus de cette fréquence, le niobium commence à absorber 

l ’onde et à être d’une résist ivité plus importante qu’un métal  normal.  Les ré-

sistances de surface d’un fi lm de niobium sont données dans le tableau sui-

vant.  Elles sont mises en regard avec les résistances de l ’a luminium à la même 

température (valeurs calculées par Vincent Larrey [Larrey 98]) .  

 

Résistances de surface Niobium (4.2 K) Aluminium (4.2 K) 

250 GHz 0.002 Ω .cm 0.07 Ω .cm 

500 GHz 0.004 Ω .cm 0.1 Ω .cm 

700 GHz 0.005 Ω .cm 0.11 Ω .cm 

1THz 0.03 Ω .cm 0.14 Ω .cm 
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4.3.2. Intégration d’éléments d’accord supraconducteur au niveau du composant 

( i )  Analogie  avec  l es  mélangeurs SIS :  les concepteurs de mélangeurs à jonctions 

SIS n’ont qu’un soucis,  celui  d’accorder leur jonction à la fréquence centrale 

de travai l  :  une jonction SIS est avant tout un condensateur plan paral lèle 

l inéaire,  de très forte capacité29 ;  la non l inéarité qui est exploitée pour le mé-

lange se trouve, quant à el le ,  en paral lèle avec ce condensateur.  En consé-

quence, i l  faut absolument compenser son effet sous peine de voir le s ignal 

court-circuité.  

Historiquement,  l ’accord a tout d’abord été réal isé grâce aux courts-circuits 

en guide d’onde du bloc mélangeur,  ce qui ne donnait pas d’excel lentes per-

formances.  En effet ,  la jonction est le plus souvent local isée au centre du 

guide d’onde d’entrée ;  même de hauteur très réduite,  le guide rectangulaire a 

une impédance de l ’ordre de 90 Ω, au mieux. L’ impédance des jonctions SIS 

est ,  quant à el le ,  beaucoup plus faible :  cel les réal isées au DEMIRM en 1998 

ont une capacité de 200 fF ;  leur impédance à 200 GHz est donc de − ⋅j 4 Ω  .  

Ainsi ,  compte tenu du rapport de ces deux impédances,  des pertes dans les 

courts-circuits mobiles,  même relat ivement faibles,  peuvent rendre impossi-

ble l ’accord de la jonction. I l  faut ajouter que lorsque l ’accord est possible,  i l  

ne l ’est que dans une bande de fréquence très étroite.  Les mélangeurs SIS de 

ce type avaient donc des bandes instantanées étroites.   

Le problème de l ’accord de la capacité fut résolu simplement par l ’a jout d’un 

circuit  d’adaptation à l ’ é che l l e  de la jonct ion ,  local isé au contact  de cel le-ci  [Räi-

säsen 85].  Ce circuit  uti l ise comme substrat ,  une très f ine couche d’ isolant30 

déposée sur l ’é lectrode en niobium. 

 

                                                 
29 Les  jonc t ions  SIS  r éa l i s ées  au  DEMIRM par  Véron ique  Pe t i tbon-Tévene t  e t  Cyr i l l e  V iguer i e  

pour  des  f réquences  de  200  GHz,  on t  une  capac i t é  sur fac ique  de  95  fF/µm2.  Leur  sur face  e s t  
de  2  µm 2 ,  qu i  donne  une  capac i t é  to t a l e  de  200fF ,  à  comparer  avec  l e s  capac i t é s  des  d iodes  
Schot tky  qu i  ne  fon t  que  15  fF  pour  l e s  mêmes  f r équences .  

30 De  l ’o rd re  de  200  nm pour  l e s  jonc t ions  r éa l i s ées  au  DEMIRM.  
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Jonction SIS

Contre-électrode en niobium
Electrode en niobium

Circuit d’accord micro-ruban

Couche de 0.2 µm en silice
déposée sur l’électrode en niobium

Substrat en quartz monocristallin
de 100 µm d’épaisseur

Filtre passe bas micro-ruban. Le plan 
de masse est sous le substrat en quartz  

 

Fig.  4.2 :  Schéma d’un circuit  comprenant une jonction SIS, son circuit  

d’accord et une part ie du f i l tre passe-bas,  appelé f i l tre de fréquence intermé-

diaire (FI) .  

 

Le circuit  d’accord est alors un circuit  dans le circuit .  I l  se sert d’un des élé-

ments du fi l tre passe bas31 comme plan de masse.  Malgré la f inesse de la cou-

che de si l ice,  un tel  circuit  d’adaptation est quand même à faibles pertes,  car 

le niobium a une résistance de surface très faible jusqu’à des fréquences éle-

vées.  

Depuis l ’ introduction des circuits d’accord, les performances des mélangeurs 

SIS ont très sensiblement augmenté, autant en terme de température équiva-

lente de bruit que de bande passante instantanée. 

( i i )  Circui t  d ’adaptat ion supraconducteur e t  jonct ions Schot tky ou hétéro jonct ions :  

l ’ idéal est d’adopter la même démarche pour les mult ipl icateurs de fréquen-

ces.  Un circuit  d’adaptation local isé près de la barrière et suffisamment com-

plexe peut permettre l ’obtention de performances large bande. Mais,  com-

                                                 
31 Le  f i l t r e  pas se -bas  e s t  p lus  communément  appe lé  «  f i l t r e  de  f r équence  in te rméd ia i r e  »  ;  I l  e s t  

néces sa i r e  pour  s épare r  l e  s i gna l  RF du  s igna l  de  so r t i e  à  l a  f r équence  in te rméd ia i r e .  
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ment intégrer de tels éléments d’accord supraconducteurs au niveau des dio-

des Schottky ou des diodes à hétérostructures ? 

Les procédés de fabrication pour ces composants sont très différents du pro-

cédé de fabrication des jonctions SIS. I ls nécessitent en premier l ieu l ’emploi 

d’un substrat en arséniure de gal l ium ou en phosphure d’ indium. Une fois la 

couche active épitaxiée,  i l  faut dél imiter les anodes,  former les contacts oh-

miques et les éléments de connexion, tels que les f ingers et les plots de 

contact.  I l  reste alors à réduire l ’épaisseur du substrat ,  ce qui constitue l ’une 

des étapes les plus dél icates,  à cause du risque de micro-cassures au niveau de 

la barrière.  Dans les mult ipl icateurs hybrides,  le composant,  une fois aff iné,  

est reporté sur le f i l tre passe-bas.  

Réal iser des éléments d’accord en matériaux supraconducteurs au niveau du 

composant,  nécessite probablement de reporter la couche épitaxiée sur le 

substrat en quartz avant de dél imiter les anodes et de déposer les différentes 

pistes métal l iques.  Le chemin pour élaborer un procédé de fabrication aussi  

complexe est forcément long. 

( i i i )  Limitat ions dues à l ’ é chauf f ement de la jonct ion :  une diff iculté supplémentaire 

provient du risque d’échauffement des pistes supraconductrices par l ’effet de 

dissipation thermique de la jonction ;  en effet ,  l ’énergie incidente non 

convertie sur les harmoniques supérieurs est absorbée par les diodes,  ce qui 

peut entraîner une monté importante de la température des pistes en niobium 

situées à proximité.  Au dessus de 9K le niobium n’est plus supraconducteur 

et sa résist ivité est alors très élevée. I l  y a donc une marge de l ’ordre de 4K32 

avant de perdre tout le bénéfice de l ’usage de ce matériau supraconducteur.  

Des calculs effectués par l ’IEMN ont montré que les hétérojontions qu’ i l  fa-

brique s’échauffent des de 1.6K par mW de puissance absorbée. I l  faut donc 

prévoir d’éloigner suffisamment les pistes en niobium, de la diode. Malgré 

                                                 
32 Au  de l à  de  400  GHz,  pour  qu ’une  jonc t ion  SIS  fonc t ionne  cor rec tement ,  i l  f au t  que  sa  t empéra -

tu re  so i t  in fé r i eure  à  l a  mo i t i é  de  l a  t empéra ture  de  t r ans i t ion  du  supraconduc teur .  Pour  une  
jonc t ion  en  n iob ium,  i l  f au t  donc  t r ava i l l e r  à  4K ou  en  dessous .  Ce t t e  l im i t a t ion  e s t  en  f a i t  l i é e  
au  cont rô le  du  couran t  Josephson  qu i  e s t  p lus  d i f f i c i l e  s i  l a  jonc t ion  es t  «  chaude  » .  Une  p i s t e  
en  n iob ium,  quan t  à  e l l e ,  s e r a  à  f a ib l e s  per t es  ju squ ’à  l a  t empéra ture  c r i t ique  du  supraconduc-
teur .   
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tout,  i l  est nécessaire de calculer précisément l ’échauffement des pistes en 

fonction de la puissance absorbée par les diodes.  

Une alternative serait  d’uti l iser des  pistes en YBaCuO, qui est un matériau 

supraconducteur à haute température crit ique (supérieure à 77K). I l  a été dé-

montré récemment la faisabil i té de mélangeurs submil l imétriques (550 GHz) 

uti l isant ce matériau [Harnack 98].  Cependant le dépôt des couches 

d’YBaCuO est plus diff ici le que le dépôt de couches en niobium. 

( iv)  Idée  de composant :  voici  ce à quoi pourrait  ressembler un composant 

Schottky ou à hétérojonction, intégrant un circuit  d’accord et un fi l tre en 

niobium :  

 

Substrat en quartz monocristallin (75µm)

Niobium (0.3 µm)

Niobium (0.3 µm)Silice

Contact ohmique

Or - Platine (0.5 µm)
Circuit d’accord

Diode Schottky ou
Hétérojonction

Contact ohmique

Or - Platine (0.5 µm)

Silice (0.2 µm)

 

 

Fig.  4.3 :  Structure d’une diode Schottky ou à hétérojonction avec des élé-

ments d’adaptations local isés à proximité.  Schéma directement inspiré de la 

structure des jonctions SIS. Le contact entre l ’or et le niobium nécessite une 

couche d’accrochage en chrome, de même que pour le dépôt du niobium sur 

le quartz.  
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Il  nécessite de reporter la couche active sur le substrat en quartz préalable-

ment métal l isé.  Ce report est évidemment l ’une des étapes les plus crit iques.  

Le début du procédé pourrait  donc ressembler à ce qui est fait  à l ’Université 

de Darmstadt pour fabriquer les diodes Schottky planaires sans substrat .  La 

suite du procédé peut ressembler au dépôt des électrodes de niobium de la 

jonction SIS. Une diff iculté supplémentaire provient de l ’accrochage de l ’or 

sur le niobium : i l  faut une très f ine couche de chrome pour qu’el le adhère.  

 

4.3.3. Intégration du multiplicateur dans le cryostat 

( i )  Puissance de pompe maximale :  intégrer un mult ipl icateur dans un cryostat 

peut paraître irréal iste à cause de la dissipation thermique qu’i l  introduit au 

niveau de l ’étage le plus froid.  I l  faut cependant faire le bi lan de toutes les 

entrées de chaleur,  af in de déterminer si  le mult ipl icateur est susceptible de 

réduire sensiblement l ’autonomie du cryostat :  

-  certains récepteurs ont un amplif icateur faible bruit  refroidi à 4K, dissipant 

de l ’ordre de 25 mW. 

- s i  aucun fi l tre infrarouge n’est uti l isé,  chaque centimètre carré de la surface 

des fenêtres du cryostat introduit environ 50mW au niveau de l ’étage froid 

[Infrared].  En uti l isant une fenêtre en quartz monocristal l in (très bon fi l tre 

infrarouge),  on peut atténuer de 90% la radiat ion à 300K. Ainsi  chaque cen-

timètre carré de la surface des fenêtres peut n’ introduire que 5mW (valeur 

minimale) .  Pour un cryostat équipé d’une fenêtre de 1.5 cm de diamètre 

(tai l le assez modeste) ,  l ’apport de chaleur est de l ’ordre de 9 mW.  Pour 2cm 

de diamètre,  la puissance thermique passe à 15mW. De nombreux cryostats 

sont en fait  équipés de deux fenêtres pour deux canaux différents.   

I l  faut compter aussi  les entrées de chaleur dues aux différents connecteurs,  

aux ouvertures nécessaires pour le réglage mécanique des mélangeurs,  et aux 

imperfections du Dewar lui-même. Ainsi ,  i l  paraît  tout à fait  réal iste 
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d’accepter une entrée supplémentaire de l ’ordre de 20mW en moyenne33,  sans 

pour autant réduire dans des proportions gênantes l ’autonomie. 

De plus,  i l  faut considérer que cette puissance ne sera effectivement injectée 

dans le cryostat que pendant une petite fraction du temps :  les récepteurs SIS 

instal lés sur les instruments au sol ,  comme l ’ interféromètre du plateau de Bu-

res,  ou même le 30m de l ’IRAM, fonctionnent la majorité du temps à des fré-

quences bien déterminées.  Les mélangeurs SIS et les chaînes d’osci l lateurs 

locaux sont réal isés en conséquence. Pour les mult ipl icateurs,  ceci  se traduit 

en part icul ier par un besoin très faible en puissance de pompe, sauf en bord 

de bande, lorsque leurs performances sont les moins bonnes. 

( i i )  Entrée  du s ignal  fondamental  par des  guides  dié l e c tr iques :  pour ses récepteurs 

mil l imétriques et submil l imétriques,  l ’IRAM uti l ise une injection directe du 

signal d’osci l lateur local :  le s ignal de sortie de la chaîne de mult ipl icateur est 

acheminé depuis l ’extérieur,  jusqu’à l ’étage froid, grâce à des guides d’onde 

rectangulaires en acier inoxydable ;  un coupleur directionnel en guide d’onde, 

intercalé entre le mélangeur et le cornet,  réal ise l ’ injection.  

L’ injection directe se traduit par une diminution sensible du bruit  du récep-

teur :  i l  y a moins de pertes sur le s ignal qu’avec d’autres systèmes de cou-

plage, et ces pertes ont l ieu à 4K, au l ieu de 300K pour les autres disposit ifs .  

Jusqu’à 350 GHz, l ’ injection directe est possible ;  au delà,  cela devient très 

diff ici le ;  s i  la chaîne de mult ipl ication est placée dans le cryostat ,  un cou-

pleur optique, s itué lui  aussi  dans le cryostat ,  peut réal iser l ’ injection. 

L’université d’Erlangen réal ise des guides rectangulaires diélectr iques à fai-

bles pertes34 qui pourraient encore simplif ier l ’ injection du signal fondamen-

tal  :  ces guides sont très souples et se connectent aisément à un guide rectan-

                                                 
33 La  d i s s ipa t ion  thermique  d ’un  cha îne  complè t e  de  mu l t ip l i c a t ion  à  l ’ i n t é r i eur  du  c ryos ta t  e s t  

s eu lement  l a  pu i s s ance  de  pompe in j ec tée  à  l ’ en t rée  du  p remie r  mul t ip l i ca teur .  I l  n ’ y  a  pas  de  
d i s s ipa t ion  due  à  l a  po la r i s a t ion ,  s auf  ca s  ex t r ême .   

34 Ga in  d ’ env i ron  30% à  100  GHz par  r appor t  à  un  gu ide  rec tangu la i r e  méta l l i que .  



150 

gulaire classique35.  Leur avantage principal est ,  bien sûr,  le fait  qu’ i ls  soient 

en matériau diélectrique, à faible conduction thermique. 

( i i i )  Intégrat ion d’une chaîne de mult ip l i cateurs sans matér iau supraconducteur dans un 

cryostat  :  s i  l ’on supprime les pistes en matériau supraconducteur,  le problème 

de l ’ intégration se simplif ie grandement.  I l  est possible de rapprocher la 

chaîne de mult ipl icat ion de fréquences très près du mélangeur,  tout en 

l ’ isolant de la plat ine à 4K. La chaîne fonctionne alors à froid, mais à une 

température beaucoup moins crit ique pour le système cryogénique. I l  est 

alors possible de bénéficier d’une augmentation appréciable du rendement de 

la chaîne de mult ipl icat ion, de faci l i ter le couplage du signal d’osci l lateur lo-

cal  au mélangeur,  tout en n’affectant que très peu l ’autonomie du cryostat .  

Ceci pourrait  sans doute être fait  pour les récepteurs du LSA. 

 

4.4. La génération directe - Lasers 

Nous avons au cours de ce travai l  montré l ’ intérêt de la technologie planaire 

pour les mult ipl icateurs de fréquences et les perspectives quant à la possibi l i-

té de réal iser des circuits entièrement intégrés.  Nous n’avons cependant pas 

remis en question l ’ intérêt du mult ipl icateur ;  pourtant on peut se demander 

s ’ i l  n’y a pas de solutions plus simples,  moins lourdes pour les très hautes 

fréquences.  Part ir  de 80 GHz pour arriver à 1 THz, 1.5 THz voire plus en 

mult ipl iant,  mult ipl iant toujours la fréquence . . .  pourquoi ne pas chercher à 

générer directement le s ignal à ces fréquences ? Est-ce possible,  dans quel 

cas ? I l  convient de faire à nouveau un bi lan des besoins en matière de signal 

d’osci l lateur local en fonction du domaine de fréquence :  

( i )  La bande basse  du mil l imétr ique :  les fréquences inférieures à 110 GHz inté-

ressent beaucoup les mil i taires (radar,  imagerie) ,  l ’ industrie automobile (radar 

anti-col l is ions,  télépéages . . . )  et  les communications (transmissions à hauts 

                                                 
35 La  t r ans i t ion  es t  r éa l i s ée  pa r  un  corne t  méta l l i que  rec tangu la i r e  t r è s  cour t ,  dans  l eque l  on  v i en t  

g l i s se r  l e  gu ide  d i é l ec t r ique  rec tangu la i r e  p réa l ab lement  t a i l l é  en  po in te  à  son  ex t rémi té .  La  f i -
b re  n ’ a  pas  de  ga ine ,  aus s i  f au t - i l  l a i s s e r  un  vo lume d ’ a i r  su f f i s an t  au tour ,  pour  ne  pas  a t t énuer  
l e  champ.  Ces  gu ides  fonc t ionnent  ju squ ’ à  300  GHz.  A  100  GHz l e s  pe r t e s  d ’ in se r t ion  sont  de  
l ’o rdre  de  0 .2dB .  
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débits ,  communications inter-satel l i taires,  à courtes distances . . . ) .  Grâce aux 

efforts de l ’ industrie,  ou de laboratoires de recherche l iés à l ’ industrie,  les 

circuits intégrés uti l isant des HEMT36 ou des diodes planaires sont d’actual ité 

depuis plusieurs années.  En effet ,  dans cette bande de fréquence, i l  y eu de 

nombreux développements au niveau instrumental qui ont permis de bien 

maîtr iser la conception des circuits monolithiques.  Pour l ’ imagerie par exem-

ple,   i l  existe des circuits monolithiques constitués d’un réseau de chaînes de 

détection, comprenant chacune un amplif icateur faible bruit ,  suivi  d’un mé-

langeur et d’un mult ipl icateur de fréquences.  

Bon nombre de systèmes de détection uti l isés dans l ’ industrie nécessitent un 

osci l lateur local d’une grande pureté spectrale.  Le mult ipl icateur de fréquence 

intégré au circuit  se just if ie pleinement dans la mesure ou i l  s implif ie le sys-

tème. 

( i i )  La bande haute du mil l imétr ique e t  l e  submil l imétr ique intéressent surtout les 

astronomes et les aéronomes. Les besoins en osci l lateur local sont de deux 

types :  pour les récepteurs Schottky, la puissance de pompe nécessaire est 

importante et prêche pour l ’usage de mult ipl icateurs performants dans les 

chaînes d’osci l lateurs locaux. Des développements dans le but d’ intégrer sur 

un même circuit  le plus d’éléments possibles sont envisageables.  I l  y a cepen-

dant une autre voie qui pourrait  détrôner à terme les mult ipl icateurs :  les os-

ci l lateurs à tubes miniatures du type Carcinotron, réal isés en micro technolo-

gies :  i ls  nécessitent a priori  une al imentation de moyenne ou basse tension et 

sont d’un faible encombrement . . .  à suivre de près.  

Pour la détection hétérodyne à haute sensibi l i té ,  les mélangeurs SIS ou à 

HEB37 assurent à ce jour les meil leures performances en bruit .  Les puissances 

d’osci l lateur local nécessaires sont très faibles :  quelques centaines de nano-

watts au niveau de l ’élément actif  suffisent.  N’est- i l  point de composant sus-

ceptible d’osci l ler à très hautes fréquences en dél ivrant ce niveau de puis-

                                                 
36 High  E lec t ron ic  Mob i l i t y  Trans i s to r .  

37 Hot  E lec t ron  Bo lometer  :  ce  son t  des  micro -pont s  en  matér i aux  supraconducteur .  La  va r i a t ion  
du  c hamp  é l ec t r ique  c rée  l ’ échauf fement  du  pont ,  p rodu i s an t  l a  t r ans i t ion  de  l ’ é t a t  supra -  
conduc teur  à  l ’ é t a t  de  méta l  norma l .  I l  y  a  a lo r s  une  t r è s  fo r t e  non  l inéa r i t é  qu i  e s t  u t i l i s ée  
pour  l e  mé lange .  
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sance ? Ces composants existent depuis longtemps :  ce sont les jonctions SIS 

à effet Josephson, appelées en anglais Josephson Flux Flow Osci l la-

tor (FFO) :  le courant Josephson qui gêne habituel lement le fonctionnement 

des mélangeur SIS, est ici  ut i l isé pour créer une osci l lat ion à très haute fré-

quence dont le contrôle s ’effectue par le champ magnétique. I l  est au-

jourd’hui possible de produire plusieurs microwatts à 450 GHz avec ce type 

d’osci l lateur.  De plus,   le FFO peut être verrouil lé en phase :  une raie de 1Hz 

de large a été observée récemment vers 450 GHz. 

L’ intérêt essentiel  d’uti l iser des FFO est que la technologie nécessaire à leur 

réal isat ion est str ictement la même que cel le mise en oeuvre pour fabriquer 

les jonctions SIS classiques ou les HEB ; la conséquence est que l ’on peut 

intégrer sur un même circuit ,  une jonction SIS dédiée au mélange, le f i l tre de 

fréquence intermédiaire,  le FFO, son mélangeur harmonique (une autre jonc-

t ion SIS !)  et le coupleur d’osci l lateur local :  les circuits monolithiques sub-

mil l imétriques existent déjà ;  i ls  uti l isent des l ignes supra-conductrices à très 

faibles pertes,  des épaisseurs de substrat de quelques centaines de nanomètres 

qui évitent tout r isque d’apparit ion de modes de substrat ,  et des composants 

ayant de très fortes non l inéarités.  Avec ce type de circuits ,  les performances 

en bruit  à 450 GHz sont aujourd’hui équivalentes à cel les obtenues avec une 

génération externe de l ’osci l lateur local ,  résultat qui pourrait  changer beau-

coup de choses dans la conception des récepteurs submil l imétriques SIS [Shi-

tov 94],  [Koshelets 96],  [Chung 98].  

Cette technologie permet de résoudre la diff iculté que représente le couplage 

de la puissance d’osci l lateur local nécessaire à chacun des mélangeurs SIS 

d’un récepteur mult i-faisceaux ,  or,  pour les futurs instruments dédiés à la 

radioastronomie, les matrices de détecteurs sont appelées à se développer car 

el les augmentent grandement la sensibi l i té d’un radiotélescope. Pour les in-

terféromètres en part icul ier ,  l ’ut i l isat ion d’une matrice de mélangeurs au ni-

veau de chaque antenne, élargit  le champ de vue, ce qui s implif ie la reconsti-

tution des images de grande tai l le (plus larges que la largeur de faisceau d’une 

antenne prise séparément).   
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Une autre alternative à l ’ut i l isat ion des mult ipl icateurs de fréquences,  est la 

génération du signal d’osci l lateur local par battement de deux lasers sur un 

photo-mélangeur ;  les lasers sont verrouil lés en phase sur un osci l lateur ultra 

stable (quartz l ié à une horloge atomique au césium) afin de produire un si-

gnal submil l imétrique d’une grande qual ité spectrale.  L’eff icacité de conver-

sion est d’autant plus grande que la fréquence du signal produit est élevée :  le 

domaine d’uti l isat ion optimale des photo-mélangeurs démarre plutôt vers 

1 THz, mais i l  est possible de descendre en dessous. Des signaux de l ’ordre 

de quelques microwatts peuvent être produits avec 50-70mW de puissance 

optique en refroidissant le photo-mélangeur à 77 K [Verghese 97].  

L’ intérêt de la génération de signaux par battement de lasers,  est la possibi l i té 

de distr ibuer un même signal d’osci l lateur local à un grand nombre de récep-

teurs,  en part icul ier à ceux d’un interféromètre de grande dimension comme 

le LSA-MMA : les faisceaux lasers sont générés sur un site donné, et distr i-

bués grâce à des f ibres optiques aux différentes antennes ;  le batte-

ment s ’effectue de façon individuel le sur un photo-mélangeur situé dans cha-

que récepteur.  Le système bénéficie de l ’apport des technologies mises en 

place pour les télécommunications :  amplif icateurs optiques,  coupleurs,  mo-

dulateurs,  lasers métrologiques . . .  Ce principe de génération du signal 

d’osci l lateur local appliqué à un interféromètre est séduisant,  mais sa faisabi-

l i té n’est pas démontrée,  ce qui n’est cependant pas une raison pour écarter a 

priori  l ’ idée.  
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5. Conclusion 

 

La génération de signaux radioélectriques dans le domaine des longueurs 

d’onde mil l imétriques et submil l imétriques pose quelques diff icultés par 

l ’absence de composants à état sol ide suffisamment puissants.  La mult ipl ica-

t ion de fréquences a été durant de nombreuses années la meil leure solution 

pour répondre aux besoins des instruments hétérodynes fonctionnant dans ce 

domaine de longueurs d’onde. Aujourd’hui les perspectives s ’étendent.   

Ainsi ,  pour les récepteurs hétérodynes à mélangeurs SIS, et notamment pour 

les récepteurs mult i-faisceaux qui seront instal lés sur les radiotélescopes des 

années 2005-2010, les FFO semblent une voie prometteuse, bien que très peu 

de forces y soient consacrées.  Quant aux photo-mélangeurs,  i ls  nécessitent 

sans doute encore quelques progrès concernant leurs pertes de conversion 

avant d’être aisément uti l isés comme osci l lateur local des mélangeurs SIS ;  en 

revanche, pour les mélangeurs à HEB, leur usage est dès à présent possible.  

L’ intérêt des mult ipl icateurs de fréquences à diodes planaires pour de nom-

breux projets avenir n’est pas remis en question dans l ’ immédiat :  les nom-

breux radiomètres à mélangeurs Schottky embarqués sur satel l i te qui observe-

ront l ’atmosphère terrestre ou cel le des planètes du système solaire,  les ins-

truments hétérodynes de FIRST ou de SOFIA, feront appel à eux. Pour que 

ces disposit ifs atteignent les performances espérées,  je pense que les efforts 

devraient se porter en priorité vers la recherche de l ignes de propagation et 

d’éléments d’accord à faibles pertes,  ainsi  que vers l ’é laboration de procédu-

res de mesure permettant de vérif ier le plus possible les modèles uti l isés pour 

la conception des circuits :  pour réal iser des circuits monolithiques,  mieux 

comprendre les phénomènes qui se produisent dans le circuit  est aussi  impor-

tant que d’améliorer les caractérist iques du composant.  
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8. Annexes I : contribution à l’amélioration des mesures de 

puissance aux longueurs d’onde millimétriques 

 

8.1. Utilisation d’un récepteur dédié à la radioastronomie comme 

puissance mètre absolu 

Comme nous l ’avons dit  précédemment, i l  n’existe pas de centre de métrolo-

gie garantissant les étalonnages de puissance au-delà de 110 GHz. Néan-

moins,  i l  est possible d’uti l iser certains instruments à très haute fréquence 

avec une bonne garantie sur la précision à condit ion de se trouver dans cer-

tains cas de f igure bien précis :  

-  Si  les puissances à mesurer sont très faibles,  inférieures au nanowatt ,  on 

peut uti l iser des instruments dédiés à la radioastronomie, comme des bolomè-

tres ou des récepteurs hétérodynes cryogéniques,  que l ’on peut étalonner en 

uti l isant la radiat ion émise par deux corps noirs de températures différentes 

( l ’une chaude, 300 K, l ’autre froide, 77K ou 4 K). Ces instruments peuvent 

donner une excel lente précision (1%) si  les corps noirs uti l isés pour 

l ’étalonnage sont de très bons absorbants.  La diff iculté incontournable dans 

toute mesure de puissance est de coupler correctement l ’énergie émise par la 

source à l ’ instrument ;  dans le cas des récepteurs cryogéniques,  le couplage se 

fait  presque toujours par voie optique ;  i l  faut donc soigneusement focal iser 

le faisceau incident sur le détecteur,  en calculant avec précision tous les élé-

ments optiques nécessaires.  Eut égard aux très faibles réflexions qu’ i ls  en-

gendrent et à leur atténuation quasi nulle jusqu’à plusieurs térahertzs,  les mi-

roirs focal isants sont les éléments optiques les plus indiqués pour coupler le 

faisceau incident au détecteur.  

La mesure des très faibles puissances est donc tout à fait  possible avec les 

instruments construits pour les observations astronomiques38,  mais el le est 

lourde (et coûteuse) à mettre en place, nécessite un instrument dédié à une 

bande de fréquence déterminée - la précision ne s’obtient jamais sans effort -   

                                                 
38 Avec  un  récep teur  SIS  on  peut  mesure r  des  pu i s s ances  de  10 - 1 8  W -  10 - 1 0  W env i ron .   
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- Pour les puissances plus élevées se posent paradoxalement plus de diff i-

cultés.  On serait  tenté de vouloir uti l iser des instruments cryogéniques très 

sensibles avec la procédure d’étalonnage décrite précédemment, en plaçant un 

atténuateur étalonné dans le faisceau émis par la source pour éviter que le 

détecteur ne sature.  Sur le papier la méthode est séduisante.  Mais en pratique 

i l  est diff ici le d’étalonner un atténuateur de 60, 40 ou même 20 dB avec une 

bonne précision (1dB de précision sur un atténuateur de 20 dB est déjà hono-

rable à haute fréquence, mais cette erreur se retrouve entièrement sur la me-

sure de puissance).  

Une méthode qui ,  à ma connaissance, n’a jamais était  uti l isée se sert de 

l ’atténuation produite par la propagation en espace l ibre de l ’onde incidente :  

cette dernière n’est plus focal isée sur le détecteur,  mais au contraire dispersée 

dans tout l ’espace suivant une loi connue ;  le détecteur ne reçoit qu’une par-

t ie du signal produit par la source.  I l  faut pour cela effectuer un calcul très 

soigné pour déterminer la valeur du couplage entre l ’émetteur et le détecteur 

lorsque ces derniers sont séparés d’une distance connue ( i l  faut relever le 

diagramme de rayonnement de l ’antenne émettrice et réceptrice pour déter-

miner sa directivité) .  Je pense qu’ i l  est possible d’obtenir une bonne préci-

sion finale sur la mesure en uti l isant cette méthode, avec comme avantage le 

fait  que la source et le détecteur se trouvent alors parfaitement isolés l ’un de 

l ’autre.   

Remarquons qu’ i l  faut tenir compte d’un autre effet :  à mesure que l ’on éloi-

gne la source du récepteur,  ce dernier recuei l le une fraction de moins en 

moins importante de la puissance émise mais,  à contrario,  détecte de plus en 

plus la radiat ion émise par l ’espace environnent la source. Cette dernière peut 

être calculée si  l ’espace environnent la source est un bon absorbant de tem-

pérature connue. Pour ret irer cette puissance supplémentaire apportée par 

l ’environnement de l ’émetteur,  i l  suffit  de moduler son faisceau et d’uti l iser 

une détection synchrone ;  ceci permet aussi  d’él iminer les dérives de la chaîne 

de détection.  
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8.2.  Utilisation d’un puissance mètre absolu utilisant un trans-

ducteur de pression 

Il  existe un puissance-mètre qui est considéré comme une référence dans le 

domaine des ondes mil l imétriques et submil l imétriques :  i l  s ’agit  d’un détec-

teur photo-acoustique qui uti l ise une cel lule fermée remplie d’air  comprise 

entre deux membranes ainsi  qu’un transducteur de pression. La mesure de 

puissance s’effectue en focal isant le faisceau incident sur l ’une des membra-

nes.  Ce détecteur permet de s’auto-cal ibrer grâce à un fi lm métal l ique résist if  

col lé à la membrane, contre la cel lule renfermant l ’a ir .  Le passage d’un cou-

rant dans ce f i lm métal l ique échauffe l ’a ir  et fait  varier la pression. En modu-

lant ce courant électrique à la même fréquence que le faisceaux de la source à 

caractériser,  on peut étalonner l ’apparei l .  Ce détecteur est fabriqué par Tho-

mas Keating Ltd. 

En principe, compte tenu de son principe de fonctionnement,  ce puissance-

mètre donne une mesure absolue des puissances.  I l  faut cependant noter que 

l ’absorption des membranes et les coefficients de couplage entre l ’onde inci-

dente et la cavité remplie d’air doivent être déterminés soit  par calcul soit  par 

l ’expérience. La précision des mesures peut s ’en trouver affectée.  

La plage de sensibi l i té de cet instrument s’étant de 5 µW à 100 mW. Il  n’est 

donc pas possible d’étalonner cet instrument en uti l isant la radiat ion de deux 

corps noirs de température différente.  I l  faut donc faire confiance aux éta-

lonnages et aux mesures effectuées par son concepteur.  En pratique cet appa-

rei l  s ’avère très f iable pour peu que l ’on soigne le couplage du faisceau émis 

par la source à la membrane du détecteur.  

Le détai l  des procédures est donné ci-après en anglais .  
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8.2.1. Thomas keating Power meter : Optical setup  

 

55°

HBV
X 3

Thomas Keating
Power Meter

Elliptic Mirror

E

E
Beam Chopper (20 Hz)

WR4 Feed Horn

83 GHz
Gunn Source

 
 
 
 

Fig.  8.1 :  Op t i ca l  se tup ( top v iew) .  
 
 
 
 

The mil l imetre wavelength radiat ion produced by the mult ipl ier was focused 
on the membrane of the Thomas Keating power meter with an el l ipt ical  mir-
ror.  Special  care was put on verifying the beam waist at the level of the mem-
brane and at the level of the mirror.  The Thomas Keating power meter,  the 
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mirror,  the LO chain were f ixed onto 3-axis and rotation supports moved 
with micrometer drivers.  We check the al ignments and found that there were 
not so crit ical  thanks to the dimensions of the membrane and the dimensions 
of the mirror.  

The beam had and horizontal  polarisat ion, as required. The angle of inci-
dence of the beam on the membrane was 55 ± 5° (Brewster angle) with re-
spect to the perpendicular,  as required for best matching. 

We used a beam chopper with only one blade (180°) to have a beam sampling 
with very abrupt transit ions.  The chopper frequency was 20 Hz. Thanks to 
the distance between the chopper and the membrane, no modulated wind 
could distort the measurements.  
 
 

8.2.2. Thomas Keating power meter : Electrical setup 
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Elliptic Mirror

Reference

20  Hz

Input

Flat   DC

Pre-amplifier

Output

Calibration port

6.00 V 0.433 VDC

Pre-amplifier
Linear Gain 100 to 1000

Output

Lock-in amplifier

20 Hz
0 to V0 VDC

Multiplier Under Test

20 Hz ,  0 to 0.6 V

Attenuator  

Fig.  8.2 :  Electr i ca l  se tup.  
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●   The output of the Thomas Keating power meter was connected to an EG&G 
Princeton Applied Research l inear low noise preamplif ier .  Amplif icat ion 
mode was AC-1s with a band pass f i l ter that had a slope of 6 dB per decade 
below 3 Hz and above 300 Hz. Its transfer function was integrated in the 
synchronous amplif icat ion chain, so it  was taken into account by the cal ibra-
t ion procedure, in addit ion, we checked that with 1 mW of radiat ion power, 
the band pass f i l ter had no effect on the output level .  This f i l ter was used to 
reduced the noise when measuring powers below 100 µW. Amplif icat ion gain 
was set to 100, 250 or 1000 depending on the power level to measure.  This 
gain is cal led Al i n e a r  in this document.  We checked that the amplif ier was per-
fectly l inear.  
 

●   The output of the amplif ier was connected to an Ithaco-NF 3922 lock-in 
amplif ier .  Sensit ivity was 100 mV with a gain factor of 3.62. These parame-
ters were f ixed along with the al l  procedure. Integration t ime was 0.3 s or 1s.  

 
●   The phase reference of the locking amplif ier was produced by the beam 

chopper itself .  For power measurements we used the mode auto tracking .  For 
the cal ibration, we optimised the phase manually.   
 

●   The output voltage of the lock-in amplif ier was read with a voltmeter ITT 
MX 52. The output voltage was directly proportional to the power of the mil-
l imetre wavelength radiat ion.  
 

●   The cal ibration port of the Thomas Keating power meter was connected to a 
DC source modulated at 20 Hz from 0 to V0 volts with a duty rat io of 50% 
and with very abrupt transit ions.  This s ignal was generated by an EG&G 
Princeton Applied Research l inear preamplif ier that amplif ied the phase ref-
erence signal (at 20 Hz) produced by the beam chopper.  
 
The level of the modulated DC source could be adjusted by modifying the 
level at the input of the preamplif ier which gain was set to 5 in DC mode, 
with no fi l ter .  During the measurements,  the level at the input was set to 
zero, so no addit ional power was injected to the membrane of the Thomas 
Keating power meter.  We checked that this permanent connection between 
the cal ibration port of the Thomas Keating power meter and the output of 
the preamplif ier had no effect on the measurements.  
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V0

0

T = 1/20 s

 
 

 
 

Fig.  8.3 :  during the ca l ibrat ion procedure ,  V0  was adjusted with a potent iometer .  
V0 was se t  to  0 during the measurements .  

 
 

●   The cal ibration port of the Thomas Keating power meter was also connected 
to an HP 34401A multi-meter in VDC mode, that indicated V0/2 volts when 
measuring a square signal from 0 to V0 volts with a duty rat io of 50%. This 
was checked separately using an osci l loscope at different frequencies.   
 
 

8.2.3. Thomas Keating power meter : Measurement procedure 

 
Al i n e a r  was set to 1000 for powers lower than 500 µW, to 250 for powers be-
tween 0.5 and 5 mW and to 100 for powers higher than 5 mW .  The mult ipl ier 
was optimised with the voltage Vo u t   read at the output of the lock-in ampli-
f ier .  The measured power of the mil l imetre wavelength radiat ion was :   
 
Po u t  = K  (Al i n e a r )  .  Vo u t  
 
K was the cal ibration factor ;  i t  depended on the gain of the preamplif ier ,  the 
gain of the lock-in amplif ier and the frequency. 
 
 
Important note :  a l l  the powers measured by the Thomas Keating power-
meter and reported in this document did not take into account the losses of 
the feed horn neither those of the focusing mirror (very small) .  
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8.2.4. Thomas Keating power meter : the Calibration procedure 

 
This procedure was describe by Thomas Keating. 
 

●   The beam was cut by an absorber put in front of the mirror.  Chopper was 
kept working for generating the phase reference signal .  
 

●   Al i n e a r  was set to 100. Then, the level of V0/2 read on the mult ipl ier was 
increased to set Vo u t   = 6.00 V. 
 

●   The resistance of the membrane was measured separately with an HP 34401A 
multi-meter :  we found Rm e m b r a n e  = 171.3 Ω  .  
 

●   At 250 GHz the absorption of the membrane was η  = 0.485 (given by Tho-

mas Keating).  We took a conservative value :  η = 0.50 for our cal ibrat ion. 
 

●   The cal ibration factor K(100) was :  
 

K
V

R Vmembrane out
( )100

1 10
2

= ⋅ ⋅
η

 

 
For Vo u t  = 6.00 V we measured V0/2 = 0.433 V, so we calculated K(100) = 
1.46 mW /V and we deduced K(250) = 0.585 mW / V and K(1000) = 146 µW 
/V. 
 
Note :  Thomas Keating  recommends to cal ibrate the power measurement 
chain with about 1mW of pick DC power. In fact ,  to reduce the noise,  we 
injected about 9 mW of pick power in the membrane. We checked that this 
modification did not affect at al l  the cal ibration. 
  
 

8.2.5. Thomas Keating power meter : estimated uncertainty 

of the measurements 

●   Uncertainty of the value of K :  
 
dK
K

d dV
V
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η   was set to 0.50 for conservative results .  V0/2 was measured with an accu-
racy of 5mV (level on the mult i-meter could drift  a l i t t le -  we took the value 
that was the more stable) .  Rm e m b r a n e  was measured with an accuracy of 0.1 Ω,  
Vo u t  was measured with an accuracy of 1 mV. 
 
We had :  dη = 0.015, dV0= ± 5 mV, dRm e m b r a n e  = ±  0.1 Ω ,  dVo u t  = ±  1mV. 
Finaly dK/K was between -5% and  0%. 
 

●   Uncertainty of the value of Vo u t  :  
 

For radiat ion powers of about 1 mW, the short term (1s) stabi l i ty of Vo u t  was 
better than 0.5% . No drift  has been observed during the measurements.  
 
After several  experiments,  we noticed that small  misal ignments could pro-
duce a decrease of about 2% of the output voltage Vo u t .  
 
We also noticed that Vo u t  could vary a l i t t le if  the angle of incidence of the 
beam on the membrane was not exactly the Brewster angle (55°).  At around 
47°, we noticed an increase of 7% of Vo u t  (frequency was 250 GHz). As we 
optimised the posit ion of the mirror and the posit ion of the Thomas Keating 
power meter with the output level Vo u t ,  i t  is  possible that we did not set the 
angle of incidence of the beam on the membrane at exactly 55° :   we could 
have other-est imated the powers of an amount of 7% maximum. 

 
Final ly,  we considered that the possible errors introduced by the angle of in-
cidence of the beam on the membrane and the small  misal ignments were 
much more signif icant than the errors due to the output f luctuations. 

 
 

●   Estimated final uncertainty :  
 

 
dP
P

dK
K

dV
V

out

out
= +  ,  with dK/K between -5% and 0 %, dVo u t/Vo u t  between -2% 

and +7%. We found :  − ≤ ≤ +7 7% %
dP
P

 

 
As said previously,  the powers were measured at the output of the feed horn. 
This horn was connected to the mult ipl ier by a 25 mm long WR4 flange tran-
sit ion. It  is  very real ist ic to consider that the total  losses of these waveguide 
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elements were in the order of 0.4 dB. If we take into account the losses,  we 
have to re-evaluate the powers of an amount of +10% 
 
 

8.2.6. Calibration of a WR3 ( 173.5 - 347 GHz ) Anritsu power sensor 

 
We cal ibrated at 246 GHz and 250 GHz, the WR3 Anritsu power sensor 
MP86B ref.  M06096, with its adapter MA4002B ref.  M11659, connected to 
the power-meter Anritsu 4803A. We used an isolated Gunn source from 
R.P.G. and a WR10 -20 dB directional coupler to control the frequency. We 
measured the power produced by the HBV tripler with the Thomas Keating 
power-meter,  then we dismounted the WR4 feed horn to replace it  by the 
WR3  power sensor (the connection between both devices was st i l l  performed 
by a 25 mm long WR4 flange transit ion).  We compared the two measurements 
to calculate the cal ibration factor of the WR3 power sensor.  
 
Important note :  the output power of the HBV tripler measured with the 
Thomas Keating power meter included the power produced at the second 
harmonic (at 166 GHz the WR4 output waveguide was not below the cut-off) .  
Nevertheless,  thanks to the quasi  perfect symmetry of the C(V) curve, the 
rat io between the second and the third harmonic was very low (below -25 
dB).  
 
At 260.5 GHz  the cal ibration was performed the 12 October 1998 at 
DEMIRM. We used the same procedure, except the fact that the multipl ier was 
a balanced doubler.  The output feed horn was the same. We used a 15 mm 
long WR3 to WR4 waveguide transit ion to connect the power sensor to the 
doubler,  instead of the 25 mm long WR4 flange transit ion used for the tr ip-
ler .  
 
At 260.5 GHz, we checked that the matching between the doubler and the 
Anristu WR3 power sensor was good :  we found that the optimal output tun-
ings of the doubler was the same when the doubler was loaded with the feed 
horn or when the doubler was loaded with the power sensor.  
 
 
Frequency (GHz) PW R 3 PT . K .  Cal ibration factor 

246.00 -3.08 dBm 0.50 dBm -3.6 dB 
250.05 -3.04 dBm 0.50 dBm -3.5 dB 
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260.50 1.44 mW 3.45 mW -3.8 dB 
8.2.7. Calibration of a WR5 ( 115.7 - 231.5 GHz ) Anritsu power sensor 

 
At the beginning of 1998, we cal ibrated a WR5 Anritsu power sensor at 
260 GHz with the Thomas Keating power meter using the same procedure as 
described before.  We find that the cal ibration factor was about +1 dB, but 
the uncertainty was higher than previously,  due to mechanical  problems with 
the connectors ;  the matching between the doubler and the sensor was also 
worse.  This sensor was found to be not suitable for accurate absolute power 
measurements.  
 
 

8.2.8. Thomas Keating power meter : verification of the procedure 

with a calibrated power meter 

 
On September the 14t h 1998, we measured the power of the Gunn source 
H249 from J.C. Carlstrom at 110 GHz. The Gunn was biased with a modu-
lated DC voltage between 4.5 V and 9V. Frequency was 20 Hz. The optical  
and electrical  setup was identical  except the fact that we did not have any 
mechanical  beam chopper :  the Gunn source was modulated by its bias.  The 
gain of the lock-in amplif ier was also sl ightly different.  We used a WR8 cor-
rugated feed horn optimised for 118 GHz, put directly at the output of the 
Gunn source. Frequency was set to 110 GHz thanks to the data sheet del iv-
ered by J .C. Carlstrom ; the accuracy was better than  ±  100 MHz. We opti-
mised the output backshort to maximise the output power. We had :  
 
K (25) = 5.63 mW/ V, Vo u t  = 6.26 V 
and the  power del ivered by the Gunn was :  
 
PH 2 4 9  (110 GHz) = 35.2 mW , measured at the output of the WR8 feed horn.  
 
On October the 22n d of 1998, we measured the output power of the same 
Gunn source, under the same bias condit ion, expect the modulation fre-
quency that was set to 200 Hz and 2000 Hz. We used an HP 75-110 GHz 
power sensor  ref .  8140H5269 with its HP 438A power-meter,  cal ibrated by 
HP the 03/09/98. At 110 GHz the cal ibration factor was 113.1%. We used a 
30 mm long WR8 to WR10 waveguide transit ion between the Gunn source 
and the power sensor ;  we found :   
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PH 2 4 9 (110 GHz) = 2 x 19.7 mW = 39.4 mW,  measured at the output of the 
waveguide transit ion, for both modulation frequencies 200 Hz and 2000 Hz 
(20 Hz was two slow for the power-meter,  that gave non constant level at i ts 
output) .  
 
The difference between both measurements was -0.5 dB. For comparison J .C. 
Carlstrom found 35 mW, but with a f ixed bias set to 9.0 V. We have also 
compared our measurements with those performed by J .C Carlstrom at defer-
ent frequencies :  
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Fig.  8.4 :  Power of the Gunn H249 from Carlstrom measured at DEMIRM 
with a Thomas Keating power meter and by J .C Carlstrom. Gunn bias is 9.0 V 
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8.3. Comparison of power measurements at MilliLab (Helsinki 

University of Technology) 

 

On January 7-8 1999, we performed several  power measurements at Mil l iLab 

with two different Thomas Keating power meters and with several  waveguide 

power sensors :  

-  Between 105 and 115 GHz, we found that the waveguide power sensors gave 

very similar results (about 5% of difference).  One was the HP WR10 power 

sensor from MMS Toulouse, the second was a WR10 bolometer from Dorado, 

the last one was an Anritsu WR10 power sensor.  All  of them were recently 

cal ibrated by different independent laboratories.  

-  At 250 GHz, we found that the difference of the powers measured by two 

different Thomas Keating powers meters (and their respective synchronous 

detection chain) was 1.1 dB maximum. The powers measured at 250 GHz by 

DEMIRM was 1.1 dB lower than the powers measured by Mil l iLab. 

This work was one of the f irst  comparisons of power measurement methods 

at mil l imetre wavelengths.  

 

8.4. Utilisation conjointe d’un puissance mètre absolu et d’un 

analyseur de réseau vectoriel à très haute sensibilité 

 

Nous avons uti l isé l ’analyseur de réseau vectoriel  mil l imétrique ABmm pour 

augmenter la plage de mesure du puissance-mètre absolu Thomas Keating en 

l ’étendant vers les basses puissances.  La membrane du Thomas Keating 

n’absorbe qu’une part ie de l ’onde incidente ;  el le transmet et réfléchie le 

reste.  I l  suffit  de placer un détecteur sensible dans le faisceau réfléchi ou 

transmis pour suivre en permanence la source émettrice.  Ce détecteur peut 

être un détecteur hétérodyne rel ié à l ’analyseur de réseau ABmm.  
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Fig.  8.5 :  Power measurements using a Thomas Keating absolute power meter 

and an ABmm vector network analyser with very high sensibi l i ty .  

 

A 260 GHz, avec  la configuration décrite ci-dessus et une puissance en sor-

t ie du mult ipl icateur de 1mW , environ 60 dB de dynamique de mesure pou-

vait  être obtenue avec l ’analyseur vectoriel ,  a lors que le Thomas Keating ne 

permet d’en obtenir que 20 ou 23 au maximum. La distance entre la mem-

brane du Thomas Keating et le détecteur ABmm a été choisie de manière à 

réduire le taux d’onde stat ionnaire entre ces deux éléments à moins de 

0.1 dB ;  de même l ’a l ignement donnant le meil leur couplage n’a pas été rete-

nu car i l  produit un T.O.S. plus important.  Des absorbants ont aussi  été pla-

cés pour réduire l ’ influence des réflexions sur les différents supports.  Pour 

mesurer le T.O.S. ,  i l  faut déplacer sur une longueur d’onde au moins,  dans la 

direction du faisceau réfléchi ,  le détecteur et enregistrer les variat ions de la 

puissance mesurée par l ’analyseur ABmm (précis à 0.01dB). 

Notons que la modulation du faisceau gène parfois la détection au niveau de 

l ’ABmm car el le crée une instabil i té de quelques 0.1 dB. On peut augmenter 
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le temps d’ intégration pour stabi l iser la lecture,  ou arrêter le hacheur mécani-

que (chopper en anglais) momentanément ;  dans ce cas,  la puissance détectée 

est plus importante que lorsqu’i l  est en fonctionnement.  

Ce montage permet de régler rapidement le mult ipl icateur grâce à la grande 

dynamique de mesure de l ’ABmm, puis de mesurer la puissance émise une 

fois l ’optimisation terminée. I l  permet aussi  d’étudier l ’ influence de la polari-

sat ion du mult ipl icateur,  de la posit ion des courts-circuits .  Par contre i l  est 

nécessaire d’avoir au moins un réglage permettant d’avoir suffisamment de 

puissance pour entrer dans la plage de mesure du Thomas Keating, car 

l ’ABmm n’est pas étalonné en puissance absolue. 

I l  est de plus impossible a prior i 39 de se servir d’un étalonnage réal isé à une 

fréquence ( là ou le mult ipl icateur dél ivre beaucoup de puissance par exemple) 

pour mesurer des puissances faibles à une autre fréquence, car la réponse en 

fréquence de la chaîne hétérodyne n’est pas plate.  I l  faut aussi  savoir que le 

niveau détecté par l ’ABmm dépend sensiblement de la qual ité du verrouil lage 

de phase entre la source et l ’analyseur.  Avec une même puissance émise par le 

mult ipl icateur,  l ’analyseur ABmm peut détecter des puissances différentes si  

la source fondamentale est verrouil lée d’une manière ou d’une autre.  I l  est 

préférable de vérif ier le spectre à chaque verrouil lage et de le noter s i  possi-

ble afin de se placer toujours dans les mêmes situations.  

Une application possible de ce montage est la mesure de l ’ondulation du gain 

de conversion dans la bande de détection et dans la bande image d’un mélan-

geur dédié à la radioastronomie. I l  suffit  de remplacer le détecteur ABmm par 

le mélangeur à caractériser.  L’osci l lateur local de ce mélangeur peut être rel ié 

à l ’ABmm et son port de sortie (à la fréquence intermédiaire) peut être lui  

aussi  connecté à l ’ABmm. Moyennant quelques modifications de l ’écart de 

fréquence entre les deux osci l lateurs Yig de l ’ABmm, on peut remplacer le 

s imple détecteur par un mélangeur hétérodyne de très haute sensibi l i té (SIS 

ou Schottky).  I l  faut ensuite éloigner suffisamment le mélangeur sous test du 

Thomas Keating afin d’éviter toute saturation. I l  faut aussi  vei l ler à ce que le 

                                                 
39 Pa r  des  mesures  spéc i f iques  i l  e s t  tou jour s  poss ib l e  d ’ é t a lonner  un  sys t ème ,  ma i s  c ’ e s t  p lus  ou  

mo ins  d i f f i c i l e .  
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coefficient de couplage entre le faisceau émis par le mult ipl icateur  (qui sert 

de source d’ injection) et le mélangeur ne change pas en fonction de la fré-

quence (a priori  i l  ne doit pas changer beaucoup sur quelques GHz, et on 

peut sans doute calculer la variat ion).  Enfin i l  suffit  de relever la puissance 

émise par le mult ipl icateur grâce au Thomas Keating, af in d’apporter une 

correction aux f luctuations de puissance en sortie du mélangeur40 (à la fré-

quence intermédiaire) .  

 

8.5. Biais dû à l ’ intérêt variable que porte l ’expérimentateur 

au résultat  

Au cours des nombreuses expérimentations que j ’a i  menées au DEMIRM, j ’a i  

pu me rendre compte d’un effet que je n’ai  malheureusement pas pensé sur le 

moment à quantif ier :  lorsqu’un disposit if  comporte de nombreux réglages et 

que le temps nécessaire à son optimisation est long, la qual ité f inale du ré-

glage dépend fortement de la volonté qu’a l ’opérateur à obtenir un « bon » 

résultat .  En principe cela ne devrait  pas être le cas,  l ’optimisation devrait  

toujours être optimale,  quel que soit l ’opérateur ;  en pratique, en ce qui 

concerne l ’optimisation des disposit ifs uti l isés pour la radioastronomie, i l  

joue un rôle très important.  Les exemples suivants vont i l lustrer mon propos.  

Lorsqu’un projet a des spécif icat ions définies pour une fréquence part icu-

l ière,  par exemple 260 GHz pour mon doubleur de fréquences,  le maximum 

est fait  pour optimiser les performances à cette fréquence. On peut passer 

sans compter des heures à régler au mieux le disposit if  af in de produire le 

meil leur résultat possible.  Une fois le résultat relevé et annoncé, on cherche à 

savoir ce qui se passe à coté de « sa » fréquence. On optimise à nouveau le 

disposit if  à 259, 258, 255, 250, 240, 230, 220 GHz . . .  à mesure que l ’on 

s’éloigne de la fréquence du projet ,  on a sensiblement tendance à devenir pa-

resseux et à espacer de plus en plus les points de mesures ainsi  qu’à réduire le 

temps d’optimisation. C’est ainsi  qu’on a toutes les chances de fausser les 

courbes donnant les performances en fonction de la fréquence. 

                                                 
40  On  cherche  à  mesure r  ces  f luc tua t ions  ma i s  e l l e s  peuven t  ê t re  l e  f a i t  d ’une  va r i a t ion  de  l a  
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En effet ,  j ’a i  pu constater sur certaines optimisations de mult ipl icateurs (mais 

c’est un problème général  dès lors qu’i l  y a de nombreux réglages dans un 

disposit if  et que ces derniers nécessitent un certain tour de main),  qu’on re-

trouvait  toujours les mêmes résultats pour peu que l ’on consacre le même 

temps aux réglages.  Lorsque je recommençais à zéro l ’optimisation d’un mul-

t ipl icateur dont j ’avais déjà mesuré les performances,  j ’obtenais en général  au 

bout de 10 minutes un écart de 3dB avec mon ancienne mesure.  Affolement,  

le mult ipl icateur s ’est dégradé !  En fait,  dans la demi heure qui suivait ,  je 

pouvais réduire l ’écart à 1dB et en y consacrant encore une heure (parfois 

deux) je pouvais retrouver exactement la même valeur.  Dans le cas de mon 

multipl icateur,  ceci était  dû au fait  qu’ i l  y avait  6 pistons mécaniques (2 pour 

la source Gunn et 4 pour le mult ipl icateur) ainsi  que la polarisat ion de la 

diode à optimiser.  La source Gunn n’étant pas isolée,  el le était  très sensible 

aux modifications de sa charge, ce qui entraînait  des variat ions de sa fré-

quence d’émission et de la puissance qu’el le dél ivrait  au mult ipl icateur.  De 

plus,  en sortie du mult ipl icateur,  la première sonde uti l isée (en guide WR5) 

n’avait  pas un bon taux d’onde stat ionnaire :  la puissance qu’el le détectait  

f luctuait  en fonction de la fréquence sans que ces variat ions ne soient néces-

sairement l iées à la puissance dél ivrée par le mult ipl icateur.  

I l  faudrait ,  lorsqu’on relève les performances d’un disposit if  comportant de 

nombreux réglages,  se f ixer une l imite de temps pour chaque point de mesure 

et noter le meil leur résultat obtenu pendant ce délai  ou la valeur obtenue à la 

f in du temps imparti  ;  a insi  aurait-on une vision plus juste du comportement 

du disposit if .  I l  faudrait  aussi  noter pour quelques points part icul iers 

l ’évolution des performances à mesure que l ’optimisation s’aff ine,  en notant à 

interval les de temps réguliers (ou bien choisis)  les performances obtenues.  

Ces courbes peuvent permettre de déterminer quel le est la performance réel-

lement uti le du disposit if .  

Cet effet se retrouve lorsqu’on optimise un circuit  avec un simulateur.  Lors-

que le circuit  comporte de nombreuses variables,  i l  peut être extrêmement 

long de l ’optimiser.  Si  le concepteur désire avoir la maîtr ise de ce qu’ i l  fait ,  i l  

                                                                                                                                                    
source  e t  non  pas  du  ga in  de  conver s ion .  
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est obligé de suivre pas à pas les calculs de l ’ordinateur.  Le temps passé à 

l ’optimisation peut être ainsi  un facteur important.  Les courbes donnant le 

rendement en fonction de la puissance d’entrée (chapitre 3) on bien mis en 

évidence ce fait  :  certains points ont nécessité beaucoup plus de temps pour 

être obtenu car le s imulateur n’arrivait pas à trouver la bonne zone de ré-

glage.  
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9. Annexes II : application des méthodes de mesures de 

puissance absolue à la caractérisation d’un tripleur de 

fréquence à diodes planaires fonctionnant à 250 

GHz (record mondial d’efficacité). 

 

Nous avons appliqué ces méthodes de mesures de puissance à la caractérisa-

t ion d’un tr ipleur de fréquences à diodes planaires fonctionnant à 250 GHz. 

Les composants uti l isés sont des diodes à hétérostructures sur substrat InP 

fabriquées par l ’équipe de Didier Lippens à l ’IEMN. Le bloc mécanique a été 

conçu par MMS Toulouse avec la participation du DEMIRM. J ’ai  personnel-

lement part icipé à la f in du projet en choisissant les composants à tester et en 

organisant toutes les mesures f inales.  J ’a i  repris une part ie du rapport de me-

sure (en anglais)  écrit  pour l ’Agence Spatiale Européenne.   

9.1. Absolute output power measurements of the HBV tripler. 

HBV diode with two anodes in series of 6 microns of diame-

ter (diode A) 

 
9.1.1. Measurement of the efficiency of the tripler under low pump power at 250.0 GHz  

A Gunn source from R.P.G. was used for pumping the tr ipler.  The bias sup-
ply was provided by ABmm. The Gunn was isolated by a wide band WR10 
isolator from Hughes. When tuned at 83.33 GHz, the WR10 power sensor 
from HP, set with a cal ibration factor of 120.6 %, gave  Pin = 27.1 mW , at 
the output of the isolator.  The HBV tripler was fed with a 230 GHz WR4 
Potter feed horn, prolonged by a 25 mm long WR4 flange transit ion. We 
measured with the Thomas Keating power meter Po u t  = 2.15 mW , at the out-
put of the feed horn. 
 
The efficiency at 250.0 GHz, with 27 mW of input power, was  η = 7.9 %. 
 

9.1.2. Frequency response of the HBV tripler 

The fundamental source that we had for this experiment was a narrow band 
and medium power Gunn source from RPG. To increase the input power, we 
remove the wide band isolator.  This produced load pull  effect on the Gunn 
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osci l lator :  when the Gunn source was connected to the tr ipler,  i ts output 
power changed a lot with the frequency. In addit ion, the power del ivered by 
the Gunn source when it  was loaded by the HBV tripler was very different to 
the power del ivered by the same Gunn source, when it  was loaded by a per-
fect waveguide load. As a result ,  the eff iciency was diff icult  to calculate.  We 
decided to compute it  by a simple method :   
 

η =
P

P
out

in (Waveguide Load)
 

 
The output power Po u t  was measured by the Thomas Keating power meter.  
The input power Pin  was the power that the Gunn source could del iver to a 
perfect waveguide load ;  i t  was measured by an HP WR10 cal ibrated power 
sensor.  With this method we found :   
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Fig.  9.1 :  f requency  response o f  the HBV tr ipler .  The backshorts  were  opt imised 

at  each frequency .  
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Further measurements have shown that this curve was very pessimist ic at the 
lowest frequencies.  That means that the power del ivered by the Gunn source 
to the HBV tripler was lower than expected. 
 
With respect to the last measurement,  we noticed that the efficiency in-
creased a lot at 250 GHz. We obtained 9% of eff iciency with 33 mW of input 
power instead of 8% with 27 mW. 
 

9.1.3. Measurement of the instantaneous bandwidth of the HBV tripler at 250.0 GHz 

We performed this test with the same narrow band and medium power Gunn 

source, st i l l  without isolator.  That t ime we measured the input power thanks 

to a directional coupler and a waveguide power sensor.  The frequency was 

also control led on the same port of the directional coupler.  We tuned the 

HBV tripler at 250.0 GHz, then we changed the frequency by moving the ap-

propriate Gunn backshorts.  We found :  
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Fig.  9.2 :  instantaneous bandwidth at  250 GHz. The tuners  were  opt imised for  

250 GHz. The Gunn source  was direc t ly  connec ted to the HBV tr ip ler ,  wi thout i so la-

tor .  

 

One more measurement was performed at 246.16 GHz :  Pout = 1.12 mW with 

Pin = 17.4 mW. The efficiency was 6.4 %. It is  interesting to notice that we 

had more power at 246 GHz during this experiment,  than before,  when we 

optimised the mult ipl ier at each frequency. This could be explained by the 

diff iculty to tune the HBV tripler :  the backshorts were very sensit ive that 

could have produce an important mismatch.  

9.1.4. Measurement of the efficiency of the tripler under high pump power at 246.0 GHz 

This experiment was performed at the ENS thanks to the decisive contribu-

t ion of Phil ippe Goy, from ABmm. We used the narrow band (77-82.25 GHz 

) CO40 carcinotron from Thomson, that del ivered up to 4 watts around 80 

GHz. The carcinotron was tuned as fol lowed :  

Fi lament :  2.2 A and 7.7 V 

Anode :  700 V and 25 mA 

Line :  5860 V  for F=82.0 GHz 

Vehnelt not connected 

 
 

Attenuator

Thomson 
Carcinotron

CO40

82.053 GHz EIP 578

WR10 Attenuator

Anritsu WR8
Power sensor

HBV tripler Anritsu WR3
Power sensor

WR10 -10 dB
directional coupler Harmonic

mixer
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Fig .  9.3 :  measurement o f  the  e f f i c i ency o f  the HBV tr ipler  under high pumped power 
at  82 GHz.  

The power was reduced by a WR10 attenuator fol lowed by a directional cou-

pler to control the frequency. We used an EIP 578 counter with its mil l imetre 

kit .  After the coupler,  we put a second cal ibrated attenuator fol lowed by a 

WR10 -10 dB directional coupler.  The direct via was connected to the tr ipler.  

The -10 dB port of the directional coupler was connected to a WR8 Anritu 

power meter to control the input power. 

Before the experiments,  we used an HP WR10 cal ibrated power sensor to 

measure exactly the input power versus the power detected by the WR8 

power sensor.  The output power was measured with the WR3 Anritsu power 

sensor.  We used a 25 mm long WR4 flange transit ion to connect i t  to the 

mult ipl ier .  The cal ibration factor at 246 GHz was - 3.6 dB . We found :   
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Fig.  9.4 :  e f f i c i ency versus input power at  246.159 GHz. 

The HBV tr ipler  was f ixed tuned for  Pin = 42 mW. 

Thanks to this experiment,  we confirmed the results obtained at 250 GHz. 
We found that the optimal pump power was 58 mW for this diode ;  with that 
input power the efficiency was 12.3%  
We decided to tuned again the tr ipler by sweeping the frequency around 
82 GHz. We reached 9.55 mW of output power with 90.5 mW of input 
power :  
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Fig.  9.5 :  e f f i c i ency versus input power at  245.919 GHz. The HBV tr ip ler  was tuned 

for  246.16 GHz and 42 mW of input power .  
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9.2. Absolute output power measurements of the HBV tripler. 

HBV diode with two anodes in series of 6 microns of diame-

ter (diode B) 

 

9.2.1. Frequency response of the HBV tripler 

This experiment was performed thanks to the collaboration of Phil ippe Goy, 

ABmm, who lent us a wide band Gunn source from J.C. Carlstrom. This t ime, 

we decided to isolate the Gunn source, in order to avoid the problems en-

countered during the f irst  series of experiments.  The input power was meas-

ured by an HP WR10 cal ibrated power sensor.  The frequency was read by an 

ABmm network analyser.  We measured :    
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Fig.  9.6 :  f r equency response o f  the tr ip ler  mounted with a new HBV diode with two 

anodes in ser i es  o f  6 microns o f  diameter .  The backshorts  are  opt imised at  each fre -

quency .  

This diode behaved very differently than the previous one. At 250.0 GHz the 

output power was very low. We had to used an ABmm network analyser to 
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optimised the backshorts.  Below 250 GHz, and down to 239 GHz no power 

was detected by the Thomas Keating power meter.  But at 261 GHz the effi-

ciency reached 7.2% with 31 mW of input power. Then the efficiency de-

creased to zero at 268.5 GHz. We had also zero detection at 270, 276 and 

300 GHz. 

9.2.2. Power level at the second harmonic  

The setup was the fol lowing :  the Gunn n° H283 from J.C. Carlstrom was 
isolated and locked in the FESA mode by an ABmm network analyser.   
 
Frequency was set to 262.2 GHz.  The tr ipler was optimised and the output 
power measured by the Thomas Keating power meter.  Then the output feed 
horn was dismounted,  and the output of the tr ipler was connected to a WR4 
to WR6 waveguide transit ion fol lowed by a Schottky WR6 waveguide detec-
tor.  This detector was connected to the “ detection ” port of the ABmm vec-
tor analyser.  
 
First  s t ep  :  we re-optimised the  backshorts of the mult ipl ier and also the 
backshort of the detector.  We measured the level detected by the vector ana-
lyser at 262.226 GHz. We found :  
 
PA B m m (262.2 GHz) = 71.3 dB.  The signal was very stable.  The dynamic of 

measurement was better than 80 dB. 
 
Second s tep  :  we switched the frequency of the ABmm vector analyser to detect 
the second harmonic at 174.817 GHz. We re-optimised the backshort of the 
WR6 detector only.  We found :  
 
PA B m m (174.8 GHz) = 52 dB max. The signal was unstable,  between 44 dB 

and 48 dB. We had a pick power at 52 dB. 
The dynamic of measurement was better than 
60 dB. 

 
These measurement indicated that the power generated at the second har-
monic by the tr ipler was very low. The ratio between the second harmonic 
and the third harmonic was below - 20 dB . In addit ion,  we have to take into 
account the fact that the sensit ivity of the detector decreased with the fre-
quency. A correction of -7 dB  ±  2 dB is given by ABmm. Final ly we found :  
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- 30 dB
P

- 24 dB Harmonic

3rd Harmonic

≤ ≤
P nd2  

 
 Note :  we performed this measurement at 252 GHz and we found exactly the 
same results .  
 

9.2.3. Input matching 

The narrow band Gunn source from Zimmermann was isolated and locked in 
the FESA mode by an ABmm network analyser.  The HBV tripler  was opti-
mised at 250 GHz and 253 GHz with the vector network analyser.  The power 
reflected by the HBV tripler was measured by an HP WR10 power sensor,  
thanks to a directional coupler.  This detector had an offset below  ± 50 nW. 
 
First  s t ep :  we optimised the tr ipler and measured the level detected by the 
WR10 power sensor.  
 
Second s tep :  we switched off the power supply of the Gunn source, and re-
moved the tr ipler.  Then, we replaced it  by a perfect short-circuit .  
Third s tep :  we switched on again the power supply and waited for a few min-
utes before measuring the level detected by the Hp WR10 power sensor.  
 
 
 
   

WR10 Isolator

HP WR10
Power sensor

HBV tripler WR6 Schottky
Detector

Harmonic
mixer

Gunn Source

83.33 GHz

WR10 -10 dB
directional coupler 

ABmm Source
ABmm

detection

 
 
 



194 

 
Fig .  9.7 :  measure o f  the  input matching .  The power re f l e c t ed by the HBV tr ipler  was 
measured by an HP WR10 power sensor .  The cal ibrat ion was made by replac ing  
the tr ip ler  by a per f e c t  short - c i r cui t .  
At 250.0 GHz :   
 

Pb a c k  = 44 µW 

Pc a l i b r a t i o n   = 828 µW 
 

S1 1 = -12.7 dB 
 
At 253.2 GHz :  
 

Pb a c k  = 54 µW 
Pc a l i b r a t i o n  = 1.180 mW 

 
S1 1 = -13.4 dB 
 
 

Depending on the tunings,  we measured S1 1 < -20 dB for both frequencies,  

but the efficiency was not exactly at the maximum. We can see by this meas-

urement that the input matching was quite good, in both cases,  even if  the 

efficiency at 250 GHz was very different to the efficiency at 253 GHz.  
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10. Annexes III : implantation du modèle circuit sur HP Li-

bra 

                                                                        

Les pages suivantes donnent l ’ implantation du modèle circuit  décrit  au chapi-

tre 3 sur HP Libra.  Le circuit  est divisé en sous-blocs comprenant :  

-  le modèle de diode 

- le modèle de T-magique 

- le modèle de transit ion de sortie 

-  le modèle de la jonction en T plan E de sortie 

-  le circuit  complet 

-  le circuit  de test 
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