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Le taux de transmission de l'information est le plus important param&tre pour les systèmes 

de communications. Ce debit est de plus en plus croissant dans la globaIisation de 

l'information. Ceci, nécessite l'élaboration de composants pouvant fonctionner à des plus 

hautes fkéquences avec des grandes largeurs de bande. La complexité de plus en plus 

grande de ces circuits nécessite un outil de conception de plus en plus fiable pour les 

valider et les integrer dans un ensemble complexe incluant divers types d'amplificateurs, 

mélangeurs, diviseurs etc, 

Ces équipements micro-ondes sont conçus en sous systèmes composés de plusieurs types 

de circuits, dont les circuits intégrés monolithiques (MMIC) et autres types de circuits plus 

traditiomeis tels que les circuits hybrides micro-ondes intégrés (MWMI:C). 

Ces derniers sont composés de transistors, de diodes et de circuits passifs sur un substrat 

di&ctrique. 

Par contre les MMICs sont constitués d'éEments actifs (diodes et transistors) et passiiî 

(lignes de transmission, résistances, inductances ...) fabriquh sur un même substrat semi- 

conducteur tels que L'Arséniure de Gallium (AsGa) et le Phosphure d'indium (ïnP). 

Notre travail a utilisé la technologie SAGRF AsGa MESFET 0.8 p m  de NorteL Nous 

avons conçu, mesuré et valide des MMICs fabriqués B Norte1 par l'entremise de la 

Corporation C m a d k ~ e  de Micro-électronique (CMC). 



Les dispositifs micro-ondes utilisés sont des coupleurs hybrides, des coupleurs 

directiomels, des coupleurs multioctaves et des amplincatem Linéaires. 

Ces dispositifs ont été conçus en utilisant des lignes coplanaires (CPW). 

Les outils utilisés dans la conception sont les simulateurs de circuits, MDS ainsi que les 

simulateurs de champs électromagnétiques HFSS et MOMENTUM- Lors des mesures 

nous avons utilisé l'analyseur de réseaux en combinaison avec une station de mesure sous 

pointes. Nous avons ainsi pu valider nos differents circuits, Ies mod&Ies de transistors, etc, 



ABSTRACT 

The rate of transmissions, rneasured in bits per second, is a very important parameter in 

communication systems. The increasing rate of transmissions in today's global 

communications requires the development of reliable components able to work at 

microwaves and millimeters waves over a wide bandwidth. The cornplexity of these 

circuits also requins a reliable design tool and an effective integration of these circuits into 

complex units such as amplifiers, mixers and receivers. 

Most microwave equipment is made up of subsystems that are the combination of many 

circuit types, including monolithic rnicrowave integrated circuits (MMIC) and other more 

traditional circuits such as hybrid microwave integrated circuits (MHMIC). 

-Cs and MMICs are composai of transistors, diodes, and passive circuits elements. 

In MHMIC these devices are deposited on a dielectric substrate. On the other hand, in 

W C ,  they are ail fabncated sirnultaneously on the same substrate in a semiconductor 

chip, usually supplied by foundry sencices. 

In this work, we used the SAGRF GaAs MESFETs 0.80 pm technology of NorteL We 

have designed. rneasured and validated MMICs fabricated at Nortel under the auspices of 

the Canadian Microelectronics Corporation. 



The microwaves &vices studied in this thesis are hybrids couplers, directional couplers, 

multi-octave couplers and amplifiers 

The design took used included a circuit sirnulator (MDS), electromagnetic field simulators 

MOMENTUM and HFSS. A HP 8510 automat. network analyzer was used for the 

measurements in combination with a probe station By this means, the validation of 

various MMIC's designs have been derived. 
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CHAPITRE 1 : LA TECHNOLOGIE DES MMICS 

L'utilisation des circuits intégrés monolithiques (MMIC) dans les systèmes micro-ondes 

est devenue de plus en plus importante. Iis couvrent les fréquences de 1 GHz à 100 GHz. 

Ils sont de ce fait util&% dans les sysemes de communications. Il est donc nkessaire de 

concevoir et fabriquer des circuits avec ce p r o a d .  La ~ ~ 0 i 0 g i e  bMïC est une 

technologie dans laquelle tous les composants passifs et actifs sont fabriqués sur le même 

substrat et élimine donc le besoin de faire des connections pour les composants discrets. 

Dans ce chapitre, nous allons donner les caract6ristiques essentielles des MMTCs. 



1.2 Regard historique des MMICs 

A l'École Polytechnique. nous avons c o ~ n c é  faire des 6tudes sur les MMICs en 1989 

grâce à une collaboration avec l'École Nationale Supétieure en T&communication 

(Paris). Mais par contre, l'histoire des MMICs est jalonnée par quelques dates 

importantes. Le premier circuit en MMIC fi& de Iignes mirostrip et de diodes 

incorporh est fait par Texas Instrument en 1%8 [2q. Un mélangeur il 94 GHz fait de 

diode S c h o t e  est proposé par Vendelin au cours de la même année[20]. Un oscillateur à 

diode Gunn et un multiplicateur sont réalisés et non mesurés [22]. Un ampliiicateur, fait 

d'inductance et de capacités interdigitales, dans la bande X est rédis6 ii Caswell en 1976 

C331. 

Après des débuts incertains, un symposium est créé par IEEE en 1979 pour les circuits 

intégrés en AsGa En 1980, les transistors effet de champ bas? sur une hétérostnicture 

GaAIAslGaAs sont réal&%. C'est ie TEGFET (Two Dimensional Electron Gas F ~ l d  

Effect Transistor) chez Thornpson et le HEMT (Hïgh Electron Mobility Transistor ) chez 

Fuptsu. Il y a eu une croissance rapide des MMICs ii partir des années 1980. Le 

développement de nouveaux circuits pour les communications permet B cette technologie 

de prendre de l'essor . 

1.3 Les technologies des MMIC 

Le principal volume de production des MMES est en udniure de gallium. Mais 

différentes technologies commencent être utüisées [25]. Les tableaux 1.1 et 1.2 

comparent ces diff6rentes technologies. 



1.3.1 MEFSET en AsGa 

Cette technologie n'est pas aussi dispendieuse que d'autres technologies (e-g InP), et elle 

a un grand champ d'applications. Les transistors MESFETs ont un bon facteur de bruit et 

des bonnes perfomiances de puissance de sortie. L'AsGa présente beaucoup d'avantages. 

Les k t r o n s  ont une mobilité élevée. En particulier pour les champs faibles cette mobilite 

est quatre fois supérieure c e k  du silicium ce qui diminue les résistances d'accès des 

transistors. Ii en résulte moins de pertes et le facteur de bruit est amt9.ioré. Il a une 

meilleure stabilité thermique e t  une immunité aux rayonnements ionisants de L'espace. Ii 

permet d'opérer avec des tensions de polarisation plus faibles et de diminuer les puissances 

dissipées. Les longueurs de grille varient g6n6raIement entre 0.25 prn et 2 pm. 

Ce transistor permet de travailier à des fSquences de Pordre de 100 GHz. L a  longueurs 

de grille sont plus petites (de l'ordre de 0.25 pm). La mobilite des porteurs de charges est 

plus importante ainsi la transconductance est élevée. Eue est plus grande que celle du 

MEFSET. La figure de bruit est minimum pour les ondes milIim6triques. Des figures de 

bruits de 0.8 dB à 60 GHz et de 1.2 dB h 94 GHz ont été obtenues [a. La structure des 

HEMTs leur permet d'être facilement intégrés aux circuits passifs en ondes millim&riques. 



1.3.3 HBT en AsGa 

C'est un dispositif bipolaire. Du fait de sa structure vertkale, œ transistor présente 

certains avantages. Ii a une w u e n c e  de coupure &vée ainsi qu'une grande 

tramconductance. Il permet d'avoir de grands gains, une puissance élevée et une grande 

efncacité [30]. Il nécessite une seule polarisation positive ce qui est avantageux par 

rapport aux FETs et HEms qui eux utilisent une tension de polarisation additiomek. En 

plus, il peut supporter des grandes tensions. Ii p e n t e  un faibIe bruit de grenaille llf. Ces 

performances permettent ii ces transistors bipolaires d'être les meilleurs candidats pour les 

fonctions à faible bruit de phase comme les oscillateurs, les vco et les mélangeurs. Ces 

dispositifs peuvent être utilisés pour les ampMcateurs [8 1. 

1.3.4 HBT en SiGe 

La technologie bipolaire en silicium a beaucoup évolu6 ces dem2res années. Ils peuvent 

être integrés facilement avec des circuits VLSI. Différents composants rnillimétrïques 

peuvent être réaWs dans cette technoIogie,ce sont les diodes IMPATI' et les diodes 

SchotIq pour les détecteurs et les mélangeurs et aussi les transistors. La technologie en 

siücium germanium a un grand potentiel Elle a montre des bonnes performances en ondes 

~ t r i q u e s .  Des figures de bruits de moins de 1dB ont été obtenues à 10 GHz [28]. 

Récernrnent, les transistors HBT en silicium de germanium ont permis d'avoir des 

fréquences de coupure de 160 GHz et des fréquences maximum de 162 GHz Le coût 



pour les technobgies en Si et en SiGe varie & 10 $ A 40 # le d Ils permettent donc de 

réaiiser des composants micro-ondes ii faibles coQtç. 

1.3.5 HBT et HEMT en Wosphure d'Indium 

Le phosphure d'indium et ses dérivées sont des excellents matériaux pour les micro-ondes 

car les 6lectrons ont une plus grande mobilité dans ces matériaux que dans l'arséniure de 

gallium. Les HEMTs ont dt?j& démontré une très grande vitesse et un faible bruit aux 

ondes millim6trîques [31] et des caractéristiques hautes fréquences supérieures aux 

autres transistors. Les HBTs montrent des perfomances de bruits excellents, une 

puissance &levée et une grande iinéarité. On est capable d'intégrer ces deux composants 

sur le même substrat d'Id? Ceci permet de réaliser des circuits en ondes millim6triques 

utilisant les avantages des deux technologies (161. Un avantage significatif des circuits 

MMICs en phosphure d'indium repose sur le fait que les circuits optiques qui Cmettent la 

lu&re avec des longueurs d'ondes faibles peuvent être aussi fabriqués sur le même 

substrat, Ces régions sont bien adaptées dans la zone de dispersion pour la plupart des 

fibres optiques. Il existe aussi des circuits intégrés combinant des FETs et lasers pour les 

communications à taux 6iev6. 



Tableau 1.1: Comparaisons de diffi5renîs pro&& Si et AsGa 

Tableau 12: Coûts de différents procédés en MMIC 

Technologie 

Disposlti& 

Ft(GHz) 
r 

Fmax(GHz) 

1.4 Comparaison entre les MMICs et les MHMICs 

Il existe diErentes technologies pour fabriquer des circuits en micro-ondes. Ces diffi5rents 

procédés de fabrication présentent des avantages et des inconv6nîents. Nous allons 

comparer la technologie MMIC à la technologie MHMIC (Monoiithic Hybrid Microwave 

Integrated Circuit). 

I "-) I ""' I O.là1 , O.là1 
2- l l à  10 

Si 

Technologies 

Prix 

AsGa 

AsGa 

Wmm2 

InP 

10$/mm2 

BiCMOS 

13 

11 

BJT 

45 

46 

MEFSET 

30 

65 

Si et SiGe 

log à 40#/m2 

HBTSiGe 

86 

65 

HEMT 

100 

130 

HBT 

50 

70 



1.4-1 Taille et poids 

Les MMICs sont plus compacts, 3s sont indispensables pour miniaturiser les circuits 

utüisés dans les coommunications. DiErentes fonctions micro-ondes peuvent être ré- 

sur la même petite puce. Ces circuits sont légers et moins encombrants ce qui permet aux 

MMICs d'être utilisés dans les téléphones celIuIaires, les estenoes B réseaux, etc. Les 

MMICs présentent un avantage au point & vue économique, on peut fabriquer des 

milliers de circuits sur la même gaufre. 

1.4.2 Pedormance et fiabilité 

Dans la technologie hybride l'ing5nieur a le choix pour Ies composants. Pour faire un 

amplincateur, le choix des transistors est grand- Et il y a diffCrents rnod&ks précis qui 

existent pour Ies circuits actifs et les discontinuités tandis que en MMIC, il faut refaire ces 

difiZrentes discontlliuit6s. Mais avec le développement des transistors, des circuits micro- 

ondes performants commencent à être réahés. Le fait que les 6Ement.s actifs et passifs 

soient fabriqués sur le même substrat permet de diminuer les effets parasites des "wire 

bond" et d'augmenter la largeur de bande. 

Les circuits hybrides sont connectés entre eux par des "wire bonds". Leur fiabilité en 

souffk donc. Ils ne sont pas ideaux pour des circuits sujets aux vibrations, aux variations 

de température et aux chocs. Les MMICs sont très fiables lorsque le processus de 

fabrication a été maltrisé. On ne peut pas modifier un circuit MMIC fabriqué. On peut soit 

faire un bon design, soit un mauvais design. 



1.5 Les applications 

Le su& des MMI:Cs est dO au fait que les circuits fabriqués sont fonctionnels en grand 

volume et il un pris bas. Il existe deux grandes applications pour les MMICs. 

1.5.1 Ufilisation des MMICs dans le domaine militaire 

Di£fi%entes applications militaires sont utilisent les MMICs pour des muences  élevées. 

Les circuits ont besoin d'être fiables pour être utilisées dans les conditions climatiques les 

plus drastiques. Les MMICs sont ut%& dans la conception des radars. La largeur de 

bande, la rapidité de détection de plusieurs objets, la protection dans diff6rents 

environnements Clectromagn6tïques et la fiabilité sont m-uises pour les rad- Le premier 

radar à réseaux a 6té fabrique par Hugues et Géneral Electric. L a  technologie MMIC est 

utilisée dans les m e s  intelligentes. Elle permet d'ardliorer les performances pour les 

composants utilisés dans les systèmes de communications, les équipements de 

télécommunications, dans les liaisons optiques etc. 

1.5.2 Utilisation des MMICs dans le domaine commercial 

Le secteur commercial utilise de plus en plus les MMICs. Les systemes de communication 

de voix , de données et de vide0 en sont de grands utilisateurs. C'est le cas des PCS, GPS, 

et LCMS. La figure 1.1 montre la croissance de ces diErents systèmes. D'autres marchés 

importants sont l'automobile (radars anticollision) et l'instrumentation. 

Le marché des télécommunications sans fil est aussi en plein essor et on utilise en 

abondance les MMiCs dans les amplincateurs, des commutateurs, des mélangeurs (figure 



1.2). Le PCS en Amérique du nord et le PHs au japon ont besoin de petits téléphones 

portables avec une grande fonctionnalité desservis par des stations de base d'où la 

nécessité d'utiliser la technologie des MMICs. Ce marché présente beaucoup 

d'opportunités pour les pays où l n'existe aucune ligne téléphonique. Le système de câble 

pdsente aussi de grands débouchés pour les circuits MMIC en ondes millim&riques. 

Figure 1.1: Marché global des MMICs en communication 
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Figure 1.2: Marck5 des MMICs en AsGa par produit 
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Figure 1.3: Marché des MMICs 

1.6 Conciusion 

La technologie MMIC est en plein essor. Elle est le résultat de longues réflexions portant 

sur le d6veloppement de la miniaturisation de circuits en maintenant d'excellents rapport. 



entre b performance et le coat par des productions de qualités. Elle est utilisée dans 

plusieurs applications commerciales et militahs. 



~ I T R E  2 : PROCÉDÉS DE FABRICATION DES 

MMICS 

2.1 Introduction 

La notion de fonderie pour la fabrication des MMICs a pris naissance dans les années 70 

[Io]. Les fonderies deviennent de plus en plus aptes à servir multiples utilisateurs du fait 

de Putilkation des MMICs dans les systèmes de communications. Dans ce chapitre, nous 

dons nous attarder sur la fonderie du CMC et le procédé de fabrication de circuits en 

MMIC. 



2.2 La tecbndogie AsGa du CMC 

La fonderie utib% pour nos circuits est la fonderie de NorteL E k  fabrique des circuits 

dans dB6rentes technologies. Nous utilisons la technologie en arséniure de gallium de 

longueur de grille 0.8 Cette technologie O& des 6ïémnts de circuits analogiques 

telle que des &sistances et des capacités et des circuits ndriques. Elle fonctionne 

jusqu7& 20 GHz et e b  est utilisée pour des applications micro-ondes et les guides 

optiques. L'inconvt5nient de cette technologie est le p r o b h e  de temps, en effet il faut 

attendre trois à six mois pour les avoir. 

23 Exemple d'éléments planaires 

2.3.1 MESFETs 

Les transistors effets de champs fabriqués sur arséniure de gallium constituent un des 

éléments de base des circuits micro-ondes. La figure 2.1 présente une coupe d'un 

transistor dans le plan du doigt. 



Figure 2.1 : Coupe d'un transistor 

2.3.2 Les capacités 

Elles sont utilisées pour 

capacités interdigitales, 

Isolant-M6ta.i). 

les 

les 

circuits d'adaptation ou pour faire le 

capacités à contact Schottky et les 

découplage. Il existe les 

capacités MIM (Métal- 

Substrat &-isolant 

Figure 2.2: Capacité MIM 



La capecite MLM est représentée ii la figure 2.2. Le diélectrique peut être fait par 

diffirents mat&riaux. Les depôts de k couche isolante sont obtenus par pulvérisation 

cathodique ou par oxydation. Des constantes diélectriques élevées sont utilisées pour avoir 

des circuits compacts. Afin d'avoir des couches minces, la tension de claquage du 

diélectrique doit être élevée. 

Tableau 2.1: Caractéristiques des di&caiques 

2.3.3 Les resistances 

Les résistances sont fabriquées en utilisant une portion de la couche active ou l'aide d'un 

dépôt métallique (Ti,NiCr) ou d'alliage plus complexe. Les résistances faites en couche 

mince sont beaucoup plus utilis6es. EUes permettent au concepteur de faire des circuits qui 

peuvent être utilisés B des ternpkatures critiques pour les applications militaires. Elles 

augmentent la stabilité et leur dissipation thennique est faible. La figure 2.3 pnhnte  un 

Champ de claquage en V/um 

400 

200 

Matériau 

S i a  

PoIyamide 

Si3N4 

Permittivité 

4 à 6  

395 

5.5 

Al2% 

T i a  

8.8 

55 

250 

50 



exemple de résistance réaibée partV d'un dépôt de TiPt ayant une résistivité de 20 

Wcalrl?. 

Figure 2.3: Coupe d'une résistance 

2.35 Les inductances 

Les inductances constituent les éléments passifs de base des circuits micro-ondes. Les 

inductances les plus utikées sont les inductances ii spirale (fig.2.4 ) car elles permettent 

d'occuper moins de place. Ce type d'inductance est souvent réalisées en utilisant des 

lignes de transmission microstrip. En ligne CPW il faut entrevoir de modéliser ces 

inductances car elles ne sont pas disponibles sur les simulateurs commerciaux. On doit 

nécessairement utiliser des ponts A air pour connecter le centre de l'inductance ii 

l'extérieur du circuit. 



Figure 2.4: Dessin d'une inductance spirale 

2.5 Conclusion 

Dans ce chapitre nous avons exposé sur le procédé de fabrication des dlérnents de base des 

MMICs. Ces applications varient d'une fonderie l'autre. Il faut toujours utiliser le guide 

de conception (GDC) de chaque fondeur. Les modèles des éléments contenus dans le 

guide doivent retenir une certaine précision pour réaliser des circuits de bonne qualit& 

C'est pourquoi certains utilisateurs de fonderies font d'abord leurs Librairies qu'ils vérifient 

expérimentalement. 



CHAPITRE 3 :INSTRUMENTATION POUR MMCC ET 

MESURE DE CIRCUITS ACTIFS 

3.1 Introduction 

Après avoir fait la conception et la fabrication des circuits monolithiques, il faut les valider 

grâce des mesures précises. Pour ce faire, on devra identifier très rapidement et 

efficacement les circuits qui ne sont pas rejetables dans le but de minuniser le coût nnal des 

circuits MMZCs. Dans ce chapim nous parlerons de l'instrumentation en MMIC. Nous 

dons faire des mesures de paramktres S et DC d'un transistor et d'une diode et les 

comparer avec les &dtats obtenus par simulation. 



3.2 Instrumentation 

L'instrumentation a beaucoup profité du développement constant des communications. 

Les mesures &aient dif35ciks il cause de la taille des circuits. de l'importance ik definir des 

plans de réfikence du dispositif et de.  inductances parasites. Les mesures pour des 

fiéqueoces inf6tieures à 5 GHz sont faites en assemblant les puces MMICs dans une 

kture à des circuits MHMIC il l'aide des "wire bonds". Ce procédé est assez couteux et 

demande un traitement analytique après les mesures. Il faut ensuite exvaire les paramètres 

du circuit intégré par une opération d'kpluchage (de-enbeding) et de la calibration 2/3 

[IO]. On peut éviter cette approche en utilisant des mesures sous pointes . 

3.3 Station de mesures sous pointes 

Pour faire des mesures correctes, on doit utiliser la station de mesure sous pointe qui 

permet . de diminuer les incertitudes causées par les réflexions, les pertes et le couplage 

(crosstaik) et elle facilite l'opération d76p1uchage. Pour arriver il ce point, il faut utiliser 

une ligne de transmission qui peut servir à la fois d'interface avec une transition câble 

coaxiale à microstrip ( SMA, connecteur K ou 2.4) et de transformation d'une ligne 

coaxiale de 50 Ohms en des plots de 100 pm à 150 pm en AsGa La station de mesure 

sous pointe permet de faire des mesures jusqu'il50 GHz, d'avoir des mesures précises et 

répétables et de faire une calibration plus simple. 



3.4 Station de mesure sous-pointes du laboratoire 

La station de mesure sous pointe est constituée de deux sondes, d'un téIéviseur, d'une 

pompe mécanique pour fixer les circuits un plan stable et d'un microscope. 

Figure 3.1: Station de mesure sous-pointes 

Les deux sondes de "pitch" 168 pm ont leurs caractéristiques, fournies par l'industriel, 

qui sont données en annexe B. 



3.5 Calibration 

Pour faire des mesures correctes, le système doit être calibré dans ie but de transf6rer Ies 

plans de mesures ii des plans de réf6rences du dispositif sous test (DST). En plus, il faut 

corriger les erreurs résultant des réflexions et des pertes de transmissions. Il existe deux 

types de caübration utikéa : 

3.5.1 Calibration SOLT 

Les termes SOLT représentent " S hort-Open-Load-Thni". C'est la méthode la plus 

utilisée pour calibrer les analyseurs de réseau. On utilise les 4 standards mesurés pour en 

extraire la calibration de Panalyseur- Les standards Open et Load ne pouvant pas être nés 

bien caractéri*, on obtient une précision faible pour cette méthode 1151. 

3.52 Calibration TRL 

Ces termes repdsentent "Thru-Rekt-Line"- C'est une méthode de plus en plus utilisée 

grâce ii sa facilite d'u-ation et la grande quaüié des calibrations obtenues[ 141. Nous 

allons la décrire en détail car c'est la calibration que nous avons utilisée. 

Elle est utih5.e dans notre cas pour extraire les param6tres S d'un bloc dont l'acch n'est 

pas dans les plans de mesure de l'analyseur (voir figure 3.2). Les diffirentes étapes de 

cette m6thode sont : 

- On utilise b "thd'. Le plan de réfirence est obtenu au müieu de cette composante. La 

longueur de la composante du "thni' doit être plus grande que &ro . 



- On utdise ensuite le "reflect". On peut utiliser la valeur que l'on veut pour cette 

composante- On préfère utiliser une valeur de dflexion blevée comme un court-circuit ou 

un circuit ouvert. La valeur & b réfiexion n'est pas importante. Il faut utiliser la même 

valeur de réflexion pour le port 1 et 2 . On utilise le court circuit 

- On utilise ensuite le standard "lin&.. Son impédance deMent l'imp6dance de 

normalisation de la calibratioa Pour notre mesure sous pointes, il faut spécifier les 

paramètres de dispersions du milieu de propagation, ici, l'arséniure de gallium, afin de 

compenser cette erreur d'impédance- La longueur de la ligne doit respecter ces 

conditions : O< phase de S21d79 

On utilise une marge d'erreur pour les conditions aux limites : 

La phase de S21 > 1 à la plus faible m u e n c e  et la phase de S21 cl79 à la plus grande 

@uence. Il faut seulement conn;u"rre l'impédance caractéristique de cette ligne, on utilise 

habituellement une ligne de 50 R. La longueur electrique n'est pas utile. Nous utilisons 

deux composantes "Line" dont leurs longueurs sont réparties entre le cr i th  spécifié 

précédemment pour compenser la variation de I'impédance en fonction de la fréquence- 

- La dernière Ctape consiste ii utiliser le standard "load". Nous ne faisons pas cette étape 

dans notre calibration. Elle permet de corriger le mauvais niveau d'isolation de l'analyseur. 

Nous nous basons sur la note de référence Product Note 8510 -8 de (Hewlett -Packad) 

[lq, pour faire un kit TRL. 



Les diff6mntes équations nous permettent de réaliser nom kit de calibration. 

pour 4< f <50 GHz on choisit la cdibration TRL 

Thru : 1400 pm 

ligne1 : 1=2500 pm 4 GHz 4 420 GHz 

ligne2 : 1=1ûûû p 16 GHz cf <50 GHz 

si M = 2300 pm 

2x pi 
Q)=-  X ~ X M  (3-3) 

v, 

q(4) = 29' > 200 
Après résolution de 3.4 on a 

~ ( 2 0 )  = 145' c 16û0 

~(14) = 353' > 20" 
Pour Ad = 8 O O p  

q(50) = 126' < 160° 

Pour le court-circuit on choisit une longueur nulie. Les longueurs respectent toutes les 

conditions. Le kit de caiibration est dessin6 il la figure 3.2 



ligne1 1= 2500 p m  
court-circuit 

Figure 3.2: Kit de calibration 

3.6 Mesures de résistances 

Nous utilisons une résistance de 50 R pour v6rifïer le système de mesures. Nous mesurons 

le coefficient de réflexion de 8 & 32 GHz pour Evaluer la variation de la valeur de la 

résistance avec la fréquence. Les résultats obtenus sont indiqués sur la fig 3.3. 



Figure 

Nous notons une 

3.3: Mesure de coefficient de réflexion d'une charge de 50 i2 

dégradation de la valeur du coe£6cient de réflexion avec la muence. 

Nous voyons sur l'abaque de Smith (figure 3.4) que la charge 

prt?vu* 

est placée au centre tel que 

Nous tirons de ces diffirentes mesures que la calibration utilisée est 

mesures sont correctes dans une gamme de fréquences inf6rieures B 40 

comte  et que les 

GHi 



Figure 3.4: Coefficient de réflexion de la charge de 50 Cl sur l'abaque de Smith 

3.6.1: Mesure d'un MEFSET à un doigt et de largeur de grille 40 u m  

Nous traitons un MEFSET un seul doigt, avec une longueur de grille de 0.8 p. La 

largeur de grille variable est fixée 2 40 p. A nous présente une photographie de 

la puce contenant un certain nombre de MEFSETs. Le simulateur commercial MDS utilise 

un modèle de Statz. Les figures 3.5 à 3.9 nous donnent les résultats de la simulation et des 

mesures des param8tres S du MESFET. L'amplitude de S2 1 simulée est constante et 6gaie 

a 0.532. Les mesures donnent une amplitude de S21 qui varie autour de 0.532 pour les 

fiéquemes variant de 6 GHz à 20 GHz Les résultats de mesure confirment donc ceux de 

la simulation L a  faible valeur de S21 est due à la largeur de grille du transistor qui est très 

petite (40 um). A f h  de savoir si ce transistor peut être utiW comme amplificateur nous 



avons trac6 le gain maximum stable que nous pouvons obtenir (Figure 3.7). Avec la 

simulation, on peut obtenir un gain m;Uamum stable entre 8 dB et 13 dB. Tandis qu'avec 

les mesures, il varie entre 3 dB et 7 dB. Cet &alage est causée par la diff'rence entre les 

mesures et la simulation & l'amplitude de SI2 (Figure 3.8). 

L'amplitude de S 11 est la &me pour les simulations et les mesures. Il y a seulement une 

lég& din6rellce aux f%quences élevées. Nous pouvons dire en conclusion que le modèle 

de Statz utilisé par MDS donne des résultats qui sont en accord avec les mesures de 

paramétre S. 

Nous avons aussi fait varier la tension grille-source (Vgs) de -0.2 V 2 - 0.6 V. La tension 

drain-source (Vds) varie de O V à 5 V. Les courbes expérimentales et théoriques sont 

sensiblement les mêmes (figure.3.9). Le modèle théorique installé sur MDS correspond 

bien avec les mesutes. 



Figure 3.6: Simulation et mesure de l'amplitude de S21 du MESFET 



Figure 3.7: Simulation et mesure du gain maximum stable du MESFET 

Figure 3.8: Simulation et mesure de l'amplitude de S 12 du MESFET 



O. OE+OO vdd S.OE+WR 
O. E t 0 0  Vde 5.OEtOOG 
0. E + O O  Vdt S.OE+OOH 
O. OE+OO Vdt S.OE+OOS 
O. OE+OO Vdt S.ûE+OOK 

Figures 3.9: Courbes I X  expérimentales et de simulation du MESFET 

3.62 Diode Schottky de largeur w=52 pm 

Nous avons fixé le point de polarisation à 0.67 V. Nous avons simuîé et mesuré les 

paramètres S de la diode . Le mod& employ6 présente un comportement semblable aux 

mesures. L'amplitude de SI 1 varie entre -6 dB et -4 dB pour la a u e n c e  variant de 6 

GHz 40 GHz (fig.3.10). 
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Pour des polarisations de 0.4 V IV, nous avons mes& le courant circulant dans la 

diode de largeur w-52 um. Les courbes obtenues par simulation et par mesure sont 

identiques. Le courant (Id) reste presque nui pour des tensions infikkures ii 0.6 V. De 0.6 

V B 1 V , ü y a une variation héaire de Id (fig-3-11). La simulation de la courbe 1-V est 

relativement proche des mesures, ce qui nous permet de dire que les valetus foumies par le 

modèle du CMC sont acceptables. 

Figure 3.10: Simulation et mesure d'amplitude de S t 1 de la diode 



3.7 : Conclusion 

L'instrumentation est une des 6 t a p  les plus importantes pour un concepteur en MMIC. 

Elle permet de vérifier les circuits dessinés et fabriqués. La station sous pointe s'av&re être 

la solution idkale surtout à des fréquences inf6rieures 50 GHz. La qualité des mesures est 

reliée ii la calibrafon choisie et au travail exécuté. Nous avons opté pour la calibration 

TRL qui est plus facile iî implémenter. Nous avons finalement mesuré une résistance, une 

diode et un transistor de la fonderie du CMC. LRS résultats et les mesures sont en accord. 



CHAPITRE 4 : DESIGN ET CARACTÉRISATION DE 

C I R C U I T S  PASSIFS 

4.1 Introduction 

Cette section contient les r&ultats du design de certains circuits coupleurs indiqués ci- 

dessous ainsi que des lignes transmissions coplanaires et des résistances. Nous avons 

effectué la conception d'un coupleur hybride, d'un coupleur directiome~ et d'un coupleur 

multisec tion fonctionnant sur plusieurs octaves. 



4 2  Lignes micforubans 

La ligne microruban est me des lignes utilisées avec la ligne CPW pour la conception de 

certains circuits en MMIC. Certains logiciels ont d é .  des modèles pour certains 

composants et discontinuités en micro~bans. L a  ligne microruban présente néanmoins 

certains inconvhients. Le couplage entre les lignes adjacentes détermine l'espacement 

. - minunale pour éliminer l'interfiirence. Ainsi le circuit devient plus grand et plus coûteux. Il 

faut aussi pour cette ligne des "via holes" pour faire les connections à la masse ce qui 

n'est pas disponible dans la fonderie du CMC. 

4 3  Lignes coplanaires 

La figure 4.1 p d n t e  la géométrie de la ligne coplanaire. Elle est constituée d'un ruban 

métallique encadré par deux plans de masse. Le conducteur et les masses sont pos& sur 

un substrat diélectrique (dans notre cas de AsGa) ne comportant pas de plan de masse. La 

mise & la masse de composant actif s'effectue facilement A la surface sans besoin d'utiliser 

des "viasL'. Il n'y a donc pas apparition de parasites par les "vias.. ii des fréquences 

6levh .  Les effets de couplages sont faibles car il existe un plan de masse entre les lignes 

adjacentes et la connexion d'éléments actifs comme les MEFSETs est facile car ils sont 

dans le même plan que la ligne CPW. Les mesures sont faites l'aide d'une station sous 

pointe. Les lignes CPW n'ont pas besoin d'être minces et donc on 6vite la hgiüté tout en 

obtenant des lignes d'impédances caractéristiques elevées. Cependant, il existe certains 



inconv&ients. L'excitation du mode parasite "slotline.* par les discontinuités comme les 

coudes et les jonctions T est possible causant plus de radiation dans l'espace libra 

Figure 4.1: Vue de dessus et coupe transversale d'une ligne coplanaire 

On doit utiliser la ligne coplanaire avec des ponts airs pour 6iminer les modes parasites. 

Cette approche nous permet de réaliser des coudes, des jonctions T et de réalkr  les 

transitions des lignes CPW aux Lignes fentes. 

4.3.1 Simulation et mesure de lignes de transmissions coplanaires avec et sans pont à 

air. 

Nous avons simulé une ligne de trammissiion coplanaire sans ponts à air avec 

MOMENTUM. Ensuite, k simulation avec des ponts iî air a été faite. Nous avons 

finalement mesur6 ces deux lignes de transmissions. Les masques utilisés pour la 

fabrication sont en annexe. Sur la figure 4.2 et 4.3, nous donnons les résultats de la 

simulation et des m a r e s  dans les cas avec et sans ponts airs. On constate que les 

mesures de la ligne sans ponts à air ne montrent pas une résonance tandis que la 



simulation contient des résonances. La ligne avec ponts à air présente une résonance à 19 

GHz avec MOMENTüM. La mesure de cette m&me ligne présente une résonance à 

21.98. On constate aussi un bon accord de la phase de S12 (Eig. 4.7) sur une large gamme 

de néquence ( 6 GHz à 40 GHt) quand on utilise les ponts & airs avec des lignes CPW- 

Ces ponts jouent donc un r8k important et il Ezut donc les utiliser dans le design de nos 

coup1eurs- 

Figure 4.2: Simulation et mesure de l'amplitude de S 11 de la Ligne CPW sans pont à air 



Fi- 4.3: Simulation et mesure de l'amplitude de S 1 1 de la ligne CPW avec pont ii air 

Figure 4.4: Simulation et mesu= & l'amplitude & S12 de la ligne CPW sans pont air 



Figure 4.5: Simulation et mesure de I'amplitude de S12 de la ligne CPW avec pont B air 

Figure 4.6: Simulation et mesure de la phase de S 12 de la ligne CPW sans pont à air 



Figure 4.7: Simulation et mesure de la phase de S12 de la ligne CPW avec pont à air 



4.4 Généraiités sur les coupleurs directiomeb et les jonctions hybrides 

Les coupleurs directionnels, les jonctions hybrides sont des circuits passifs. Ils sont utiüses 

pour diviser ou combiner les signaux comme illustrer sur les figures 4.8 et 4.9 

Figure 4.8: Division de puissance Figure 4.9: Addition de puissance 

La directivite des coupleurs permet de séparer ies signaux incidents et réaéchis se 

du générateur. 

incident 

Figure 4.10: Ligne de propagation et coupleur prélevant une partie de l'onde incidente 

et réfléchie 



4.5 CoupIeur hybride 

La figure 4.11 illustre un tel coupkur. Les quantités suivantes permettent de le 

caractériser : 

Porte 1 Porte 2 

Porte 4 Porte 3 

Figure 4.1 1 : Schema de p ~ c i p e  du coupleur 

p2 - Facteur de couplage : C = 10 x log, (-) (dB) 
4 

4 - Facteur de directivité : D = 10  log,,(-) (dB) 
4 

4 - Facteur d'isolation : I = 10 x loglo(-) (dB) 
P4 

4 - Pertes d'insertion : IL = 10 x logI,(-) (dB) 
4 

0ù P~,PzIP~ et Pq représentent les puissances d'entrées et de sorties aux portes 1,2,3,et 4 

Le couplage mesure la fiaction de puissance sur la voie couplée et les pertes d'insertion 

celle sur la voie directe. Si le dispositif est sans perte et de directivité infinie on 

a :P2+P3=P1. La directivité mesure le rapport de puissance disponible sur les voies 



couplées et découplées. Elle est infinie pour un coupleur idéaL L'isolation est une mesure 

du découplage entre f en& du signal et la voie isolée. 

Ii existe deux types de coupleurs hybrides. Ce sont les coupleurs hybrides 180' qui ont la 

porte couplée et la porte de transmission en opposition de phase et les coupleurs hybrides 

90' qui ont un déphasage de 90" entre la porte couplée et la porte de transmission. 

La matrice S du coupleur hybride en quadrature est : 

Il divise la puissance par deux donc l'amplitude d'onde par f i  entre les portes 2 et 4 et a 

un dephasage de 90" entre les portes 2 et 3. Ii existe diff6rentes coni5gurations de 

coupleurs. Le coupleur hybride est souvent utilisé malgré sa bande passante limitée (de 

l'ordre de 10 96)- 

Il existe dans la littérature, plusieurs approches pour effectuer le design des coupleurs 

hybrides [3], [n et [23]. Nous avons choisi premièrement la configuration classique 

(Figure 4.12). Le coupleur est constitué & deux lignes de transmissions avec des 

longueurs égales ii un quart de longueur d'ondes branchées par deux autres lignes quarts 

2 0  de longueur d'ondes. Les lignes séries ont une impédance caractéristique de 2, - - -fi et 

les lignes parallèles une impédance caractéristique de 2,. Avec le substrat diéiectrique 

utilisé nous avons essaye d'obtenir des lignes coplanaires de 50 R et de 35.5 R. 



Figure 4.12: coupleur hybride 

4.5.1 Problème de discontinuités 

L'utilisation des lignes coplanaires en MMICs offrent beaucoup d'avantages par le fait que 

l'on peut &der les vias. Toutefois le nombre de v d t é s  de discontinuités est Iimité. La 

modélisation de discontinuités en lignes coplanaires est devenue très importante pour Le 

concepteur de MMIC. Il existe dinérentes approches pour la modélisation de 

discontinuités. On a deux approches fondamentales qui sont l'approche dynamique [l], 

[Il] et l'approche quasi-statique 1371 

L'approche dynamique utilise les équations de Maxwell. C'est une approche analytique 

qui utilise un espace memoire important 

Dans l'approche Quasi-statique, les amplitudes des champs peuvent être négligées en 

dessous d'une certaine fréquence. Dans ce cas. b mode dominant hybride est remplacé par 

un mode TEM et fait l'objet d'une ttude 6lectrostatique. 

Les deux méthodes rivalisent au plan de la précision. L'approche quasi-statique demande 

un temps de calcul très court par rapport il l'approche dynamique. 



Nous allons utiliser MOMENTUM qui fait une approche dynamique. Elle est b& sur la 

méthode des moments pour résoudre des configurations uniquement planaires 

4.52 Simulation des caractéristiques éledriques du mupleur hybride 

Après avoir calcuit? les paramèûes des lignes CPW ii utiliser, nous avons simulé 

&ctriquement ce coupleur avec MDS. Nous avons obtenus les résultats (voir figure 4.13 

a 4.17) suivants après une courte optimisation. Les valeurs des pertes d'insertion et de la 

transmission sont de -3.64 dB et de -3.59 dB la m u e n c e  de 28 GHz II y a une légère 

diff6rence entre ces deux valeurs. La différence de phase entre la porte couplée et la porte 

de transmission varie de 89" à 91" dans la bande de muence  considMe. L'isolation est 

de l'ordre de -26 dB . Les coefficients de réflexion aux portes vanent entre -22 dB et 

-36d.B. 

4.5.3 Simulation avec MOMENTIJM. 

Il n'est pas possible de faire des optimisations prolongées automatisées avec 

MOMENTUM. Il faut faire différents essais avec les longueurs des branches et utiliser 

notre jugement à la fin de chaque résultat. Le critère de jugement est la valeur de 

l'adaptation aux differentes portes, les pertes d'insertion, l'isolation et la transmission. 

DiErentes simulations ont été faites et nous avons obtenu les résultats suivants. Il y a un 

debalancement entre les valeurs des pertes d'insertion et la transmission Les meüleurs 

résultats obtenus sont des valeurs de pertes d'insertions de -3.32 dB et une transmission 

de -3.82 dB à 28 GHz. L'isolation varie entre - 14 dB et - 15 dB entre 27 GHz et 29 GHz, 



Et l'adaptation aux portes MDe de - L ï  dB 2 -18 dB . Le déphasage est aux alentours de 

8S0 et 89"(voir figure 4.13 a 4.17). Ces résultats sont différents de ceux de MDS qui ne 

tient pas compte des ciifferentes discontinuit6s. 

4.5.4 : CornparPison entre les mesures et les différentes simulations 

Le coupleur présente des résubs  acceptables de 27 GHz a 29 GHz Les pertes 

d'insertion et la transmission sont autour de -4.4 dB . L'isolation. l'adaptation aux portes 

et le dephasage varient de -1 1.7 dB il 10.5 dB. de -13.7 dB 2 -13.ldB. et de 67" à 78O 

respectivement. La différence entre les résultats théoriques (voir tableau 4.1) pourraient 

s'expliquer par les pertes excessives de fabrications aux grandes Mquences et aux 

variations de la résistance avec la fréquence. 

Tableau 4.1: Comparaison des résultats de mesures et de simulation ii la fréquence 

nominale & 28 GHz 

Adaptation 

aux portes 

(dB> 

MDS 1 -34-38 

I Mesure 1 -14-34 

Isolation Pertes Transmission 

(dB) d'insertions (dB) 

(dB) 

Déphasage 

("1 

90 

87 

70 



Figure 4.13 : Résultats des simulations et des mesures & l'adaptation du coupleur hybride 

Figure 4.14: Résultats des simulations et des mesures de l'isolation du coupleur hybride 



Figure 4.15: Résultats des simulations et des mesures de la transmission du coupleur 

hybride 

Figure 4.16: Résultats des simulations et des mesures des pertes d'insertion du coupleur 

hybride 
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Figure 4.17: Résultats des simulations et des mesures du déphasage entre les portes 2 et 3 

du coupleur hybride 

4-6 Coupleurs directionnels à lignes CPW couplées 

Les lignes CPW dtant proches, i1 y a donc une interaction entre les composants des 

champs se propageant dans les lignes. On suppose que le mode de propagation est Quasi 

TEM. La valeur du couplage va dépendre essentiellement de l'espace entre les lignes et 

de la longueur. Nous allons utiliser la technique d'analyse par les modes paires et impaires 

P U -  

En employant le logiciel LINECALC, on obtient pour le coupleur 10 dB les 

caractéristiques suivantes : 



linpeaaoce des lignes 2, = S Q o h  

Facteur de couplage C' = -1OdB 

Impédance du mode pairZ, = 69360hm 

Iinpédance du mode impaitZ, = 36.û40hm 

E =wO 

Les résultats des simulations et de mesure sont sur les figures 4.18, 4.19 et 4.20. On 

observe un écart entre le S 11 simulé et celui mesuré. Ces variations pourraient s'expliquer 

par k présence de la résistance qui varie en fonction de la muence et des tolérances de 

fabrications. Les mesures de l'isolation sont très proches des simulations. Le couplage 

obtenu est de 10.5dBI0.5 dB entre 16 et 32 GHz et l'isolation est en dessous de 20 dB 

de 16 à 32 GHz 



Figure 4.18: Simulation et mesure du couplage du coupleur 10 dB 

Figure 4.19: Simulation et mesure de l'adaptation à la port .  1 du coupleur 10 dB 
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f raq 

Figure 4.20: Simulation et mesure de l'isolation du coupleur 10 dB 

4.7 Coupleur "mui tioctave" 

Le coupleur " multioctave" cons titu6 de très courtes lignes étroitement couplées telies 

que démontrées à la figure 4.21 a deja eté proposée par [36]. 

figure 4.2 1 : Scherna d'un coupleur multioctave 



Les SnpBdances paires, impédances impaires, les longueurs des lignes couplées sont 

respectivement Zel,ZQ,Zo 1,Zo2JUn et 12/11. n est le nombre de sous-sections. 

Ce coupieur a 6té s ima en utilisant HFSS et MDS. Les résultats simulés et mesurés se 

trouvent la figure 4.22 B la figure 4.26. La simulation est validée par les mesures sur 

plusieurs octaves ( 5GHz B 20 GHz). L'adaptation varie de -12 ii -20 dB pour la théorie et 

les mesures. L'isolation est acceptable dans les deux cas. Elle varie de - 12 dB à -20 dB- 

Elle chute aux Wquences élevées. Le dephasage est aux alentours de 9016". La 

transmission est presque identique pour les mesures que pour la théorie. Elle est mauvaise 

aux basses fréquences. ElIe tourne autour de -3 dB de 10 GHz à 20 GHz, Le couplage 

varie entre - 10 dB et -3dB. Il reste presque constant ii 3.6 dB entre 12 GHz et 20 GHz Le 

couplage et la transmission chutent partir de 20 GHz. Les tolérances lors de la 

fabrication seraient responsables de la chute de la sortie des ports de transmission et de 

couplage aux grandes Mquences. Le masque du circuit est en annexe A-4 



1 

Figure 4.22: Adaptation du coupleur rnultioctaves. 

Figure 4.23: Couplage du coupleur multioctaves 



Figure 4.24: Déphasage du coupleur multioctaves 

Figure 4.25: Transmission du coupleur multioctaves 



Figure 4.26: Isolation du coupleur multioctaves 

4.8 Conclusion: 

Ce chapitre nous a permis de faire le design en lignes CPW et les mesures de circuits 

passifk en MMIC. Nous avons montré f'iraportance des ponts air dans les lignes CPW. 

Fimalement nous avons valide trois types de coupleurs. Pamii ces coupleurs, le coupleur à 

multiples sections est fonctionnel sur plusieurs octaves. 



CHAPITRE s : VALIDATION DES RÈGLES DU PROCÉDÉ 

DE NORTEL DANS LE DESIGN D'UN AMPLIFECATEUR 

5.1 Introduction 

Les amplificateurs jouent un rôle important dans les systèmes de communications 

(sateIlites, câbles, téEphones, fibre optique ), dans les radars ou en instrumentation. Dans 

ce chapitre, nous allons faire une première 6valuation du procéde AsGa 0.8 p de Norte1 

dans la conception d'un amplüicateur 2 un seul 6tage pour une frequence d'opération de 

13 GHz Le but de ce design Btait de se familiariser avez la technologie MMIC du CMC. 

Cette Hquence a été choisie avec la collaboration de Ali Rahal qui réalisait un tripleur de 

13 GHz B 39 GHz. 



5.2 Généraiités sur la conception des amplificateurs 

La figure 5.1 montre les cléments importants d'un amplificateur soit le MEFSET, et les 

deux circuits d'adaptation 

Puissance Puissance d'entt.6e Riissance disponible 

disponible l'enîrée à la sortie 

rn I Puissance de sortie 

source 

Figure 5.1: Schdma en bloc d'un arnpüncateur 

Le coefficient de réfiexion à l'en* du transistor lorsqu'il est chargé en sortie par une 

impédance vaut : 

rar = s,, + s,, x s12 x L 
1 - S ,  xr, (5.1) 

De même pour le coefficient à la sortie. 

r,, =s*+ s2i 
si2 rs 

I - s ~ ~  xrS (5.2) 

La théorie sur les amplificateurs est déjh connue dans la littérature [9] 



5.3 Cbdx des paramètres du bransistor 

Afin de faire la conception de l'amplificateur en utilisant le procédt5 & Nortel dB6rents 

patam&tres du transistor doivent être fixes. Ce sont la largeur de grille , le nombre de 

doigts et la polarisation. 

5.3.1 Largeur de grille et nombre de doigts 

Les transistors dans ce cas possèdent une longueur de grille de 0.8 um. Il est donc 

nécessaire de varier la largeur de grille du MEFSET pour satisfaire Zi diffErentes 

applications de l'amplificateur. Pour obtenir une puissance RF 6levée. la largeur de grille 

doit être 6levée. Mais la largeur de grilte d'un doigt ne doit pas être trop &vée sinon, le 

signal RF est attknu6 au niveau de la grille. Ceci est dû ii la capacité et la résistance de 

grîile. Pour ce travail, nous avons choisi après simulation en utilisant le mod& de Statz 

une largeur de grille de 600 pm et six doigts. Soit chaque doigt à une largeur de 100 p. 



Figure 5.2: Sch6ma du MEFSET il six doigt avec une largeur & grille de 600 pm et une 

longueur de grille de 0.8 pm 

5.3.2 Choix du point de polarisation 

Nous allons polariser le transistor en classe A car c'est la condition d'opération d'un 

ampEateur héaire. La combinaison de la tension de polarisation et du signal d'entrée 

doivent être toujours dans la région lin& du transistor. Tous les amplincateurs linéaires 

et les amplificateurs iî faible bruit opèrent dans cette classe. Des simulations ont ét6 faites 

avec MDS en utilisant le modéle de Statz. Avec les courbes DC du transistor, le point 

d'opération choisi pour satisfaire une opération en classe A est : 

V&o= 3 V et Vgso= -0.5 V (figure 5.4) 



Nous avons analysé i'effet de k tension entre le drain et la source pour Merentes valeurs 

de puissance d'entrée. Les résultat9 sont données à la figure 5.3. On constate que la 

puissance k la sortie croit avec l'augmentation de la tension entre le drain et la source. On 

remarque ainsi qu'il n'y a pas une grande variation de puissance de sortie pour les valeurs 

de Vds comprise entre 1.25 V et 5 V pour une tension grille source fixée! à Vgs= -0.5 V. 

Figure 5.3: Variation de la puissance de sortie du MEFSET en fonction de Vds pour une 

puissance d'en& donnée (0 dBm) 



Figure 5.4: Caractéristiques W du MEFSET et choix du point de polarisation 

5.4 Unilatéraliîé 

Pour diff6rentes valeurs de iargeurs de grille et nombre de doigts par la fonderie 

nous avons v6ri6é si le transistor &ait unilatéral Les résultats de la figure 5.5 et 5.6 ont 

B î é  obtenus. On constate que S12 varie de -33 dB a -15 dB pour des largeurs de grille 

comprises entre 10 et 150 um. Il varie aussi de -25 dB ii - 18 dB pour des nombres de 

doigt de 1 2 6. On voit bien que le transistor n'est pas unilatéral la f%quence d'opération 

de 13 GHz. 



Figure 5.6: Variation de S 12 en fonction de la largeur de grille 



5.5 Stabilité 

Nous avons simulé les param&tres de dispersion du MEFSET. Nous avons obtenu les 

résultats du tableau 5.1 

Tableau 5.1 : Paramettes de dispersion et de stabilité du MESFET 

Le facteur de stabilité Rollet est infirieur il 1 donc le transistor est instable. Et par 

conséquent, il faut le stabïüser pour éviter des conditions d'oscillation. DB6rentes 

techniques sont utihées pour stabiliser le transistor. Nous avons utilisé l'adaptation 

résktive en utilisant une résistance paraU&le à la sortie. Cette résistance atténue le gain aux 

et paraMement, cette résistance améliore l'adaptation du transistor vis a vis de 

l'impédance source en dissipant une large part de la puissance disponible. Cette approche 

produit une alternative entre la chute de gain et la stabilit6, Le tabieau 5.2 donne les 

nouveaux param&tres obtenus pour le MESFET: 



Tableau 5 2  : Param&tries S du MESFET et stabilité avec une adaptation résistive 

paraUiYe (R= 500 Ohms) il la sortie 

5.6 Adaptation du transistor 

DifErentes discontinuités ont B î é  réalksées pour adapter le transistor. Nous avons d'abord 

simulé un circuit ouvert et ensuite une jonction coplanaire C' cross"). 

5.6.1 Circuit ouvert 

Les circuits ouverts sont réalisés comme sur les figures 5-7 et 5.8 en technologie 

coplanaire. Le comportement des circuits ouverts en coplanaires est similaire ceux en 

microstrip. De nombreux articles mettent l'accent sur cette discontinuité [17],[18]et[19]. 

Le circuit ouvert est capacitif en nature. Dinerentes analyses de circuits ouverts ont B î é  

faites dans la littérature avec des méthodes nurn6xiques. Des simulations ont bté faites avec 

MOMENTUM. Nous avons fait difEErentes simulations. La longueur du circuit ouvert a 

et6 optimisée en faisant plusieurs ithtions. Les résultats obtenus sont présentés dans la 

figure suivante. 



Figure 5.7:Circuit ouvert en Coplanaire simule avec MOMENTUM 

Masse Conducteur Masse 

Figure 5.8: Vue de dessus du circuit ouvert 



12.5 GHz f r e q  1 3 3  G k R  

Figure 5.9: Résultat de simulation circuit ouvert sur l'abaque de Smith 

A 13 GHz, nous avons obtenu le tableau suivant : 

Tableau 5.3: Résultat du court-circuit à 13 GHz 

Les résultats de l'abaque de Smith et le tableau de valeurs précédant permettent de 

conhner  que nous avons réaIisé un circuit ouvert. 

Fréquence 

13 GHz 

Magnitude de S 1 l 

1 

phase de S 11 

-6.182 degrés 



La jonction coplanaire est utilisée pour faae des connections pour quatre lignes 

coplanaires. Les longueurs ont et6 choisies afin & faciliter ces connections et 6viter le plus 

de pertes possible. Le schéma de la jonction est sur la figure 5.10 suivante- 

Masse Conducteur Central Masse 

Figure 5.10: Jonction simulée avec MOMENTUM 

Les résultats de la figure 5.11 montrent le fonctio~ement de la jonction. Nous avons bien 

un dispositif sym6trique. Le signal est repartit équitablement sur les quatre ports 



1 I A 1 1 1 

12.0 Gtft f raq 14.0 GWlR 
12.0 GHz f req 11.0 W B  
12.0 GHz f riq 14.0 QizC 
12.0 GHz f raq  14.0 M t D  

Figure 5.1 1: Param&tres de dispersion de la jonction coplanaire 

5.6.3 Circuit d'adaptation 

Après avoir simulé ces discontinuiiés, nous avons fais l'adaptation du MESFET il l'entrée 

et à la sortie, Nous avons utiliser MDS afin de réaliser ces circuits, Nous avons utilisé des 

stubs. Un compromis entre la valeur du gain et les coefficients de r6fkxion a 6té fait La 

figure du circuit global se trouve en annexe C. Les résultats obtenus ap& la simulation 

sont satisfaisants (figures S. 1 1,s. 12 et S. 13). Les coefficients de réaexion à l'entrée et à la 

sortie sont bons. Ils sont inférieures ii -12 dB entre 12 GHz et 14 GHz On a un gain qui 



est presque constant entre 12 et 14. La variation de gain dans la bande de 6réquence est de 

0.300 dB. 

5.7 Mesures 

Le Masque nnal a été tracé avec MOMENTUM. Il est en annexe A-5 Nous avons ensuite 

v6rifié si nous respectons toutes les dgles de la fonderie avec le logiciel CADENCE. La 

puce fabriquée est revenue ap& six mois. 

Les résultats suivant ont été obtenus. LE coeflkient de réflexion il l'entrée est bon . Il est 

iderieur il -11 dB de 12.5 GHz il 13.5 GHz. Iïln maximum de -18 dB est obtenu à 12-8 

GHz Le coefficient de réfiexion il la sortie n'est pas acceptable. Il varie de -4 dB il - 10 dB 

sur la bande de fkéquence consid6rée. L'adaptation la sortie n'est donc pas parfaite. La 

valeur maximum de S22 est de -10.393 et ceci à 13.64 GHz Le gain de l'amplincateur 

varie de 2.866 dB à 3.108 dB dans la bande considérée. Les mesures &nt faites de 12 

GHz 14 GHz, on constate que l'on a un gain de 3.574 à 13.64 GHz. À cette muence, 

nous obtenons les meilleurs résultats qui sont : 

Tableau 5.4: Mesures de paramktres [SI il 13.64 GHz 

Fréquence en GHz 

13.64 

dB (S11) 

-10.3 19 

dB (S22) 

-9.268 

dB(S21) 

3.574 



5.8 Interprétation des résuitah de mesure 

Les mesures de l'amplificateur ont ressorti certains défa t s  dont la mauvaise adaptation 

la sortie et les pertes importantes au niveau & S21 

La mauvaise adaptation à la sortie serait due B la résistance de stabilisation se trouvant au 

drain du transistor. MOMMENTüM ne nom permet pas de simuler le MESFET, et donc 

l'emplacement exacte de cette résistance. Elle a été placée à un point quelconque du drain. 

Ii fallat aussi fabriquer le circuit ouvert et la résistance. Ceci nous aurait permis de vérifier 

la valeur de la résistance et la validité du circuit ouvert. En technologie MMIC, tous les 

&?ments du circuits sont connectés ensemble. Il faut v6riiïer chaque élément a6n de savoir 

d'où vient les défauts dans le circuit h a L  II existe des erreurs et pertes de fabrications 

pour les diffkrents é l hen t s  aux fréquences &levées. 

Au plan mesure, cenaines erreurs auraient pu se produire même si  la calibration est bonne. 

Ii y a les erreurs dues aux manipulateurs, les erreurs dues au placement des sondes, les 

erreurs dues aux differentes conditions (température, bruit) pendant les mesures et la 

calibration et les erreurs dues au déplacement de la puce et des sondes pendant les 

mesures, 



Figure 5.13: Résultats de mesures et de simulation de l'amplitude de S21 en dB de 

l' amplificateur 



5.9 Conclusion 

Nous 

GHz. 

avons fait 

Ce circuit 

le design d'un amplificateur petit signal une Mquence 

a tté mesuré après fabrication Le but de ce design était 

règles de design de la fonderie. Nous avons donc 

defauts remarqués lors des mesures. 

atteint notre objectif 

nominale de 13 

d'apprendre les 

certains 



CONCLUSION GENERALE ET RECOMMENDATIONS 

Au cours de ce mémoire, nous nous sommes intéressés à la conception et à la fabrication 

de circuits en technologie in@& monolithique. Ek présente beaucoup d'avantages par 

rapports aux autres technologies exktantes (MHMiC). Eile est plus pratique pour les 

ondes millim6triques. Elle est utilisée dans beaucoup d'applications en 

radiocommunications mobiles. Nous avons utilisé la fonderie de Nortel utilisant le procédé 

Nortel AsGa 0.8 p. 

Il existait d6j& certains circuits MMICs au laboratoire dont les mesures n'avaient pas bté 

faites. Dans la première partie de ce travail, nous avons vénné la calibration de notre 

système de mesure en utilisant une résistance de 50 ohms. Nous avons mesuré le 

coefficient de réflexion de la résistance pendant deux jours. Les courbes obtenues pour 

l'amplitude de SI 1 sont presque identiques, nous notons une dégradation de la valeur de 

la réssistance avec la wuence.  Aux fréquences &v&, les pertes de fabrication sont 

consid6rables. Nous avons ensuite mesuré un transistor de largeur de grille de 40 p. Les 

courbes théoriques et expérimentales étaient en accord pour les param&tres de dispersion 

de ce transistor. Le gain maximum stable mesuré et simulé sont dB6rents. Il varie de 8 

13 dB pour la simulation et de 3 à 7 dB pour les mesures. La M6rence entre l'amplitude 



de S12 mesuré et sirnuie est responsable des diff6tentes valeurs du gain maximum stable. 

Les courbes DC du transistor sont sensiblement les mêmes pour la théorie et la simulation 

Le modèle & Statz utilisé par MDS est donc acceptable. Nous avons aussi mesuré une 

diode schottky de largeur de grille de 40 p. Pour œ composant actif, nous avons un 

accord entre les coeffkilents de réflexion, et les courbes 1-V de la diode mesurée et 

simufee. 

Ap& avoir fait ces mesures, nous avons caractérisé des circuits passifs. Nous avons 

essayé de caractériser une ligne de transmission coplanaire de longueur 3000 um. Ce genre 

de lignes présente plus d'avantages que les lignes microstrip pour nos applications. Nous 

avons essayé de ressortir l'importance des ponts il air. Ils permettent de supprimer les 

modes de propagations parasites. LES résultats de mesures des lignes de transmission 

CPW avec pont il air sont les plus en accord avec les simulations de MOMENTUM. Il 

faut utiliser de .  ponts il air lors de la conception de nos coupleurs. 

Nous avons fait le design de trois types de coupleurs. Le premier etait un coupleur branch- 

line pouvant être utiiisé dans une structure six-portes. Les  résultats obtenus avec MDS et 

MOMENTUM sont acceptables. L'adaptation, l'isolation, les pertes d'insertion, la 

transmission et le dephasage sont de -18.32 dB, -14.42 dB, -3.32 dB. -3.82 dB et 87 

d6grées avec MOMENTLJM. Ii y a un debaiancement entre les valeurs des pertes 

d'insertion et la transmission. Les résultats de mesures sont satisfaisants. Nous avons 

obtenus -14.34 dB, -10.73 dB, -4.1 dB , -4.41 dB, et 70 dégréés pour l'adaptation, 

l'isolation, les pertes d'insertion, la transmission et le dephasage. Nous avons ensuite 



simulé et fabrique an coupleur 10 dB. Nous avions observé un écart entre les vaheurs de 

SI1 mesu& et simu&. Cette diffi5rence pourraient provenir des résistance utihées 

comme charges adaptées. Le couplage obtenu est aux alentours de 10.5 dB entre 16 GHz 

et 32 GHz et l'isolation est en  dessous de 20 dB sur cette bande. Nous avons W m e n t  

simalé un coupleur renforcé de capacités. Il permet d'augmenter la largeur de bande du 

coupleur. L'adaptation et risolation sont en dessous de -12 dB pour la thbrie et pour les 

mesures. Le dkphasage est autour de 90 d6grées . Le couplage et la transmission sont 

acceptables de 12 GHz 2k 20 GHz Les capacités et les ponts air n'ont pas influencé les 

pedonnances du coupleur. Il a une grande largeur & bande. 

Nous avions lors de ce projet construit un amplificateur petit signal à 13 GHz Ceci avait 

pour but de nous permettre d'apprendre les règies de la fonderie de NorteL Le transistor 

utiüsé etait instable. Nous avons utilisés MOMENTLM pour simuler certaines 

discontinuités. On constate que S 11 mesuré et sirnuid sont inférieures ii -1 1 dB de 12 GHz 

il 14 GHz. On note que S22  et  le gain mesuré sont différents de la simulation Ceci 

pourrait être dû à la résistance de stabilisation Il aurait fallu fabriquer séparément une 

résistance de 500 R, un transistor de six doigts et un circuit ouvert afin d'étudier leur 

fonctionnement. 

Plusieurs recherches futures peuvent être envisagées afin de poursuivre notre recherche : 

- Nous poumons caractériser plus en detail la diode et le transistor si nous voulons les 

utiliser pour concevoir des circuits actifs pour radiocommunications. Il faudra étudier leur 



comportement en bruit. Ceci serait utile pour faire la conception d'oscillateurs et 

d'amplificateurs & faible bruit. 

- Nous poUmons faire notre librairie de modèles. On pourrait caractériser des circuits 

ouvem, des capacités, des ponts airs, de coudes et surtout des inductances. Nous 

pourrions utiliser cette Iibrairie pour faire la conception de circuits pour 

radiocommunications. 

- Nous pourrions aussi utüiser les coupleurs simulés pour faire la conception de six-portes. 

Ces six-portes sont de plus en plus utikés pour les communications. Ii faudra alors 

caractériser ces six-portes et les utiliser pour la conception d'un dcepteur. 
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Masque des coupleurs hybrides 



Dinerents masques dont celui du coupleur multioctave 



Masque de l'amplificateur 
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BY GGB INDUSTRIES INC. 

High Performance 
Microwave Probes 

The GGB Industries Mode1 6 7 ~  probe 
K(S ncw scand;lrds in nlicrot~ave probing 
peifocm;incc- Using low loss coaxial 
ttcliniqucr. the hIodcl 67A achievcs an 
insertion loss of lesr i b n  1.6 db and a 
rcturn 105s ofçrcatcr [han 1 Cdb tfirou;ti67 
GHz 

Witfi its individually spring loadcd. ne- 
Ilium-Coppcr tip;, ihc MOCICI G7A pm- 
~rel i r ib lc contms, cvcn whcn probing 

Features 

Durable 

DC to 67 GHz 

Insertion l o s  lcss thnii 1.G db 

Return l o s  grcnter tlinn 14 db 

i\lcasurcnicnl rcpcatnbilitu -50 db 

Indi\-idualIy spring loadcd contacts 

An- pitcii froni 50 to 625 niicrons 

Irnricty of Footptints 

Patentccl coclsint design 

Th: : \ f ~ f c I  67~c;in bcrnoun[:din \-z:ia'~s 
a d q c v s  fortirc wirh s[mdarr[ rnicmtncc 
probe st~rions. Cumra niouots a:c avail- 
able. 

Ang picch (rip spacing) front 50 to 625 
inicrons ciq- be spccificd. The pro& crin 
k con figuicd w-ith Ground-Signal-Ground 
(G.S.Q. Ground-Si_cnal (G.5). or S i p l -  
Ground (S.G) rip foatpiinu- WC rccoat- 
niend s~ti.if1c.r pitclici wich a G.S.G fwt- 
p r i n ~  for bcst pcrfornimcc. 

CorrnccIir.ri to tltc hIodcl67A is :firoiigli 
n fcitintc I.Sj iii~ii V conncctor. (2.4 niiri 
c~riipatiblc) 



Coax id  TmnsmiSSion Improvcs Performance - 
The blodeI67A u w  a pre=kion miniaiurc 50 ohm costh1 cable 
fmm the probe iips to theconnector interface-The c o a ~ i d  design 
provider lowver l o s  and lcss ndiation thancophnxdcsigns. ï h e  
miniature coasial cabte Ù fabricated fmm f lu r ibk  BcrylIium- 
Copper which greatly irnpror-a thc probe's dunbitity. 

Liodcl 40.4 probes a n  bc mountcd on standard 4.5 inch probe 
C l i ï k  i3 ~iû.;dc ;r iùiricnkirc tt ieihd ior ia t ing  waica ;it high 
frqucncies wing n m d x d  automatic or manual probc stations, 
Picoprobe Clrrds combine our Elodcl40X probes foc FtF connec- 
lions with DC nccdles fcr po..wr m d  lou. frcqucncy signais. 

Linc o f  hlicrowavc Probes 

Oiliermodds o f  Microwweprobcs arc amilable wiih standard rip 
spwinsr ofup to 1250 microns. h rgc r  spxings are passible. For 
spccial applications. the Sfodel 67A can be niounred in  custotn 
adaptors.thecoasb1 l i n t  c m  bc bent to fit tighrsprices.and thc tips 
cjn bcconfigured to match estremcl)- non-plsnar su!friccs or con- 
s~rnnictcically p1;iccd groundj. 

For applications in th: 75 to 120 GHz nngc ihc Mode1 120 
Picoprobc with a W band w r c  guide conncction is auailable, 

For applications bclorï 40 G H r  GGB Industries of fen the hfodcl 
40A Picoprobc which uses ihc 295mm K connecior. Thc Nodel 
GO.* performs up to 40 GEiz wiih lcss ihan t .O db (0.7 db typicril) 
insenion 103s and rcturn lois o f  p a l e r  than 1 S db. 

GGO Indusirics is  the Iztding suppticr o f  hiah i i i ipdmcc aciirc 
probs ofiering niodcls t r - i c f i  input capri-it~nccs o f  .as Iowr-;i5 .O2 pF 
and frcqucncy rcsponscs o f  up to 3.0 GHz. W d i  12 rcxs o f  
probing expericncc, GGB Industries hai broad capak~iliticr in 

@urn pmbe cngincciin~. 
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$3 . - Mode(.~?A Performance Data7 ;. . 
% - -  - G,S,G Configuration ' ' - -. 

aquency Range: - D C ~ O  67 GHz 
I 

,.:-:. 
Relurn Loss: - ,-' Less than 30 db to 4 GHz 

(35 db typical) -- Less Vian 20 db to 26 GHz 
'. (23 db typkd) 

Less than 18 db to 40 GHz 
(20 db typical) 

.- Less than 14 db to 67 GHz 
(16 db lypical) 

~&ss:al k2: Less than 35 db to 67 GHz 

subslrala 100 microns apart 

Model67A Performance Datay 
G,S and S,G Configuration 

Frequency Range: OC to 6-1 Gnz 

Insertion Loss: Less (han 2.0 db 10 40 GHz 
(1.6 db typicai) 

Return Lors: Less than 30 db to 4 GHz 
Less Chan 15 db Io 26 GHz 
Less than 12 db Io 40 GHz 

T>.pic;ri uncalibm;iicd performance of a b[odcl 67A-GSG-150-P 
Picoprobe. The top tncc is the round trip rcturn lors inio s short 
whkh is twicc the probe's insenion ioss. The botcorn incc is th: 
rcturn toss into a 50 ohm load. 
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Cro;jidk pcrformmce of two Ff0dcI67A-GSG-150-P Picoprob=s 
rvhil: concacting 3 bs: s;ippItirc subscntc with spxinçs of tW. 
100. and 400 blicronr 



rn; -: 
3-z  .& *: .: 
*:S.*, - 
9-' -.- - ...Y = QRDE-FG I ~ O R ~ U T - I O N  - 
' yf . ' ' - - - 

..A. . 
&&jng Mo&l 67A s b c s .  ihc foltowillg P M  numbi- 
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hfodel67A- - - 

configuration - pitch - mounting sgIc 
. -  . . . 
. =-. '&figun[fon: Spccify GSG. GS orSG for iip plncernenr wherc 

S & Bc signal tip and G isngmund tip- Use the folbwing disgram 
- todckrminc Ihe nppropriate configuntion. 

Top View 

Pitch: Spccify ground(G) tosignd (S) iipspacing in Microns froni 
50 io 662 microns. For standard GSG probes. the w o  spacings arc 
cqual. Contact the ractory for spxings I q c r  ifun 625 niicrons or 
unusud iip placcmcnt and spacings. 

Nounlin= Stylc: Spccify T.C.GR.P.DP.EDP or LP. Chooic the 
appropriatt inountin_c type for your ;ipplication. Th: P.DP.EDP 
and LP SO.I~J have thtconoectorpointing b x k  a-45dcgrcc an& 
Co givcniorc workingarca aboïc the probe- The DPmd EDPsiylcs 
arc uscd ivherc u t -  clcacincc bcncath thc probe is nccdd. 
Horvcver. probe positionhg is niorc dift?culc. Duc to th: incre.xcd 
probing ;in&. ihc probe points slidc funhtr for\\-rird for a givcn 
c h q c  in ihc Z axis than ourothcrstylc probes. Custotii inounting 
s!ylcs are a~~i lnblc.  

E.\7inlplc:A 67A-GSG-150-P isa klodct 67 A witli Ground. Signal. 
Ground configuntion with 150 microns bctwecn cach contact 
rnountcd in a P styIc ndqior. 






