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RESUME

Ce travail présente une nouvelle topologie d antenne active uniplanaire réalisce
avec des lignes de transmission coplanaires avee plan de masse finit (FGCPW je.
Finute Ground Coplanar Waveguide). L'antenne active est formée d'un dipole /2
modific. connecté avee un oscillateur controlé en tension.

Un étude du fonctionnement des oscillateurs, ainsi que les méethodes de coneep-
tion des oscillateurs micro-ondes controlés en tension réalisés avee des transistors
et dindes varactor sont présentés. Ce mémoire présente. aussi. les méthodes dex-
traction des paramétres extrinséques et intrinseques des moddéles électriques dun
transistor MESFET (i.e. Metal Semi-Conductor Field-Effect Transistor) et d'une
diode varactor qui sont utilisés dans la conception des oscillateurs controlés en
tension. Un modéle électriqque non-lineaire d'une diode varactor a été obtenu a par-
tir des mesures. La non disponibilité des appareils de mesure nécessaires nous a
pas permis de déterminer tous les parameétres du modele électrigue du transistor
MESFET et nous avons utilisé le modéle de transistor fourni par le manufacturier.

Deux oscillateurs controlés en tension sont concus. réalisés et mesurés. Le pre-
mier oscillateur. réalisé avec des lignes de transmission microrubans. fonctionne
dans la bande [SM (i.e. Industrial Scientific and Medical Band) a 5.8 GHz fournis-
sant 8.5 dBm de puissance et le deuxiéme. réalisé avee des lignes de transmission
FGCPW. oscille dans une bande de fréquence de 25 MHz a 4 GHz avee une puis-
sance de sortie de 2.67 dBm. Un dipcle A/2 modifié. avee une largear de bande de
13.8 % a 4 GHz est concu et couplé avec Voscillateur controlé en tension. réalisé
avee des lignes de transmission FGCPW, pour former 'antenne active.

Lantenne active uniplanaire présenté constituera 'élément dun futur résean
d'antennes actives a faisceau controlé. Le faisceau de ce résean d'antennes sera
controlé avec les déphasages des oscillateurs créés par des impulsions appliquées

sur les tensions d’alimentation en courant continu des transistors.



ABSTRACT

This work presents a new topology of coplanar active antenna realized using
FGCPW transmission lines (i.c. Finite Ground Coplanar Waveguide ). The active
antenna is made of a modified A\/2 dipole connected with a voltage controlled
oscillator.

A study of oscillators operation. as well as the design methods of the microwaves
voltage controlled oscillators using transistors and varactor diodes are presented.
This thesis also presents the extraction methods of the extrinsic and intrinsic para-
meters of the electric models of a NIESFET (i.e. Metal Semi-Conductor Field-Effect
Transistor) and of a varactor diode which are used in the design of the voltage
controlled oscillators. A non-linear electric model of a varactor diode was obtained
from measurements. The non-availability of the necessary measuring apparatus did
not cnable us to determine all the parameters of the electric model of the NIESFET
and we used a electric model provided by a company-.

Two voltage controlled oscillators are designed. fabricated and measured. The
first one. designed with microstrip transmission lines. operates in the [SM band
(i.c. Industrial Scientific and Medical Band ) providing an output power level of 8.5
dBm at 5.8 GHz. The sccond. designed with FGCPW transmission lines. oscillates
in a 25 MHz frequency band at 4 GHz with an output power level of 2.67 dBm. A
modified A\/2 dipole. with a 13.8 % bandwidth at 4 GHz is designed and coupled
with the FGCPW voltage controlled oscillator to create the active antenna.

The coplanar active antenna will be the element of a future beam-steerable
active array antenna. The beam steering of this array antenna will be produced by
phase shifts of the oscillators induced through the use of impulses applied to the

transistors DC supply voltages.
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INTRODUCTION

Les antennes actives utilisées aux fréquences micro-ondes font I'objet de re-
cherches intensives depuis des nombreuses années. Les antennes actives sont utili-
stes dans beaucoup d’applications commerciales et industrielles. Les systémes ra-
dar mobiles. tels que le systéme de prévention des collisions des automobiles et les
syvstémes de communication intelligentes. sont des applications avec un potentiel
trés grand sur le marché et qui sont en plein développement. Les antennes actives
offrent. aussi. des avantages potentiels pour les systémes de communications person-
nelles. les senseurs et les svstémes de communication dans 'espace. Les contraintes
de prix. de fiabilité et de dimensions sont critiques pour ces applications et les
antennes actives sont capables de les satisfaire.

Limplémentation du concept des antennes actives dans le domaine des comimu-
nications cst a son début. mais I'idée n’est pas nouvelle. Nous pouvons argumenter
que Iintroduction de ce concept a ¢té fait par Hertz [7] avece son dipdle transmet-
teur et son résonateur carré qui servait d’'antenne réceptrice. N1 le transmetteur. ni
le récepteur n'utilisait des circuits d’adaptation entre les circuits résonants et les
terminaux de 'antenne. Le résonateur carré était le seul filtre pour le récepteur.
Ce systeme offrait peu de contréle sur la stabilité et les harmoniques non désirées.

Des études approfondis sur les antennes actives ont commmencé au début des
aunées 60 avec I'apparition des composantes pouvant fournir des puissances micro-
ondes considérables. Les chercheurs de I'Université de I'état d’Ohio aux Etats-
Unis ont réussi U'intégration d'une diode ou d'un transistor dans une antenne. En
utilisant une diode Tunnel et une antenne spirale. Copeland et Robertson [2]. ont
réalisé une antenne avee un mélangeur intégré. Ils ont utilisé. aussi. une antenne i
onde stationnaire avec une diode Tunnel qui fonctionnait comme un amplificateur
d’ondes stationnaires. qu’ils ont appelé ‘antennafier’. Cette ‘antennafier” avait un

gain de 10 dB a 420 MHz.
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En 1968. Meinke et Landstarfer [L3] ont réalisé I'intégration d'un transistor
FET. qui fonctionnait comme amplificateur VVHF. aux terminaux d'un dipole. En
poursuivant les travaux de Minke et Landstarfer. Ramsdale et Mclean [16] ont
utilisés des BJTs (i.c. Bipolar Jonction Transistor) et des dipoles dans les systénies
de communication. En 1974, Al-Ani. Culen et Forrest [1] ont présenté une méthode
de controle du faisceau principal d'un réseau d’antennes actives (beamn steering).

Pendant les années 80. les améliorations des dispositifs semi-conducteurs et
des techniques des circuits intégrés ont rendu plus accessibles les fréquences des
ondes millimétriques. Les circuits monolithiques ont commencé a remplacer les
circuits intégrés hybrides. Les améliorations des techniques de packaging ont facilité
Uintégration des circuits semi-conducteurs dans les structures des antennes. tout
en réduisant leurs effets négatives sur les performances de celles-ci.

L'antenne microruban rectangulaire avec une diode Gunn intégrée. développée
par Thomas [20]. est considérée comine la premicre antenne active moderne. Durant
la derniére décennie. un bon nombre des configurations d antennes actives ont été
proposées dans différentes revues de spécialité.

L objectif de ce projet est de concevoir une nouvelle topologie d'antenne active
réalisée en technologie uniplanaire. L'idée est de concevoir un dipole que nous
allons counecter directement avec un oscillateur controlé en tension en utilisant
seulement des lignes de transmission coplanaires. Cette antenne active constituera
I'¢lément principal d'un réseau d’antennes actives a faisceau controlé. Le chapitre
[ de ce mémoire présente les principes de fonctionnement et de conception des
oscillateurs contréles en tension. Le chapitre II présente les méthodes d'extraction
des modeéles non-linéaires d’un transistor MESFET et d'une diode varactor qui
sont utilisés dans la conception de 'oscillateur controlé en tension. Dans le chapitre
[I1. nous presentons deux oscillateurs contrélés en tension réalisés en technologies
différentes et leurs caractéristiques mesurés dans le laboratoire PolyGrames. Le

dipole et 'antenne active qui ont été concus. réalisés et mesurés sont montrés.



aussi. dans ce dernier chapitre. Le mémoire se termine par une conclusion générale
qui retrace le travail effectué et indique les travaux et futures qui pourraient étre

cffectués avec cette antenne active uniplanaire.



CHAPITRE 1

THEORIE DES OSCILLATEURS MICRO-ONDES

1.1 Introduction

Dans l'architecture des émetteurs récepteurs nous observons 'usage extensive
des oscillateurs dans le chemin de la transmission et celui de la réception. Cest
intéressant de noter que dans chaque svstéme de communication une des entrées du
mélangeur est un signal périodique. Un oscillateur dans ce cas est donc nécessaire.
Ce chapitre présente une introduction générale des oscillateurs et un approche

simple de la conception des oscillateurs micro-ondes.

1.2 Principes fondamentaux des oscillateurs

Un oscillateur génére un signal périodique. En tant que tel. le circuit doit avoir
un mécanisme permettant 'amplification de son propre bruit. qui deviendra éven-
tuellement un signal périodique.

La plus part des oscillateurs peuvent étre vues commme des circuits a rétroaction.
La fonction de transfert d'un circuit a rétroaction. présenté dans la figure 1.1(a).

est dounée par :

= (1.1)

Si H(s)= -1 a la fréquence sg. le circuit entre en oscillation. Pour avoir une
oscillation stable a s¢ = jwp deux conditions doivent étre satisfaites : (1) le gain
de la boucle fermée |H (jwo)| doit étre unitaire, et (2) le déphasage total dans la

boucle H(jwp) doit étre égal a zéro ( ou 180° si la rétroaction est négative).



X(s)—ti;----- HG) | Y(s) X(s)—t;’—]Ef— d HGs) | —e>Y(s)
+4 +
(@) (b)

Figure 1.1 - (a) Circuit a rétroaction. (b) Circuit a rétroaction avec sélection de
fréquence.

A partir des ces conditions. appellées aussi critéres de Barckhausen [17]. nous
observons que n'importe quel systéme a rétroaction peut osciller si le gain et le
déphasage en boucle fermée ont été choisis d'une fagon appropriée. Des circuits
sélectifs. tel qu'un circuit résonant LC par exemple. sont insérés dans la boucle
ferinée pour stabiliser la fréquence. Cette méthode est utilisée dans la conception
de fa plupart des oscillateurs. La figure 1.1(b) nous présente le schéma bloc d'un
circiit 4 rétroaction. ol nous avons insére un circuit sélectif. Nous mentionnons
e le circuit selectif peut étre intégré dans |H(s)| et s’appelle aussi résonateur.

Le svsteme montré dans la figure 1.1 représente le modéle a deux portes dun
oscillateur micro-ondes. parce que la boucle de rétroaction se ferme sur les deux
portes du systéme. Le modéle a une porte. figure 1.2(a) traite les oscillateurs comme
deux svstémes a une porte qui sont connectés ensembles. Pour mieux comprendre
ce modéle, nous supposons que le résonateur est un simple circuit LC qui incorpore
aussi les résistances parasites de la capacité et de la bobine. figure 1.2(b). Un circnit
équivalent paralléle du résonateur est présenté dans la figure 1.2(c¢). Le résonateur
ne peut pas osciller a linfini parce qu'une partie de 'énergie est dissip¢ dans la
résistance R, dans chaque cycle. L'idée derriére le modéle a une porte est que la
partic active du systéme génére une impédance égale A — R, et de cette facon la

résistance totale vue par le résonateur LC est infinie. En effet. 'énergie perdue dans



la résistance R, est fournie par le circuit actif dans chaque cycle et une oscillation

stable devient possible.

Ri R2
. . I C L Rps 4
Circuit[" L. Résonateur R Py CT gL
actif c Re
Rl =-R2
(a) (b) (c)

Figure 1.2 - (a) Modéle a une porte. (b) Résonateur LC. (c¢) Circuit équivalent du
résonateur LC.

Les modéles présentés dans les figures 1.1(a) et 1.2(a) se trouvent a étre équi-
valents dans la plus part des cas. a I'exception des circuits actifs a une porte (ex.
diodes tunnel). Le modéle a une porte est le plus utilisé dans la conception des
oscillateurs micro-ondes.

La fréquence nominale d oscillation est déterminé par la fréquence de résonance
du circuit LC. Un autre mécanisme est nécessaire pour déterminer 'amplitude de
l'onde périodique. Au démarrage de Poscillateur. le bruit est amplifié et continue
d'augmenter jusqu'a ce que Iamplificateur entre dans le régime de saturation. A ce
moment. le gain en boucle fermée diminue et I'oscillateur se stabilise. Dun autre
point de vue. pour assurer le démarrage de l'oscillateur le gain en petit signal doit
¢tre plus grand que 1. mais pour arriver a une amplitude stable le gain "moyen"
de la boucle fermée doit rester unitaire.

Un autre mécanisme utilisé pour établir 'amplitude de 'oscillation est le controéle
automatique du niveau ou (ALC) (i.e. Automatic Level Control). Cette technique.
illustrée dans la figure 1.3, permet de mesurer 'amplitude & aide d'une diode

détecteur. de comparer le résultat & une référence et d'ajuster le gain de oscilla-



teur. Au démarrage I'amplitude est basse et le gain est trés élevé et au moment on

I'oscillateur entre en régime permanent 'amplitude est approximativement égale a

| REF -

Oscillateur

[

Détecteur

Voltage
de contrdle

~F

Figure 1.3 - Controle automatique du niveau (ALC).

REF

L utilisation des ALC permet aux oscillateurs de rester linéaires si le choix de
la tension Vgepr est approprié: Ponde obtenu est sinusoidale est les distorsions sont
faibles. A cause de la complexité du circuit et du bruit additionnel introduit par les

ALC cette technique est pen utilisé dans la conception des oscillateurs micro-ondes.

1.3 Topologies de base des oscillateurs avec des résonateurs LC

La plus part des oscillateurs discrets utilisent un seul élément actif pour deux
raisons : (1) minimiser le bruit et (2) diminuer le prix. Tandis que le premier motif
est toujours valable. [e deuxiéme ne tient plus dans le cas des circuits intégres. Les
topologies des oscillateurs présentés dans cette section utilisent un seul transistor
et servent a mieux comprendre le fonctionnement et les principes de conception des
oscillateurs.

En suivant les principes du modéle présenté dans la figure 1.1, un oscillateur
peut ¢tre formé d'un circuit résonant LC connecté au collecteur d'un transistor

bipolaire avec le signal de rétroaction appliqué a la base ou a I'émetteur du transis-
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tor. figure 1.4 (le méme principe s’applique au transistors a effet de champ. FET).

Supposons que le résonateur se compose d'une inductance et d’une capacité en

(@) ®)

Figure 1.4 - (a) Rétroaction collecteur-base. (b) Rétroaction collecteur-émetteur.

paralléle comme dans la figure 1.5. A la fréquence de résonance. I'impédance du
résonateur est réelle et le déphasage entre le courent et la tension est nul. Donc.
pour réaliser un déphasage égal a zéro. le signal de rétroactiou doit étre injecté dans
I'émetteur du transistor. Cest 'idée fondamentale dans un certain nombre de topo-
logies d oscillateurs. Dans le cas ou le résonateur est directerent relié a 'émetteur
du transistor. la résistance vue a I'émetteur diminue le facteur de qualitée du réso-
nateur. ). et le gain de l'oscillateur. Si le gain en boucle fermée est sous unitaire.
les conditions d’oscillation ne sont plus remplies. Pour cette raison. I'impédance
de I'émetteur doit étre transformée a un niveau plus grand avant d’apparaitre en
paralléle avece le résonateur. figure 1.5(b).

Les transformations d'impédance peuvent étre réalisées avee des diviseurs ca-
pacitifs ou inductifs. Dans la figure 1.6. nous avons les deux configurations d’oscil-
lateurs obtenus en transformant l'impédance de l'émetteur. La résistance paralléle
équivalente du résonateur est approximativement égale a (1 + C,/C»)?/g,.. pour

Foscillatenr Colpitts [17], figure 1.6(a). et (1 + La/L;)?/gm. pour loscillateur Hart-



®)

Figure 1.5 - (a) Rétroaction directe collecteur-base. (b) Insertion d'un transforma-
teur d'impedance.

lex |17]. figure 1.6(b). La fréquence de résonance est w, = (\/LoyCeq) ™' ou L, et
(', sont les inductances et les capacitances équivalentes des résonateurs en paralléle
dans les figures 1.6(a) et 1.6(b).

Ces deux configurations d oscillateurs sont utilisées surtout dans les applications
basse fréquence. Loscillateur Colpitts est plus utilisée que l'oscillateur Hartlev
parce qu'il a une seule inductance et le facteur de qualité des bobines est moins
Oleve que celui des capacités. Ces deux topologies doscillateurs ont un désavantage
majeure. Pour que effet de Fimpédance de I'émetteur soit minime sur le facteur de
(ualité du résonateur. le ratio des inductances ou des capacitances est trés grand.

Nous avons abouti aux oscillateurs Colpitts et Hartley en utilisant le modéle a
rétroaction. Pour mieux comprendre le fonctionnement de ces circuits. nous pou-
vons les analvser a partir du modéle a une porte. Considérons le circuit de la figure
1.7(a). Notons qu’il n’y a pas de noeud mis a la terre. Nous voulons trouver 'im-

pédance d'entrée Z,,. Le courant [, dans la figure 1.7(b). peut étre exprimé de la
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ngI_Cz_

@ ®)

Figure 1.6 - (a) Oscillateur Colpitts. (b} Oscillateur Hartley.

Vx L1
Zin »° x5
A i~ c2 L fC2
Cl Cl1 C1
(a) ®) | ©

Figure 1.7 - (a) Modéle a une porte. (b) Calcul de 'impédance d’entrée. (¢) Inser-
tion d'une inductance en paralléle.

facon suivante :

I, {
[, =- = m + (— = +17)Cos 1.2
c.aY ( Cos )Cas (1.2)

ot la capacité grille-drain a été négligée. L'impédance d’entrée Z,, est donnée par :

Ve gm 1 l

= = . 1.:
L.~ CiCys®  Cis | Cos (1.3)

Zzn =

Pour s = jw. cette impédance contient une partie réelle négative égale a
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—gm /(C1Ca?). qui nous indique que le circuit peut osciller si une inductance est
placée entre la grille et le drain. figure 1.7(¢). Maintenant. nous pouvons obtenir
trois topologies d’oscillateur différentes en mettant a la terre un des trois terminaux

du transistor. figure 1.8.

T
L1 Icz
L} L1
I ko —
Cl1 C2 ti
C2 Cl Cl
(@ (®) ©)

Figure 1.8 - Topologies d’oscillateurs obtenus a partir du circuit de la figure 1.7.

1.4 Conception des oscillateurs micro-ondes

Dans cette section nous présentons les techniques analvtiques utilisées dans la
conception des oscillateurs haut fréquences a résistance négative. Les parametres de
dispersion (appelés aussi parameétres S| ) petit et grand-signal. fournissent toute
I'information nécessaire pour concevoir un oscillateur a résistance négative en uti-
lisant un transistor a effet de champ (FET) ou un transistor bipolaire (B.JT).

Le modele deux-portes d'un oscillateur a résistance négative est présenté dans la
fisure 1.9. Le transistor est caractérisé par ses paramectres [S|. Zr est 'impédance
d'entrée du réseau de terminaison et Z; est l'impédance de la charge. A partir
de parameétres [S| petit-signal du transistor nous pouvons calculer le facteur de

stabilite. k :

b= 1+ |D]? =S ]? — [Soal?
2{S5|S12]

(1.4)



ot

D =515 — 51512 (1.5)

Notons que les paramétres [S| du transistor changent avec la fréquence. ce qui

implique que le facteur de stabilité & varie. aussi. avec la fréquence.

Réseau de ‘Transistor
terminaison < r' (K] < —»> Charge
o o
| | | |
E i i ’
Zy Zovr Zy Zy
(' (Cown (') (v

Figure 1.9 - Modéle deux-portes d'un oscillateur.

Un transistor est inconditionnellement stable a toutes les fréquences ou & > 1.
Cette condition nous garantie que le transistor n’'oscillerais pas avec une impédance
de terminaison. Zy. qui a la partie réelle positive!. Pour maintenir la rigueur ma-
thématique. nous devons ajouter la condition |D| < 1 pour assurer la stabilité.
Mais. dans la pratique. cette condition est constamment satisfaite ct nous allons
UVignorer. Dans le cas des oscillateurs nous devons avoir & < 1.

Si nous choisissons I'impédance Z7 de tel sort que le deux-portes soit instable.
nous pouvons remplacer le modéle a deux-portes par un modéle a une seule porte

avee résistance négative. figure 1.10. L'impédance d'entrée Z;y(A. wp) du modéle

'N'imparte quelle impédance qui se trouve a l'intérieur de 'abaque de Smith.
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a une porte dépende de 'amplitude du courant i(¢) et de la fréquence [6] :

Zin(Aox) = Rrv(Aow) + )X v(A ) (1.6)

Nous pouvons concevoir le circuit de terminaison qui donne une amplitude maxi-
male de ;. quon note ['jym... Bien sure. dans la conception d'un oscillateur

¢’est n'est pas nécessaire de concevoir 't pour avoir ['jxar.

Xiv(A, ©) j Xi(w)

f
b
L _

v(t)

o

Rix(A, @)

VWV
VWAV
=

-

Figure 1.10 - NModeéle d’'un oscillateur a une-porte avec résistance négative.

Les conditions pour avoir des oscillations sont données par (6] :

Rix(Ao.wo) + R, =0 (L.7)

ot

Nin(Ao.wo) + X (w) =0 (1.8)

ot 4y est 'amplitude de (t) a la fréquence d'oscillation wy. Nous pouvons expri-

mer ces conditions doscillations sous une autre forme a 'aide des coefficients de



reflexion -
Crav(do.wo)lp(wo) =1 (1.9)

Le dispositif est instable dans une bande de fréquence w) < « < wosi Rpv(Ad.w) <
0. Le réseau a une porte est instable a quelques fréquences dans cette bande si la
résistance totale du réseau est négative. Au début des oscillations. quand 'ampli-
tude 4 est basse, nous avons |Rry(A.w) > R;. Un signal sinusoidal croissant se
développe dans le circuit et les oscillations continueront a s’accumuler tant et aussi
longtemps que la résistance de la boucle est négative. L amplitude du courant doit.
éventuellement. atteindre le régime permanent?. qui se produit lorsque la résistance
totale de la boucle est zéro. A ce moment nous avons une oscillation stable a la
fréquence wy.

Les conditions exprimées par les équations 1.7 et 1.8 ne nous garantis pas une
oscillation stable a la fréquence wy. Kurokawa [10]| a développé une relation qui doit
otre respectée pour assurer la stabilité de oscillation a wy -

SR ()

ow

(iR[_\'(.‘l) (5.\-[_ (.u) _ ().-\-[,\'(-‘l

. 1—. e - oz >0 1.10
0_4 l.l_.lo S [-4-—--!) ():1 |.~ =%0 ( )

) l:\:;\g

Une oscillation stable a wg peut étre obtenue si et seulement si les équations 1.7,
1.8 et 1.10 sont satisfaites.

Dans cet approche pour concevoir un oscillateur. 'impédance d’entrée du dis-
positif actif a été trouvée dans des conditions petit-signal. Nous n’avons aucune
assurance que la puissance de loscillateur est optimale. Afin de concevoir 'im-
pédance d'entrée du réseau d adaptation de la charge Z;. nous appliquons une
méthode. basée sur des mesures grand-signal, qui optimise la puissance de sortie de

I"'oscillateur. Cette méthode consiste i placer le dispositif qui présente la résistance

fd=dpetw =wy



I(A, o) _

‘ Rs=50Q
[ o A\ /\ ‘;'\_ /\
{

Xin(A, an) U

vzae'

[
PN+

I
R[N(A9 0)0) §
|

A |

Figure 1.11 - Caractérisaton grand signal d'un circuit.

négative dans un circuit non oscillant? et mesurer I'impédance d'entrée. Z;n. en
fonction de la puissance. figure 1.11. L'impédance de charge optimale est donnée

par I'équation :
Zr=—Z;x = -Rixv(A.2) = j X v(A w) (1.11)

En conclusion. dans la conception d un oscillateur il est nécessaire de trouver
("'abord I'impédance d’entrée du réseau de terminaison qui transforme le dispositif
a deux portes dans un dispositif a une porte avec résistance négative. Ensuite. le
dispositif une porte est caractérisé par des mesures grand-signal pour déterminer

I'impédance de charge optimale.

1.5 Oscillateurs contrdlés en tension

La fréquence de la plupart des oscillateurs doit étre réglable. Si la fréquence
d'un oscillateur peut étre variée par une tension. alors le circuit s’appelle oscillateur

controlé en tension ou VCO (i.c. voltage-controlled oscillator).

1La roésistance totale de la boucle doit étre positive.
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Comment varie la fréquence d’un oscillateur”?” Dans les oscillateurs LC une
partie de la capacité du résonateur peut étre fourni par une diode polarisée en
inverse (diode varactor) de tel sort que la tension CC (i.e. Courent Continu) a
travers la jonction controle la capacité de la diode et la fréquence de résonance.

Dans la figure 1.12 nous présentons deux résonateurs qui incorporent une diode

T

varactor.

Vcontrdle

(OUBIL
|-
"

Vcontréle

Figure 1.12 - Diodes varactors incorporées dans un résonateur LC.

Dauns le cas des 1"'C'O’s micro-ondes la diode varactor est couplée au réseau
de terminaison. Dans le modéle d'une diode varactor montrée a la figure 1.13 la

capacité variable Cy- est donnée par la formule suivante (6] :

Cp= —So (1.12)

ot Cy est la valeur de la capacité pour une tension de polarisation nulle. 17 est la
tension de polarisation inverse et ¢ représente le potentiel de la jonction (0 = 0.717).
La résistance R, représente la résistance série de la diode. et la résistance parallele

I}, est trés grande et dans certains cas nous pouvons la négliger.



R,
L I
AY § E
) —
Cv R.
() (b)

Figure 1.13 - (a) Symbole d'une diode varactor. (b) Modéle d'une diode varactor.

1.6 Conclusion

En résumé. ce chapitre présente les principes de fonctionnement des oscillateurs
en général. Nous avons mis 'accent sur la conception des oscillateurs hauntes fré-
quences. Les problémes critiques rencontrés lors de la conception des oscillateurs et
des V'CO's sont posés par les éléments actifs. Pour obtenir des bons résultats nous
avons besoin des modéles qui simulent le comportement électrique des éléments
actifs avec des erreurs minimes. Dans le chapitre suivant. nous allons présenter les
méthodes qui nous permettent d’extraire les modeles électriques équivalentes d'un
transistor \M[ESFET (i.c. Metal-Semiconductor Field Effect Transistor) et d'une

diode varactor.
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CHAPITRE 2

MODELISATION DES COMPOSANTS ACTIFS

2.1 Introduction

Traditionnellement. la conception des circuits micro-ondes était basé sur des
méthodes dessais et erreurs (cut and try). Clest a dire qu'un circuit préliminaire
Otait fabriqué. mesuré et optimisé pour obtenir les performances désirées. Cet ap-
proche demandait beaucoup d’efforts et de temps de la part des concepteurs. La
CAO (i.e. Conception Assisté par Ordinateur). offre unc approche différente. car
notus pouvons simuler. optimiser et tester le circuit avant la fabrication.

Le but de l'utilisation de la CAO est d’obtenir des résultats de simulation qui
solent identignes. st non trés proche. des résultats de mesure des circuits fabriques.
Pour arriver a ce but. nous comptons sur les bonnes performances des modéles
électriques des composants utilisés par les logiciels de simulation. Dans ce chapitre
nous présentons deux méthodes qui permettent d’obtenir les modeéles électriques

d'un transistor MESFET et d'une diode varactor.

2.2 Modéle physique du transistor

Fondamentalement. il ¥ a 2 types de modéles pour les transistors : le moddéle
physique et le moddéle du circuit électrique équivalent. Le premier est dérive a partir
des solutions des équations de base du semi-conducteur. qui dépendent de la géo-
métrie du MESFET et des caractéristiques de dopage. Un des inconvénients lors
de Putilisation des modéles physiques dans les simulateurs C'AO micro-ondes est
le temps d'exécution requis, qui est trés long. Le modéle physique résous les équa-
tions du semi-conducteur en utilisant un meélange des deux méthodes numériques :

méthode des élements finis et méthode des différences finies. Ces modéles peuvent
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otre trés complexes et incluent parfois des formulations détaillées de la physique
intrinséque du transistor. Tous les phénoménes liés au fonctionnement physique du
transistor peuvent étre caractérisées et inclus dans le modeéle. Ces modéles aident
A établir I'opération physique précise du dispositif. A cause des temps d’exécution
trés grands. l'utilisation de ces modéles est limitée aux solutions en courant continn.

En principe. il n'v a pas des contraintes pour l'utilisation de ces modéles dans

les simulations RF si nous avons des ressources informatiques suffisantes.

2.3 DModéle du circuit électrique équivalent

La topologie du circuit équivalent d'un transistor M ESFET peut étre déduite

a partir de la configuration physique du dispositif. figure 2.1. Le modéle complet

.

H i
;
K

»
o'

Soqrce Gr_ille Drain

e

Figure 2.1 - Modecle intrinséque d'un MESFET.

du transistor. incluant les effets parasites du boitier dans lequel le transistor est

monté. est donné a la figure 2.2. Ce circuit peut étre divisé en deux parties :
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L. les éléments intrinséques gn. Cygs. Cha. Cus. Rys. R, et 7 qui sont dépendantes
de la polarisation:

2. les éléments extrinséques Ly, Ry. Cpg. Ls. Ry Cps. Ly Ry et Cpq qui sont
indépendantes de la polarisation.

Cps
J] {_

Lg Rg Ced Rd Ld
{

PR (111 ) YV YN %l

Cgs —L gm
t Rds == Cds
Ri
Cpg == == Cpd

Rs

Ls

.

Figure 2.2 - Modéle électrique complet d'un MESFET.

Nous utilisons les parameétres [Y| pour caractériser la partie intrinséque du modcle

¢lectrique [14] :

: 1 _ “

Yo o= &—+T+chgd (2.1)

J+Cgs

Yio = —JjwCu (2.2)
- gme <7 .

Yo = ——— — juC, 2.3
. 1 )

Yoo = + jw(Cys + Cya) (2.4)

B Rds
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Si nous supposons que les élements extrinséques sont connus nous pouvons
déterminer la matrice des paramétres {Y| du dispositif intrinséque a partir des
mesures. La procédure a suivre est la suivante. figure 2.3 :

I. Mesurer les parameétres [S| du dispositif extrinséque :

2. Convertir les paramétres (S| en [Y] et soustraire jwCpy de Y1y, jwChphy de Yo,

et £jwC,, de tous les éléments de la matrice [Y]:
3. Convertir les paramétres [Y] en [Z] et soustraire (g + jwly) de Zyy. (Rq +
JwLy) de Zyy et (Rg + jwLy) de tous les éléments de la matrice |Z]:

4. Convertir les paramétres [Z] en [Y] et résoudre les équations 2.1-2.4.

La résolution des équations est simple. Premiérement. nous trouvons Cyy a partir
Yo, ensuite R, et Cy, a partir de Y1, +1}72. Avec ces trois valeurs connues nous isolons
le terme complexe g,,e ™77 et nous déterminons g,, et 7 a partir de 'amplitude et
de la phase. En dernier. nous déterminons Ry, et Cy, a partir des parties imaginaire
et réelle de Y5,. Les détailles de ce calcul se trouvent dans I'Annexe II. Les valeurs

des paramétres intrinséques sont données par les équations 2.5-2.11.

Yoo
C'gd = _]L (2-5)
1
p——rg “ —e -)
Iz, Real (),“ ~ }_”) (2.6)
Cp = - : (2.7)

« I'mag (}.”H.Iz)
i
Real (m)

gm = Mag {(Yor+Y) (1 - (2.8)
Imag (}—“—l,—[_‘>
1 Real (ﬁl—i,—p)
T = —— Phase |(Yo+ Y1) |1 —J : 29
iy Imag (Yni)'rz)
1
L 2.
I Y5, Yio
G = Tmusl) _ Via .

) v
A A
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@4 ] e aisbainle 2
S11 S12 MESFET ntrinséque
S21 S22 §
1 S—Y é
Yll Y12 - gy
-jo(Cpg+Cps) +joCps MESFET intrinséque
Y21 Y22 S i
+jwCps -jo(Cpd+Cps)
1 Y—=2Z %
Zl1-Rg-joLg Z12 11
-(Rs +jwLs) l
Z21 Z22-Rd-juLd L1
Cegd

—
Y et L
Ces
gm
Ri
Figure 2.3 - Détermination de la matrice Y] des éléments intrinséques d'un MES-

FET.
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Pour trouver les éléments intrinseques du transistor nous supposons que les
¢léments extrinséques sont connus. Maintenant. nous allons déterminer les para-
métres extrinséques du modeéle électrique. qui constitue une autre étape dans la

modélisation d'un transistor NMESFET.

2.4 Détermination des paramétres extrinséques du modéle électrique

Les techniques de mesure des éléments extrinséques constituent un probléme

délicat que nous allons présenter dans cette section.

2.4.1 Deétermination des résistances et inductances parasites

Plusicurs articles dans la littérature de spécialité présentent différentes me-
thodes pour déterminer les résistances et les inductances parasites des transistors
MESFET |5}[4]. Dans ce travail nous utilisons une méthode appelée cold-FET. Les
paramétres S du transistor sont mesurés dans les conditions de polarisation sui-
vantes : tension drain-source égale a zéro. 14, = 0. et la tension de la grille. 1,
ocgale a 0.8. 1.0. 1.2V, Le circuit équivalent d’un transistor cold-FET est montre

dans la figure 2.4.

mRgs
Cgs/m

Ls Rs Rch/m Rd Ld

Figure 2.4 - Circuit électrique équivalent d'un cold-FET.

Les parameétres [S| mesurés sont converti en paramétres [Z] qui sont donnés par



les équations suivantes :

Zu = Ry+Ry,+aRo+ L 4 juL, +1,) (2.12)
Zo = RtaRa+jele (2.13)
Zs, = Ry;+aRg +jwl, (2.14)
Zn = Ry+ Ry+aRu+ ju(Ls+ Ly) (2.15)

ou I*,. Ry. R, et R, sont les résistances de source. de drain. de grille et de canal:

L,. Lg. L,

¢ sont les inductances correspondantes: [, est le courant continu de la

grille. n est le facteur de idéalité de la diode. & est la constante de Boltzmann et
T la température: a et of sont des facteurs qui pour des faibles courants de grille
(de T'ordre des pA) sont égaux a 1/2 et 1/3 respectivement. Ces équations ont ét¢
obtenues en considérant que la valeur de i dans le graphique 2.4 tend vers 'infini.
m — . A ce moment. R, est égale a nkT/I,. et C,, est négligeable.

Les inductances sont obtenus en divisant les parties imaginaires des paramétres

[Z| par w :

Imag(Zy) + Imag(Za))

L - s (2.16)
L, - [m(;{]'(Z“) 3 Imag(Z[-_g)':—'Im(zg(Zgl) (2.17)
L, - [,,m‘?,'(Z._,._,) _ Imag(Zl-_g)‘:—'lmag(Zga) (2.18)

Pour déterminer les résistances parasites nous avons trois équations obtenus
a partir des parties réelles des équations 2.12-2.15. Comme le nombre des termes
inconnus est plus grand que les nombre des équations nous ne pouvons pas déter-
miner les valeurs des résistances. Pour résoudre ce probléme nous allons d’abord
extraire la valeur de R; + Ry + R./3. qu'on note A. en tracant le graphique de

Real(Z,) versus 1/1,. comme dans la figure 2.5. Ensuite, nous déterminons le fac-
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reur didéalité n et la résistance parasite de la grille. R,. pour pouvoir déterminer

les autres résistances parasites.

4

10 p

Q)

Real(Z11)

¥~ Rg+Rs+Rc/3=A

A 'l A '] A ' 2 4’

10 700

/g A)

Figure 2.5 - Real(Z;;) en fonction de 1/1,.

Le facteur d'idéalité et la résistance f2; sont mesurés dans les conditions sui-
vantes : les jonctions grille-source et grille-drain sont polarisées en direct et la
tension intrinseque V4, doit étre égale a zéro. Le courant de drain doit étre exac-
tement la moitié du courant de grille pour forcer I; = [;. Si nous respectons cette
dernicre condition en tout temps. la tension intrinséque 1, est ¢égale a zéro et la
resistance du canal. R, peut étre négligée. Dans cette configuration. figure 2.6. la

valeur approximative de la résistance de la diode est donnée par 'équation :

nli

1,

Rdmde = (219)
ol n est le facteur d’idéalité. 1y, est la tension thermique (0.025\" a la température
de la chambre) et /g est le courant continu de grille.

Pour des courants de grille trés faibles. de ordre des micro-ampéres. nous
pouvons négliger la chute de tension aux bornes de la résistance ;. La tension

mesurée a la grille est approximativement égale a la tension aux bornes de la diode.
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Figure 2.6 - (a) Configuration du MESFET pour les mesures de n et R,. (b) Circuit
¢lectrique équivalent du transistor dans cette configuration.

Le courant qui traverse la diode est donné par :
[diodz' = [se(n‘“‘) (22())

o [, et le courant de saturation de la diode. 13, est la tension thermique et 1
la tension de grille. En faisant au moins deux mesures pour différentes valeurs de

L4104 nous pouvons déterminer n (1 < n < 2) a partir de 'équation 2.20 :

i

n(lgy) = In(l) + A
n‘th
Voo
In(lg) = In(l) + -
n i
1
n = ——— (15 —1,) (2.21)

[ .
(ln;{%) Vin

Avee la valeur de n nous trouvons Rgeqe €t pour des courants de grille plus

grands. de l'ordre des milliampéres. nous déterminons la résistance parasite de la



erille. R

g -

‘;} = [gRg + [ngiode
R, = ‘o= fsRos (2.22)
[9

Maintenant. nous pouvons déterminer toutes les résistances parasites a partir

des parties réelles des équations 2.12-2.15 :

Ry, + R, +RJ3 = A (2.23)
R + 575 = Real(Z,) (2.24)
R+ Rs+ R./3 = Real(Z) (2.25)

Donc. les résistances R.. R et Ry sont données par les équations suivantes :

R. = G(Real(Zs) + R, — A) (2.26)
R, = (A—R,) — 2Real(Z) + R, — A) (2.27)
Ry = Recal(Zs) - R, - R. (2.28)

2.4.2 Détermination des capacités parasites

Nous utilisons une nouvelle méthode d’extraction des capacités parasites basée
sur les conditions de polarisation du transistor [11]. L'idée de base est d utiliser la
svmétrie du transistor intrinséque polarisé en direct (normal) et en inverse (reverse).
Dans les deux régimes. un courant de canal circule et une région de déplétion en
dessous de la grille est formée. Exceptée 'assomption de symétrie électrique en
dessous de la grille. nous n’avons besoin d’aucune autre information concernant
le circuit intrinséque pour extraire les capacités extrinséques. Nous faisons ici une
remarque : la svinétrie intrinséque est basée sur les caractéristiques du canal en

dessous de la grille et ne requiert pas une symétrie de la géométrie des ¢lectrodes



de source. de drain et de la grille, figure 2.7.

Source Grille Drain

AAAA
YYYv VWA=

Vgs ved

Région intrinséque

Figure 2.7 - Région intrinséque en dessous de la grille avec caractéristiques élec-
triqques svmétriques en polarisation directe et inverse.

La méthode a comme point de départ le circuit équivalent d'un MESFET.
figure 2.2 et les caractéristiques I-V du transistor en polarisation directe et inverse.
figure 2.8. Les deux points de polarisation correspondent aux fonctionnement du
MESFET intrinséque en source commmune (polarisation directe) et drain commun
(polarisation inverse). Avec deux sources de tension continue externes 155, et 1 pg,
nous choisissons un point unique d’opération. qui meénent aux courants Iy, et Iy,.
La partie intrinséque du MESFET représente seulement la section du canal en
dessous de la grille de métal. figure 2.7. Les tensions internes 1, et 1y, différent
des tensions externes a cause des chutes de tension aux bornes des résistances
extrinseques. Quand nous polarisons le transistor en inverse. la région de déplétion
doit avoir la méme forme qu’en polarisation directe. figure 2.8. Pour arriver a cette
svmétrie nous devons respecter les conditions suivantes :

‘:qdr = ‘:qsn (2‘29)

“;isr = _‘.dsn (230)



Ces conditions peuvent étre exprimées aussi en fonction des courants :

Iy = I4n (2.31)

[dr = —([dn+[gn) (2.32)

Le courant de grille peut étre négligé parce que nous avons un transistor MES-
FET a déplétion. Donc. le courant de drain est le méme dans les deux cas et les
chutes de tension aux bornes des résistances extrinséques restent aussi inchanges.
Avee cette supposition. le point inverse de polarisation peut étre ajusté avec la
tension externe du drain Vpg, = —V g, et le courant de drain 4 = —1I4,. Comme

valeurs de départ pour les tensions nous devons appliquer Vs, = Vysr = Vysn — Visn

et Vpgr = =V psn- Ensuite. la tension de la grille est varié jusqu'a ce que le courant
négative de drain est atteint. Iy, = —I4,. Cet ajustement est nécessaire parce que

les résistances Ry et Ry ont des valeurs différentes.

Afin d’obtenir les équations d’extraction. nous devons associer les quantités
mesurées. (les paramétres [Y] du circuit complet) a la description intrinséque aux
denx points de polarisation. Ceci est accompli en trois étapes :

1. La matrice [Z| du circuit intrinséque au point de polarisation inverse. [Z,,].

est la transformée source commune a drain commun de [a matrice au point

de polarisation directe [Z,,]| (voir Annexe III pour les calculs) :

Zn Zp .
Ly = (2.33)
VATRA
[ Z\W— 2y — Lo+ 2Ly Loy — Zi2
Z. = 11 12 21 22 2 12 (2.34)
Loy — Zn A

2. A I'étape suivante nous devons ajouter aux matrices |Z,,] et [Z,,] la matrice

[Zere]. qui contient les résistances et les inductances extrinséques du MES-
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Ids *
Drain commun
30 + ' __—
Vegs
20 +
—//
H Polarisation
* 10 4 directe
-4 -2 -
$ 4 -+ —t »
2 4 Vds
Polarisation . -10
inverse
4 -20
-30

FET :

Zn. = Zni + Zc.rt

Zr = Zrz + Zczt

Zer! =

Zy+ 2, Zs _
(2.33)
Zs Z{l ; Zs
 Za Zan |
11 1 (2.36)
Zn‘.!l Zu??
[ Zo Zo
oo (2.37)
Zri‘l Zr'.!‘Z

3. Pour obtenir les paramétres [Y| aux portes de sortie. la matrice extrinscque
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[Yoze] doit étre ajoutée aux matrices [Z,] et |Z,| inversces.

Yoy + 1o =g

} ert

I
—
o
30
o
-

_);" );Jd'*—};)s

)mnll }mnl‘l

Yin = [Za] 7+ Yo = (2.39)

}mn‘ll } mn22

- -1 - };Izrll ’mrl‘.} .
}Inr = [Zr] -+ }ert = (240)

} mr2l } mr22

Les matrices [Y,,.] et [},.] sont obtenues a partir des paramétres [S| mesurés
en polarisation directe et inverse. Avec les identités 2.33-2.34 et 2.36-2.37 nous

obtenons les équations suivantes :

Znp = Zon = Zrn — Zrr2 (2.41)
Zott —Zniz = Zrn — Zem (2.42)
Zn'.!‘.’ = Zmn (2.43)

qui nous aident a former un systéme d’eéquations que nous pouvons résoudre pour

déterminer les capacitances Y,,. 1, et Y,4 (voir Annexe II) :

Yourl = Yot Ymeoo = Yor2Yone (2.44)
I}'mn| = };rzrlll);nn22 - )-mnl'.l)'mn'.!l (2‘13)
a, = )'rnnl‘.?);nrl‘_’ (246)
az = i'rnn'ZI}'mr’.’l (2‘17)
a3z = YppwYarn (2.48)

ay = } ;rllzl 1 } ;r1r22 (..)..-lg)



as = Ypguo — Yor (2.50)
ag = Yorri2 — - (2.51)
by = a3a6(|Yinnl| + |Yore| +ay + a2 — a3 — ay) (2.52)
. (l-_)—(lli\/l)l _.
)ps = (_).5)-3)
as + dg
. Y, 11(lr+’— 1146 . -
),pg — mr 5 mn _ )ps (2.54)
a5 + ag
- s'lrnr'.l‘.las + 3;n1122{16 —az +a 5 ==
}pd = (_).-')-‘J)
as + ag

Les capacités peuvent étre calculées a partir des parties imaginaires des para-

meotres Y dans les équations 2.53-2.55 :

C,, Imai()pg) (2.56)
I 13,

Coa = _—"la?F pu) (2.57)

c, = Imagle) (2.58)

2.5 Modélisation des éléments non-linéaires d’un MESFET

Dans le circuit intrinséque du modéle électrique il v a plusicurs ¢léments qui
ont une caractéristique I-V non-linéaire. Les non-linéarités sont introduites par le
condensateurs Cyy et Cyq. et la source de courant f.

Les valeur des capacités Cyy et Cys sont fonction des tensions présentes a leur
bornes. Nous pouvons assumer que ces capacités sont constantes quand le transistor
est polarisé dans la zone de saturation parce qu’ils ont des non-linéarités qui ne
sont pas trés fortes. Ainsi. nous négligeons les non-linéarités introduites par Cyy
et C,,. Pour étre rigoureux, nous devons mesurer et modéliser empiriquement Cyq
dans la zone linéaire et trouver une équation qui décrit la valeur de Cy, en fonction
de la tension a ses bornes.

Le courant dans la source de courant du drain est une fonction des tensions
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internes de {a grille et du drain. 1 et 1. L'expression empirique suivante a été
appliqué avee des bons résultats pour simuler le comportement d'un GaAs MES-

FET :
Ig = (Ao + A1, + V2 + A3123) tanh(aly) (2.59)

Dans 'équation 2.59 la dépendance de [, de la tension 1 est donné par une série
de puissances. Le terme gy ne représente pas la transconductance . La dépendance
de [, de la tension 1 est une fonction hyperbolique. Il n'yv a ancun raison théorique
d utiliser la fonction taenh pour l;: elle est utilisé simplement parce qu’elle est
similaire a la caractéristique [V du drain. Les paramétres Ag-A3 et a doivent étre
ajustés (optimisés) pour qu'ils assurent une interpolation adéquate aux courbes
[ \7 mesureés.

Nous remarquouns que les tensions 15 et 1 sont des tensions internes. D'habitude
nots voulons connaitre le comportement /-1 des éléments non-liné¢aires en fonction
des tensions externes Vgs et 1 ps. Quand nous mesurons en courant continu il n'v
a pas de chute de tension aux bornes de I, et R,. Dans cc cas 1, et 1 sont relies

aux tensions Vs et Vpg comme suit :

Vo= Vas— R,y (2.60)

Ve = Vps—(R:+ Ra)la (2.61)

2.6 Modélisation d’une diode varactor

Nous avons présenté au chapitre précéedent un modéle simple d'une diode va-
ractor. figure 1.13. Dans cette section nous présentons les équations qui modélisent
les ¢éléments d'une diode varactor.

La valeur de la capacité du varactor. Cy-. dépend de la tension CC inverse.

| . appliquée aux bornes du varactor. Cette dépendance s'exprime par 'équation



sulvante :

Cijo .
i_ hYS +C
(1+3)

mLlp
ot (' est la capacité de la jonction pour Vi = 0 et 1. C, et M sont des parameétres

v = (2.62)

que nous devons extraire a partir des mesures.

Pour avoir un modéle qui s’approche le plus possible de la reéalité nous ne
pouvons pas négliger la résistance ,. Le comportement de la résistance 7, en
fonction de la tension inverse de polarisation de la diode varactor peut étre décrit

par I'équation suivante :
R, =Ry + R Vg + Ro173 (2.63)

olt Ry. Ry et R, sont des paramétres extraits a partir des mesures.

La valeur de la résistance série. R,. est aussi fonction de la tension inverse de po-
larisation. mais elle peut étre considére constante. La valeur de R, est généralement
donné par les fabricants.

La procédure d’extraction des parameétres inconnus dans les équations 2.62 et
2.63 ost basée sur les paramétres [S[ mesurés de la diode varactor. Nous ajustons
les paramétres des équations pour obtenir des erreurs minimes entre les résultats

obtenus par simulation et les résultats des mesurés des paramétres [S].

2.7 Conclusion

Nous avons développé dans ce chapitre le cheminement analvtique & suivre
dans la modélisation d'un transistor M ESFET et d’une diode varactor. Pour cela
nous avons présenté et étudié le modéle électrique équivalent du transistor pour
cnsuite parvenir a sa modélisation. Dans le cas de la diode varactor. nous pouvons

remarquer que sa modélisation est simple si Fon compare avec le transistor. Dans
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le chapitre suivant nous présentons l'aspect pratique de la modélisation et 'utilité
des modeles électriquies équivalents dans la conception des oscillateurs micro-ondes

et des antennes actives.
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CHAPITRE 3

REALISATIONS

3.1 Introduction

Dans les chapitres précédants nous avons présenté les méthodes de conception
des oscillateurs et la modélisation des éléments actifs. Notre but est de concevoir
une antenne active en technologie coplanaire. Dans ce chapitre nous présentons les
résultats des mesures des éléments actifs. les étapes de la conception d'un V'CO
réalisé en technologie microruban. ainsi que les étapes de la conception d'un oscil-
lateur réalisé en technologie coplanaire. Finalement. nous concevons un dipole qui
sera connecté avec le dernier V'CO et qui va étre utilisé comme élément ravonnant

de ["antenne active réalisé en technologie coplanaire.

3.2 DMesures des caractéristiques du transistor et de la diode varactor

Nous avons choisi le transistor GaAds MESFET ATF13786 produit par la
compagnie Hewlett Packard et la diode varactor SAMVU 1139 — 011 produite par
la compagnic Alpha Industries. Les fiches techniques des ces deux composants se

trouvent dans I'Annexe L.

3.2.1 Mesure de la caractéristique DC du transistor

Le circuit de la figure 3.1-a nous a servi pour mesurer les courbes DC du tran-
sistor. Celui-ci a été monté en configuration source-commune et nous avons mesure
Ips en fonction de Vs pour des valeurs constantes de Vps égales a 0.5. 1. 1.5. 2.0.
2.5. 3.0 et 3.5 volts et Ips en fouction de Vpg pour des valeurs constantes de Vg
égales a -0.4, -0.2. -0.1, 0.0. 0.1. 0.2 et 0.4 volts. Les courbes obtenus sont montrées

dans les figures 3.2 et 3.3.
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1 «> 1’
- 1.524 mm
4 G D 10.4 :
q 104mm = 4790 o ————
| |y, —— (a)
2 g 2
24.78 mm
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(b)
20.8 mm
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10.4 mm 1.524 mm
- > >

mmessssssssslll § 1524 mm (d)

trou métallisé a la masse

8876 mm 3.048 mm“ 8.876 mm
< > &>« —

Largeur des lignes =0.594 mm

Figure 3.1 - Masques des circuits utilisés pour les mesure des caractéristiques du
transistor. (a) Mesure des paramétres (S| du transistor. (b})-(c) Mesure du coefficient
complex de propagation. (d) Mesure du coefficient de reflexion d’un trou a la masse.
(¢) Mesure des paramétres [S| de deux trous & la masse reliés en série.
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Figure 3.2 - [ps en fonction de V6.
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Figure 3.3 - Ips en fonction de V5.
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PORTE 1 PORTE 2

ANALYSEUR DE RESEAU
HP8510

BIAS-T O- BIAS-T

Source de tension Source de tension

VaGs Vbs

Figure 3.4 - Configuration du circuit de mesure des paramétres {S| du transistor.

3.2.2 Mlesure des éléments extrinséques du modéle électrique du tran-

sistor

L extraction des éléments extrinséques se fait a partir des parameétres S mesurés
dn transistor. Nous utilisons le circuit de la figure 3.1(a). I'analyseur de réseau
H P’8510C et une fixture Wiltron pour mesurer les parameétres [S], tel que montré
dans la figure 3.4. Le substrat utilisé a l'épaisseur de 0.635 mm et la permittivite
relative ¢, = 10.2 . La largeur des lignes de transmission est calculé avee le logiciel
Linccale de MDS pour avoir une impédance caractéristique égale a 50 a 6 GHz.
Dans toutes les mesures que nous faisons nous devons enlever les effets des lignes
de transmission (¢’est a dire déplacer le plan de référence des mesures au niveau du
transistor. voir figure 3.1(a)). Ensuite. nous devons enlever les impédances parasites
introduites par la mise a la masse (trous métallisés a la masse ou vias hole).

Nous développons un programme en Matlab (voir Annexe IV) qui transforme les



40

parameétres [S| mesurés dans les plans de référence 1-1" en parameétres [S| au plan de
référence 2-27. voir figure 3.1(a). Les lignes de transmission (b) et (¢) dans la figure
3.1 servent a calculer le facteur d’atténuation . a. et la constante de propagation.

3

o = _ML_LM [Neper/m] (3.1)

3 = _f”—“%l (rad/m] (3.2)

ot L représente la longueur d'une ligne de transmission.

L
1 " 1 L

(a) (b)

Figure 3.5 - (a) Modéle ¢lectrique d’un trou métallisé i la masse. voir figure 3.1(d).
(b) Modéle électrique de deux trous métallisés en série. voir figure 3.1(e).

Le circuit équivalent d'un trou métallisé a la masse est montré dans la figure
3.5(a). Dans la figure 3.5(b) nous présentons le circuit électrique équivalent du
circuit de la figure 3.1(e). Nous déterminons les valeurs des impédances du circuit
équivalent d’un trou métallisé en utilisant les paramétres |Y] obtenus a partir des

parameétres [S| mesurés. Pour le circuit de la figure 3.5(b) nous avons les équations
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suivantes :

. .Y
Yim = Y+ (3.3)
. . 15 .
} 2m = )2lm = Y (3‘1)
. ., b -
)2‘.2111 = )1 + — (3))
2
o1 n indique qu’il s’agit des valeurs mesurés.
Les impédances Z| et Z, sont déterminés a partir des équations 3.4-3.5 :
A ! 2 (3.6)
b )—l B )'_Ilm + )’l’.)m + ):_’Im + ):22"1 -
1 1
Zy= == -0 3.7)
: }‘. )'.’lm + }l'_’m (

L’admittance d’entrée du trou métallisé est mesurée sur le circuit de la figure

3.0(d) :

15Y:
Vin, =1 + ——

A 3.8
I v (3.8)

L'impédance Z3 du modéle électrique du trou métallisé est obtenu des équations

3.6. 3.7 et 3.8

);rx,n - ):2 - )’l
(}.1 - );nm))jz

Ly = (3-9)

Nous développons un programme en MATLAB (voir Annexe IVY) qui calcule ces
impédances parasites et les soustrait des paramétres {S| dans le plan de référence
du transistor.

Pour déterminer les capacités extrinséques du transistor nous faisons des me-
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sures de parameétres [S] de 1 a 12 GHz avec un pas de 200 MHz. Comme nous avons
expliqué au chapitre précédent. nous mesurons les paramétres |S| du transistor dans
plusieurs points de polarisation directe et dans les points de polarisation inverse

correspondants :

Polarisation directe Plarisation inverse
Vs = —1.09 1V Yos = —=3.04 V7
Mesure 1 Ips =38 mAd Ips = —3.8 m4
I ps =201 I ps=-21"
Tos = —1.18 V7 e = =317V
Mesure 2 Ips =20mA Ips =-20mAd
Vs =201 Ips =-201V
I-(.'S =128 1" I'(,'S =-3.30 V"
Mesure 3 Ips =1.0mA Ips =-1.0mA
Ips =201V Vs =—-201

A l'aide du programme capacites.m. écrit en MIATLAB (voir Annexe IV). nous
traitons les résultats de ces mesures et nous calculons les valeurs des capacités C,.
C'pa et Cpy a chaque point de mesure. La figure 3.6 présente affichage du pro-
gramme ai moment ou nous devons choisir une de deux solutions possibles. Aprés

avoir fait ce choix. nous indiquons aussi jusqu'a quelle fréquence les capacités ont

des valeurs qui ne varient pas beaucoup avec la fréquence. Ensuite. le programme
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Cagacités extinséques. 1er choo
T
J T
' }
v
2F ! b
& : )
- Ceg
o e~ T e ST T T I T S s - - - - - — -3
3 Cos : to
) 1 i
2F \ ¢ -
v ' i
-~ i
“r - -
L J
1 2 3 4 5 [ 7 8
Fréquence Gz}
Capactés extrinséques. 2éme choo
1 + T T
F
’
as+ L~ J e ' 1
Iy -~ - - T T T m s - .
=3
s & e
o T = 4
§ Cos 4 \
[x3 1N L N
sk 7 ~ e ~_
A
1 - i
1 2 a 4 5 1 7 a
Fréguence [GHz}

Figure 3.6 - Exemple d affichage du programme capacites.in.

calcitle les valeurs movennes des capacités extrinséques dans cette intervalle de fré-
quences. Dans le cas de la figure 3.6 la premiére solution est la bonne et la fréquence

maximale est 6.4 GHz.

Dans les trois cas mesurés les valeurs des capacités obtenus sont :

Coy =375 fF
Mesure 1 Cpa =293 fF
C,, =90 fF

1

Cp, =387 fF
Mesure 2 Cpa =287 fF
C,o =91 fF



44

Cpg =394 fF
Mesure 3 ¢ C,, =277 fF
Cps =98 fF

Nous observons que les valeurs des capacités ne varient pas beaucoup d'une
mesure a Fautre. Pour le modéle électrique du transistor nous prenons les valeurs

novennes des ces résultats :

Cpy =385 fF
Cpa =285 fF
Cpe =94 fF

Les mesures cold FET nous permettent de déterminer les inductances L,. L,
et Lq. Nous effectuons plusieurs mesures de paramétres S avec la tension draine-
source égale a zéro, Vps = 0. Pour chaque mesure le programme cold_ L.m. aussi

cerit en M AT LAB (voir Annexe IV). calcule les inductances extrinséques :

L, =056l nH

Yo =081
Mesure 1 = L, =210 nH
YV ps =001
Ly=1999nH
L, =0569 nH
T =091
Mesure 2 — Ly, =219 nH
‘})5 = 00 ‘-

Ly =2052nH



L, =0570nH

‘-(;5 =1.0 ‘—

Mesure 3 = L, =2215nH
Ips =00V

Ly=2048 nH

L, =0573nH
‘bs =1.1 ‘-

Mesure 4 = L,=2240 nH
‘})5 = 00 ‘-

Ly =2005nH

L, =057 nH
‘—(;5 = 12 “’

Nesure 5 = Ly=2245nH
Vps =001V

Ly=2042nH

Nous calculons les valeurs movennes des inductances obtenu dans ces mesures.

Ces valeurs vont étre utilisées dans la modélisation du transistor :

L, =0.569 nH
L,=2199nH

g

L, =2029nH

Aprés avoir trouvé les valeurs des inductances nous devons faire les mesures de
parameétres [S| pour déterminer les résistances parasites R,. Ry ct R, du modéle
électrique. Nous avons expliqué au chapitre précédent les conditions dans lesquelles
nous prenous les mesures pour trouver d'abord les résistances Ryour €t Ry. Malheu-
reusement, il nous a été impossible de respecter les conditions de mesures décrites
dans la section 3.4.1. Le courant f4 devrait étre égale a [,/2 en tout temps. voir fi-
gure 2.6. Pour respecter cette condition nous devions polariser le transistor a I'aide

de deux sources de courant. De plus. nous devons avoir un systéme de controle de
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ces sources pour ajuster les courants et maintenir l'égalité [; = [,/2. Dans notre
laboratoire nous ne disposons pas pour l'instant de ['équipement nécessaire pour
effectizer ces mesures.

A la suite de ces inconvénients. nous avons demandé a la compagnie Hewlett
Packard si il peuvent nous fournir un modéle électrique non-linéaire du transistor
AT F13786. La réponse a été positive et nous avons recu un modeéle non-linéaire
du type EEFET3 développé en 1994. Cependant. la compagnic Hewlett Packard
ne nous a pas garanti la validité des résultats obtenus avec ce modeéle et nous a
conseillé d’extraire notre propre modéle non-linéaire. Dans nos simulations nous

allons utiliser le modéle non-linéaire EEFET3 du transistor AT F13786.

3.2.3 Extraction du modéle non-linéaire de la diode varactor

La diode varactor a été monté avec I'anode & la masse sur le circuit de la figure
3.7. La hauteur du substrat est de 1.27 mimn et la permittivité relative a une valeur
de 6.15. La largeur de la ligne. v = 1.875 mm. a été calculé avec le logiciel Linecale
pour avoir une impédance caractéristique de 50 Q a 5.8 GHz. La longueur de la ligne
de transmission qui alimente la diode est égale & une longucur d'onde. L = 24.32
min.

Nous mesurons les paramétres S de la diode varactor de 5.7 a4 5.9 GHz dans
plusieurs points de polarisation inverse, 1z = 0.1.2...12 \". Pour chaque mesure
nous allons extraire les valeurs de R, et C-. En effet. nous optimisons R, et Cy-
dans le but d’avoir le méme résultat de simulation du circuit équivalent avec les
mesures. Dans la figure 3.8 nous présentous le schéma et la configuration de la
simulation réalisé avec le logiciel M DS de Hewlett Packard. La diode varactor est
modélisé par la capacité Cy- en paralléle avec la résistance R, ct les autres capacités
et inductances modélisent la capsule de la diode (voir Annexe I). Les valeurs R, et
C'v- obtenus sont montrées dans le tableau 3.1.

Maintenant. nous devons identifier les paramétres des équations 2.62 et 2.63.
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Tableau 3.1 - Valeurs des capacités et résistances extraites.

[V VT Cv [PFI] Ry [91]

0 9.956 69.7
1 8.287 127
2 7.224 179
3 6.397 239
4 3.697 311
b} 5.141 376
6 4.690 469
T 4.360 a7
3 4.130 679
9 3.969 765
10 3.856 817
11 3.770 872
12 3.700 881

Tableau 3.2 - Valeurs des paramétres optimaux pour les équations du C'y- et R,

P Y4 C, Ry R, e

CJU J
75 | 0.586 | 0.215 || 68.182 | 55.410 | 1.720

|
9.956 | 2.1

Nous faisons d’autres simulations avec M DS en optimisant cette fois les valeurs
des parameétres Cg. Vj. M. et C, pour la capacité Cy- et les paramétres [2y. 7 et
%> pour la résistance R,. Les paramétres optimaux obtenus sont présentés dans le
tableau 3.2 et les équations qui décrivent le comportement de C'y- et IR, en fonction

de la tension inverse, 1 k. sont :

9.956

G = 40215 [pF) (3.10)
(1+5%)"

R, = 68182+ 355411+ 1.7213% [Q (3.11)

Dans la figure 3.9 nous présentons un tableau comparatif des valeurs de Cy- et R,
obtenues a partir des mesures et a partir des équations 3.10 et 3.11.

Le logiciel M DS offre la possibilité aux utilisateurs de créer des composants
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Figure 3.9 - Comparaison entre les valeurs C- et R, simulées et mesurées.

non-lincaires personnalisés. Ces composants s appellent SDDs (Symbolically Defi-
ned Devices). A l'aide des SDDs nous pouvons définir un modéle non-linéaire en
spécifiant les équations qui relient les courants et les tensions aux portes du dispo-
sitif. ainsi que leur dérivés. Nous créons deux SDD qui modélisent la capacite C'y-

ot la résistance R,. Les équations qui régissent les SDD sont :

i) = C‘-d:[(tt) (3.12)

ity = %f—) (3.13)
,)

(3.14)

o1l i(t) et v(t) sont le courant et la tension aux bornes de chaque SDD.
En reliant les deux SDD en paralléle et le circuit qui modélise la capsule de la
diode nous obtenons le modéle non-linéaire de la diode varactor. Nous simulons les

paramdétres [S| de ce modéle et nous comparons les résultats de la simulation avec
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les résultats de mesure de la diode. La figure 3.10 présente les résultats de mesure
et celles de simulation ainsi que 'erreur relative du modéle non-linéaire par rapport

4AllX Iesures.

3.3 Oscillateur contrélé en tension a 5.8 GHz réalisé avec des lignes de

transmission microrubans

La conception de I'oscillateur controélé en tension a 5.8 GHz est réalisé a Paide du
logiciel M DS (i.e. Microwave Design System) de Hewlett Packard. Nous utilisons
le transistor AT F13786 en configuration grille-commune. Avec la grille a la masse
le transistor est instable dans une bande de fréquence plus grande que si I'on utilise
dans une autre configuration. D’abord. nous allons concevoir un oscillateur a 5.8
GHz avec le transistor qui est couple a son terminal de source avec la diode varactor
SAM11139 — 011. La diode varactor n’est pas polaris¢ pendant la conception de

I'oscillateur. Ensuite. en faisant varier la tension inverse sur la diode varactor. nous
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controlons la fréquence d’oscillation du transistor. Toutes les circuits microrubans
ont ¢t¢ réalisés sur des substrats d’alumine d’épaisseur égale a 0. 635 mm et de
permittivité relative €, = 10.2

La premiére étape dans la conception de l'oscillateur est d'établir le point de
polarisation du transistor. Nous simulons le fonctionnement CC du transistor ct
nous tracons les courbes de [ps en fonction de Vgs et 1ps. figures 3.11 et 3.12.
Lerrenr relative maximale entre le courant [pg mesuré (voir figures 3.2 et 3.3)
et le courant [pg simulé est de 31.42%. Nous choisissons le point de polarisation
du transistor pour que celui-ci fonctionne en classe A d'amplification : le courant
[ps doit étre égale a la moitié de Ipss, Ips = 0.5Ipss. et la tension Vps =
(Vosmar + Vosmin)/2. Le point statique de fonctionnement du transistor est le

suivant :

Vps = 2176 17 s =0324 V° Ips =33 mA

Nous concevons un circuit qui servira a polariser le transistor sans influencer
son fonctionnement RF. Un tel circuit doit agir comme un circuit ouvert a 5.8 GHz.
La figure 3.13 présente le schéma du circuit. Nous avons une ligne de transmission
de longueur A, /4 et d'impédance caractéristique égale a 70 2 qui se termine par
une capacité a la masse crée par les deux papillons. Une autre ligne de transmission
de longueur A, /4 terminé par une capacité discréte de 100 pF en paralléle avec une
résistance est relié a la premiére ligne de transmission. Les longuecurs de ces lignes
ont été optimisé en M DS et le résultat de la simulation petit signal de ce circuit est
présenté dans la figure 3.14. Nous connectons a la source et au drain un circuit de
polarisation. Les valeurs des résistances utilisées pour que le transistor fonctionne
dans le point statique choisi sont : g = 10 Q a la source. et Rp = 15 Q au drain.
La tension d'alimentation DC au drain est de 3 volts.

Avant d’analyvser la stabilité du transistor nous couplons la diode varactor. ainsi
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que son circuit d’alimentation DC. 4 un de deux terminaux de source du transistor.
Le circuit d’alimentation DC de la diode est présenté dans la figure 3.15. Par la
suite. dans la conception de 'oscillateur nous considérons que la diode varactor non
polarisée et le transistor forment un dispositif & deux portes. Nous allons traiter ce
dispositif comme un nouveau transistor.

Les cercles de stabilité a 'entrée (source du transistor) et a la sortie (drain du
transistor) sont simulés en M DS pour différentes fréquences dans la bande [SAM
(Industral. Scientific and Medical band ). voir la figure 3.16. Nous observons que le
facteur de stabilité k est négatif dans cette bande de fréquence. Donc. le transistor
est potentiellement instable a ces fréquences.

Nous trouvons le point sur I'abaque de Smith dans la région instable a 'entrée
tel que la résistance négative vue au drain du transistor soit maximale. Ce point.
Iy = 0.982 — 96.75°, correspond a I'impédance vue par la source du transistor.
Cette impédance est réalisé avec trois lignes de transmission qui finissent en circuit
ouvert connectées en paralléle et une ligne de transmission qui les relie a la source

du transistor. figure 3.17. Les longueurs des ces lignes de transmission ont été
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Figure 3.16 - Analyse de la stabilité du transistor.

optimisées en M DS pour obtenir le coefficient de réflexion I'+ = 0.982 —96.75°. La
largeur des lignes microrubans, «w = 0.574 mun. a été calculé avec le logiciel Linecale
pour obtenir une impédance caractéristique de 50 Q a 3.8 GHz. La longueur d’onde
dans le guide. A, est 19.79 mm.

Avec le circuit d’adaptation de la figure 3.17 connecté a la source du transistor.

nous obtenons un dispositif & une seule porte qui présente une résistance active

0.574 mm

[ =0.98.£-96.75

Figure 3.17 - Circuit d’adaptation a la source du transistor.
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Figure 3.18 - Schéma du circuit de la simulation grand-signal.

négative a son entrée. Nous faisons une simulation petit signal en M DS de ce
dispositif et nous trouvons 'impédance active de 'entrée (au drain) & 5.8 GHz ¢gale
aZiNdram = —23.38— 463 Q. Si nous concevons un circuit d’adaptation qui présente
a son entrée une impédance avec une partie réelle positive plus petite que 23.38 Q
ot la partie imaginaire égale a 63 Q2 nous somnes assurés que le transistor oscillera a
5.8 GHz. D’habitude. pour optimiser la puissance de sortie de 'oscillateur. la partie
réelle de cette impédance est égale & un tiers de la résistance active négative en
module. Cette régle est valable si nous supposons que la résistance active négative
varie d'un fagon linéaire avec 'amplitude du courant de drain (voir section 2.4).

La meilleure fagon d’optimiser la puissance de sortie de 'oscillateur est de faire
unc analyse grande-signal du transistor. Nous faisons unc simulation grand-signal
en M DS du dispositif a une porte avec résistance active négative. Dans cette simu-
lation nous mesurons la puissance de sortie de 'oscillateur, ainsi que 'impédance
active dentrée du réseau a une porte, en fonction de 'amplitude du courant a la
sortie a 5.8 GHz. Dans la figure 3.18 nous présentons le schéma du circuit simulé
sans le réseau d’alimentation DC du transistor et de la diode varactor.

Les résultats de la simulation grand signal sont présentés dans la figure 3.19.
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Figure 3.20 - Circuit d’adaptation au drain du transistor.
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Nous observons dans cette figure que la puissance maximale, P, = 5.812 dBm.
est atteinte quand le courant [;,, a une valeur de 22 mA et l'impédance Z,, =
~15.735 — 759.554 Q. Donc. la valeur de I'impédance optimale que nous devons
présenter au drain est Z,,, = 15.735 + j59.554 . Nous concevons le réseau d’adap-
tation au drain en M DS pour obtenir cette impédance et nous obtenons le circuit
de la figure 3.20.

Dans la figure 3.19 nous avons insére les résultats de la simulation petit signal
de 5 GHz a 6 GHz du circuit d’adaptation au drain. La variation de 'impédance
du circuit de drain en fonction de la fréquence et la variation du complément ! de
I'impédance active en fonction du courant de drain sont tracés sur le méme gra-
phique. Le point d’intersection de ces deux courbes représente le point d’oscillation
du transistor. Comme nous pouvons l'observer sur le graphique. le transistor va
osciller a 5.8 GHz et la puissance de sortie du signal est de 5.812 dBm.

Le schéma du circuit final est présenté dans la figure 3.21. Nous analysons ce
circuit par la méthode d'équilibrage harmoniques en M DS (Harmonic Balance).
Les résultats de cette simulation sont présentés dans la figure 3.22. La puissance
de sortie est de 5.299 dBm 4 5.795 GHz. Les niveaux des signaux aux harmoniques
supéricures ne dépassent pas -41 dBm. Les résultats de I'analvse du bruit de phase
sont présentés dans la figure 3.23. Le bruit de phase a 100 kHz de la fréquence
fondamentale est de -115.7 dBc.

La fréquence d oscillation du transistor peut étre contrélée avec la tension conti-
nue. Vouerate - appliquée au cathode de la diode varactor. Nous varions cette tension
de 0 a4 12 volts et les résultats des simulations pour chaque tension sont présentés
dans la figure 3.24. L'oscillateur balaye une plage de fréquence de 60 MHz entre
5.795 GHz et 5.855 GHz. Dans cette bande. la variation de la puissance du signal
de Toscillateur ne dépasse pas 1.513 dBm et et le gain de l'oscillateur controlé en

tension est approximativement 3 NM[Hz '\,

'Le complément d'une impédance Z = a + jb est défini comme Z, = —a — jb
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Figure 3.24 - Résultats de la simulation de l'oscillateur contrélé en tension a 5.8
GHz.

Nous fabriquons le circuit et nous le mesurons avec l'analyseur de spectre
HP8564F. La fréquence d’oscillation du circuit est 5.2 GHz et la puissance de
sortie du signal est de 6 dBm. Nous avons une erreur de 10.34 % par rapport a la
frequence d’oscillation obtenue par simulation. Ce décalage en fréquence est due
aux erreurs introduites par le modéle du transistor et les modéles des ¢léments
utilisés en M DS (jonction en T. lignes terminées en court circuit ou circuit ouvert.
et ...) et aussi par le procédé de fabrication qui n'est pas précis. Nous avons fait
une comparaison entre les paramétres [S| du transistor au point de polarisation
precise dans la fiche technique du transistor et les paramétres [S| mesurés et simu-
Iés dans les mémes condition de polarisation (Ips = 30 mA et I pg = 3 17). Comme
nous pouvons le constater. figure 3.25, les valeurs des paramétres S simulés différes
sensiblement des ceux mesurés. Donc. la validité du modeéle électrique du transistor
est mise en question.

Pour changer la fréquence d’oscillation du circuit de 5.2 GHz a 5.8 GHz nous
ajustons les longueurs des lignes de transmission terminées en circuit ouvert qui
forment le circuit d’adaptation au drain. Nous adoptons une procédure pas a pas
qui consiste a diminuer les longueurs des lignes de transmission terminées cn circuit

ouvert et mesurer la fréquence d’oscillation du circuit aprés chaque diminution de
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Figure 3.25 — Comparaison de paramétres [S| donnés par H P, paramétres [S] me-
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Figure 3.26 - Mesure du spectre du signal sortie de 'oscillateur & 5.8 GHz.

ces lignes. En diminuant la longueurs des lignes de 10.698 mm a 7.5 mm. figure
3.20. nous réussissons a changer la fréquence d’oscillation du circuit de 5.2 GHz a
5.8 GHz.

Dans la figure 3.26 nous présentons le résultat de la mesure de l'oscillateur.
L analyvseur de spectre H P8564FE ne permet pas une tension continue i son entrée.
Pour rémedier ce probléme nous avons insére une capacité de couplage de 100
pF entre le circuit a mesurer et 'entrée de 'analyseur de spectre. La puissance du
signal de sortie est de 8.5 dBm & 5.80843 GHz. Le niveau maximuim des harmoniques
supéricurs est de -28 dBc. Nous mesurons aussi le bruit de phase de cet oscillateur.
Comime nous pouvons observer dans la figure 3.27. le bruit de phase a 1 MHz
de la fréquence fondamentale est a -119.5 dBc. Nous calculons aussi lefficacité

énergétique de loscillateur :

P genéree 7.08 mIt”

Noscillateur = - -
PDC consommée 3V -30mAd
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Figure 3.27 - Mlesure du bruit de phase de 'oscillateur a 5.8 GHz

Ensuite. nous varions la tension de contréle de la diode varactor pour faire
varier la fréquence d’oscillation du circuit. Pour une variation de 0 a 12 volts de
la tension de contréle. la fréquence doscillation varie de 5.8 GHz a 5.84 GHz.
figure 3.28. Dans cette bande de fréquence la variation de la puissance de sortie
de l'oscillateur ne dépasse pas 1.8 dB. Le gain mesur¢ de loscillateur controlé en

tension est approximativement 3 MHz, 'V,

3.4 Oscillateur réalisé avec des lignes de transmission coplanaires

La conception de l'oscillateur en technologie coplanaire est realisée avec des
lignes de transmission coplanaires avec le plan de masse fini, appelées FGCPW
(i.c. Finite Ground Coplanar Waveguide transmission line). La ligne FGC PV est
constituée d'un conducteur central localisé entre deux autres conducteurs de masse
qui ont une largeur fini. le tout imprimé sur un substrat de permittivité ¢, et d’épais-

seur h. voir figure 3.29. Dand ce type de ligne de transmission. les deux premiers

modes de propagation sont le mode commun et le mode différentiel (i.e. CPW).
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Figure 3.28 - Mesure de la variation de la fréquence d’oscillation avec la tension
de controle.

Pour utiliser la ligne coplanaire dans des conditions normales de fonctionnement.
il faut s’assurer que seul le mode différentiel soit propagé. En effet. la propagation
de deux modes causerait une dispersion du signal provoquée par la différence des
constantes de propagation de deux modes. De plus. le mode commun va résonner le
long de la ligne et perdre beaucoup d’énergie par ravonnement. Pour utiliser la ligne
FGCPW en fonctionnement différentiel. il faut maintenir les deux conducteurs de
masse au méme potentiel. Ceci est obtenu par des ponts a air (air bridge). qui sont
des contacts électriques reliant les deux conducteurs de masse en passant par dessus
le conducteur central. Ces ponts a air doivent étre principalement placés aux dis-
continuités (jonction en T, ligne courbée. etc ...). En effet. c'est aux discontinuités
que sont excités le mode commun et les différents modes d’ordres supérieurs. Pour
les modes supérieurs il n'y a pas de probléme car leurs fréquences de coupure sont
suffisamment élevées pour qu'ils soit atténués trés rapidement. Par contre. le mode
commun pouvant se propager, ['utilisation d’un pont a air va permettre de le court-

circuiter dés son excitation en imposant le méme potentiel aux deux conducteurs
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Figure 3.29 - Ligne de transmission coplanaire avec plan de masse fini.

de masse. permettant ainsi de conserver un fonctionnement mono-mode pour la
ligne de transmission. Le mode propagé est donce le mode différentiel (mode CPW).
qui est un mode de propagation quasi-TENL

L utilisation de ces lignes de transmission pour les circuits micro-ondes est en-
core assez restreinte en comparaison avec celle de la ligne microruban. A cause de
ce fait. il n'existe aucun logiciel de simulation qui utilise des modéles analvtiques
électriques des lignes de transmission FGCPAW. Donc. il nous est impossible d’ef-
fectuer une simulation électrique d'une ligne de transmission FGCPW qui finit en
circuit ouvert. en court circuit ou tout autre circuit qui contient ce type de ligne de
transmission. Nous pouvons, quand méme. analyvser les circuits qui ont des lignes
FGCPW par des simulations électromagnétiques a l'aide des méthodes numériques
classiquement utilisées dans le domaine de micro-ondes.

Le logiciel Momentum HP est basé sur une de ces méthodes numeériques appli-
quées a I'électromagnétisme ; il s’agit de la méthode des moments. Elle permet au
simulateur de prendre en compte les inductances propres. les inductances mutuelles
et les capacités entre toutes les parties de la structure simulée. Aprés la phase de
dessin de la structure, un maillage est réalisé a partir de cellules de base de tyvpe

rectangle ou triangle. En lancant la simulation, une matrice est construite dont
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les éléments représentent {'interaction entre toutes les cellules du maillage. Ce sont
donce des impédances qui sont par la suite calculées par le simulateur. La structure
est finalement excité a ses portes et le programme en déduit les paramétres [S| du
circuit. Disposant aussi de la distribution des courants dans la structure. dans le cas
des antennes. le logiciel offre la possibilité de tracer le diagramme de rayonnement
en champ lointain.

Nous allons utiliser le logiciel Momentum pour concevoir les réseaux d’adapta-
tion a la source et au drain du transistor en utilisant les résultats de simulation
obtenus lors de la conception de l'oscillateur réalisé avec des lignes microrubans.
A la source du transistor nous devons présenter un circuit dadaptation qui a
un coefficient de réflexion a l'entrée égale a 0.98 £ — 96.75%. Au drain. nous de-
vons présenter un circuit d’adaptation qui présente une impédance d’entrée égale
a 15.755 + j59.55 Q.

Avant de concevoir ces circuits d’adaptation nous déterminons les dimensions
d'une ligne de transmission FGCPW qui a une impédance caractéristique de 50 €.
Nous utilisons les formules empiriques développées par Vevres et Hanna [21] pour
déterminer les dimensions w. wy et s. En effet. il s’agit d’analyser une ligne de
transmission FGCPW et non pas d’une synthése de ce type de ligne de transmission.

Limpédance caractéristique d'une ligne FGCPW est donné par la formule suivante :

ZO _ 307 [\‘-/(k;;)

T Jeg  K(ky) (3.16)
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ol

KN(k) . ‘ L
K(k) 1 901+ VE N o
NG [2(1+ VE)/(1 - V&) 0.707 < k < 1

kt = V1 - A2
L = w2 \/1 —(s+w/2)?/(wy + 5+ w/2)?
3 .

s+w/2 N 1= (/2 (wy + 5+ w/2)?

Le permittivité effective. €.7;. dans I'équation 3.16 est obtenu a partir de I'équa-

tion suivante :

Cy
€ef =1+ 201 (3.17)
ot
: K (k3)
= Yeq -
NS
[\'(k.g)

('-, == 2 r = 1) - p -

2 FO(F ) [\ /(kl)
. sinh (Z£/2h) 1 — sinh? (_:(S;;f/z)) /sinh? (—-—'——:(“" "7_'_,‘;:'"./2’)

G o= 2 .

sinh (i%u-/_ll/zh) 1 — sinh? ("_fh/") /sinh? (_-___—-”(""':;‘*‘""/'-”)

avee €. 1la permittivité de lair et €., la permittivité relative du substrat utilisé. Nous
utilisons le méme substrat avec la permittivité relative. €, = 10.2. et d ¢paisseur
ézale & 0.635 mm. Aprés quelques itérations. nous obtenons les dimensious d'une

ligne de transmission FGCPW qui a une impédance caractéristique de 50 Q et la
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permittivité effective égale a 5.32 :

w = 0.6 mm
s =0.2mm

we = 0.6 mm

L analyse a 5.8 GHz en Momentum d’une ligne de transmission avec les dimen-

sions mentionnées plus haut nous donne les résultats suivants :

Zo = 47.17 = j0.173 Q €eff = 3.37

Nous diminuons la largeur du conducteur central. w. de 0.6 mm a 0.47 mm ct
nous analysons la nouvelle ligne de transmission obtenu. Cette fois nous obtenons

le bon résultat

Zy = 50.055 — j0.193 Q
feff = 5.357
Ag = 2233 mm

v = 1.099 + 5281.36

ot A, est la longueur d'onde dans le guide et v est le coefficient de propagation
complexe. Le programme Momentum tient compte des pertes et de la disperssion
sur la ligne de transmission FGCPW.

Le circuit d’adaptation a la source a été congu de la méme facon que celui utilisé
dans la conception de l'oscillateur avec des lignes microrubans. Les dimensions
des lignes de transmission. figure 3.30. ont ¢té ajustées d'une facon itérative pour
obtenir le coefficient de réflexion désiré. Nous insérons aussi une ligne de longueur
Ay/+4 terminé en court-circuit qui servira comme circuit d'alimentation DC' pour

le transistor. En effet. cette ligne de transmission n'influence pas les parameétres
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Figure 3.30 - Circuit d’adaptation a la source du transistor.

[S| du circuit parce qu’elle présente un circuit ouvert a son entrée. Les ponts a air
ne sont pas montrés dans le schéma du circuit. Les résultats de la simulation en
Momentum du circuit d’adaptation de source sont présentés dans la figure 3.31. Le

coefficient de réflexion a 'entrée du circuit d’adaptation est '+ = 0.98/ — 96.-488°

Le circuit d’adaptation au drain est con¢u avec une seule paire de lignes de
transmission terminé en circuit ouvert. figure 3.32. Les ponts a air ne sont pas
montrés dans le schéma du circuit. Les résultats de la simulation en Momentum
du circuit de la figure 3.32 sont présentés dans la figure 3.33. L'impédance dentrée
du circuit d'adaptation au drain est Z;;, = 15.826 + j59.252 Q.

Le schéma du circuit final de 'oscillateur avec des ligne de transmission FGCPW
est présenté dans la figure 3.34. Nous fabriquons ce circuit et nous le mesurons avec
Panalvseur de spectre H P8564E. Nous utilisons une fixture et une capacité d'un
circuit bias T pour coupler la sortie de l'oscillateur a l'appareil de mesure. Le
circuit oscille a 4 GHz. la puissance de sortie du signal est de 2.67 dBm et le niveau
des harmoniques supérieurs ne dépasse pas -26 dBm. figure 3.35. Nous mesurons

aussi le bruit de phasce de cet oscillateur & 4 GHz, figure 3.36. A 1 MHz de la
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Figure 3.31 - Résultats de la simulation en Momentum du circuit d’adaptation de
la source.

5.582 mm

Connecté
au drain

Zin=15.825+j59.255 seq

3.87 mm 2.66 mm

Figure 3.32 - Circuit d’adaptation au drain du transistor.
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Figure 3.33 - Résultats de la simulation en Momentum du circuit d’adaptation au
drain du transistor.

fréquence fondamentale le bruit de phase est -141 dBc. L'efficacité énergétique de

cet oscillateur est calculé comme suit :

PRF généree 1.85 mif’ o
— o gener® 100 = —————— - 100 = 2.05 %. (3.18
PDC consommee 31 30mA e { )

Hosedlateur =

Nous faisons varier la tension de controle de la diode varactor pour changer
la frequence de Voscillateur. Pour une variation de 0 a 12 volts de la tension de
controle. la fréquence de l'oscillateur varie de 4 GHz a 4.025 GHz. figure 3.37. et
la variation de la puissance du signal de sortic ne dépasse pas 2.1 dB. Le gain de
Poscillateur controlé en tension est approximativement 2 MHz V.

La fréquence d'oscillation prévue de Poscillateur avece des lignes de transmission
FGCPW était de 5.2 GHz. Cependant. le circuit oscille a 4 GHz et nous avons une
erreur de 23 % par rapport a la fréquence d’oscillation désirée. Cette décalage en fre-

quence provient du procédée de fabrication imparfait et des erreurs introduites par
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Figure 3.34 - Oscillateur contrélé en tension réalisé avee des lignes de transmission
FGCPW.
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Figure 3.35 - Mesure du signal de sortie de l'oscillateur avec des lignes de trans-
mission FGCP\V.



ATTEN 1BdB MKR -138 3dBm
RL -50 0dBm 18dB~ 1 88A8MHZz
*
LA M \LAMM o
L
START 1. BkH=z STOP 1. Q00QQ8MHz
RBW 10k Hz UBW 1BkHZz SWP S8 Bms

Figure 3.36 - Mesure du bruit de phase de 'oscillateur a 4 GHz.
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Figure 3.37 - Mesure de la variation de la fréquence d’oscillation de l'oscillateur
FGCPW avec la tension de controle.
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Figure 3.38 - Structure de 'antenne coplanatre.

le simulateur électromagnetique. Nous ne somines pas sures que les circuits d’adap-
tation fabriqués ont les impédances d’entrée qui ont été simulés en Momentum.
Les ponts a air sont difficilement fabriqués sur les circuits imprimés. ils sont tres
fragiles et leurs contacts électrigques avec les conducteurs en cuivre sont imparfaits.
De plus. nous ne pouvons pas ajuster la fréquence d’oscillation du circuit parce que
nous ne pouvons pas diminuer la longueurs des lignes terminées en circuit ouvert.
La distance entre le bord de la ligne de transmission terminée en circuit ouvert et
le plan de masse est fixe pour les lignes de transmission FGCP\V.

Par la suite nous concevons |'élément ravonnant de notre antenne active a 4

GHz et nous le couplons avec 'oscillateur réalisé en technologie coplanaire.

3.5 Antenne active uniplanaire a 4 GHz

L élément ravonnant de 'antenne active que nous concevons va étre un dipole
A/2 imprimé. La conception de ce dipole est faite a laide du logiciel Momentum.
Pour élargir la bande passante de 'antenne nous allons modifier la structure du
dipole classique.

Le schéma du dipole que nous allons concevoir est présenté dans la figure 3.38.
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Les dimensions de 'antenne sont obtenus par un processus d’essai et erreur. Comine
point de départ. nous prenons la longueur L = 13.0 mm. qui est plus grande que
Ayrcopw /4 mais plus petite que Ag/4 2. Les autres dimensions sont : D=5 mm. d =1
mm. s =0.2 mm. w=0.127 mm. S=0.3 mm. 1=0.5 mm. Aprés plusieurs ajustements
et simulations nous obtenons des bons résultats, figure 3.39 avec les dimensions

suivantes :

L=1433mm [=0.5mm
D =7mm S =1.016 mm
d=1mm w =0.127 mm

5s =013 mm

Comme nous l'observons dans la figure 3.39. la fréquence centrale de l'antenne
est a 4.0104 GHz et la largeur de bande de l'antenne est de 1.218 GHz. Nous
calculons la largeur de bande pour avoir un TOS? maximale égal a 2. qui correspond
a un coefficient de réflexion de -9.54 dB. La partic imaginaire de I'impédance de
I'antenne est trés petite et nous allons la négliger. Donc. I'impédance d’entrée de
'antenne est approximativement 210 Q. Nous devons adapter cette impédance a
la sortie de Uoscillateur. La meilleure chose a faire est d’insérer entre I'antenne et
la sortie de Ioscillateur FGCPW une ligne de transmission de longueur A, /4 qui a
une impédance caractéristique égale a Zy = /50 - 210 = 102.4€2.

Nous calculons les dimensions d’une ligne de transmission coplanaire CPS (i.c.
Coplanaire Strip Line) avec Linecalce et nous obtenons un espacement de 0.34 mm
entre deux conducteurs de largeur 0.47 mm. La longueur d'onde de la ligne de
transmission CPS. Aye-ps. est égale a 34 mm. Avec une ligne de transmission CPS

de longueur Aye-ps/4 nous faisons I'adaptation de 'antenne. Nous sommes obligés

2\o est la longueur d'onde dans 'air 4 4 GHz
3Taux d'Ondes Stationnaires
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Figure 3.39 - Impédance d’entrée et pertes de retour de 'antenne simulées en
Momentum.
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Figure 3.40 - Schéma de 'antenne coplanaire adaptée a 50 Q.

d’ajuster les dimensions de la ligne de transmission Ay ps/4 pour obtenir une bonne
adaptation a 30 Q.

Les résultats de la simulation en Momentum du circuit final de Iantenne. fi-
gure 3.10. sont présentés dans la figure 3.41. La largeur de bande de 'antenne a
diminué a 525 MHz et 'impédance caractéristique de la ligne de transmission CPS
est de 105.14 Q. Le logiciel Momentum offre la possibilité de tracer le diagramme
de ravonnement en champ lointain. Dans les figures 3.42 et 3.43 sont présentées
les diagrammes de ravonnement a 4 GHz de 'antenne dauns le plan E et H respec-
tivement. Le plan E est le plan perpendiculaire sur le plan de 'antenne et sur la
ligne de transmission CPS qui alimente 'antenne. Sur le diagramme de rayvonne-
ment dans le plan E. voir figure 3.42. nous observons que la composante du champ
¢lectrique suivant la direction o ! est trés faible et le champ électrique totale est

principalement donné par la composante suivante la direction 8°. La largeur du

1o est 'angle azimutale
2@ est le compléement de Pangle d’élévation
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Figure 3.41 - Impédance d’entrée et pertes de retour de I'antenne adaptée simulées
en Momentum.
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Figure 3.42 - Diagramme de ravonnement dans le plan E simulé en Momentum.

faisccau défini a -3 dB. HPB\V (i.c. Half Power Beamuwidth). est 82°. Dans le plan
H. voir figure 3.43. la composante suivant la direction @ est trés faible et le champ
¢lectrique total est donnée par la composante suivante la direction o. La largeur
du faisceau défini a -3 dB. HPBW'. est de 1520,

Nous connectons a 'entrée de 'antenne une ligne de transmission FGCP\V qui
a une impédance caractéristique égale a 50 Q et nous fabriquons le circuit. Les
pertes de retour de 'antenne fabriquée sont mesurés avec l'analyseur de réscau
H P8510C . Nous utilisons une fixture qui fait la transition entre la ligne FGCP\W
et le cable coaxial de ['analyseur de réseau. Le paramétre S|; mesuré de 'antenne
est présenté dans la figure 3.44. Nous observons que la fréquence de résonance de
I'antenne est 3.89 GHz et la largeur de bande est de 590 MHz. Nous avons une
erreur de 2.75 % par rapport i la fréquence de résonance obtenu en simulation.

L ajustement de la fréquence de résonance est fait en diminuant les dimensions

de 'antenne. Nous coupons 0.5 mm de chaque c6té du dipoéle. En fait. nous dimi-



E_phi
LA =
tpa Schichic
S_phi=-113.86E-03 cee
11=0.90002-G0
12:
. ===
Z_%aeta coa
T_rhera=-52.97SE+00 S~
11=137.002-00 HPRW_left q
IZ=- (=1
=]
Sss (27
ESBW_right LAgt
EP8W_right=-2.9789£.00
112756.3G0Z-00
12:18 —_ =
-] —
E3Zw_left 2o s
HPBW_lefr=-3.0356E+00 S§3
11=284.00E+00 )
12-m 24848 180

31

Figure 3.43 - Diagramine de rayonnement dans le plan H simulé en Momentum.
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Figure 3.44 - Mesure de pertes de retour de 'antenne.
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Figure 3.45 - Mesure de pertes de retour de I'antenne ajustée.

nuons la longueur L de I'antenne de 0.5 mm. La fréquence de résonance de Fantenne
augmente a 3.94 GHz. Nous diminuons encore la longueur de I'antenne de 0.5 mm
et nous obtenons la fréquence de résonance désirée. figure 3.-45. La largeur de bande
de I'antenne est de 550 MHz et les pertes de retour a 4GHz sont de -23.82 (dB.
Par la suite. nous mesurons le diagramme de ravonnement de I'antenne dans la
chambre anéchoide. La configuration du circuit de mesure est montrée dans la figure
3.46. Pour s'assurer que 'antenne cornet (EMCO. modéle 3160-05) se trouve dans

le champ lointain de notre antenne. nous devons satisfaire les conditions suivantes :

e

(&)

D

L > 10X L>
Ao

ol D est la dimension la plus grande de 'antenne cornet et Ay est la longucur
d’onde dans 'air. Dans notre cas 10\g = 75 c¢m et 202,\9 = 70 cm. Nous avons
placée 'antenne cornet a 1 m de I'antenne a mesurer. Le diagramme de ravonnement

dans le plan E a 4 GHz est mesuré et présenté dans la figure 3.47. La largeur du
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Antenne % L « Antenne
coplanaire =

PORTE | JANALYSEUR DE RESEAU] "OFT®? |
HP8510

Figure 3.46 - Circuit de mesure du diagramme de rayonnement de I'antenne.

faisceau a -3 dB. HPBW. est 60°. Nous observons une atténuation de 2.39 dB a
1809 qui est causée par le substrat diélectrique.

Nous avons. aussi. mesuré le diagramme de rayvonnement dans le plan H. figure
3.48. Les lobes secondaires apparaissant sur ce diagramme sont causeés par la fixture
qui fait la transition entre la ligne de transmission FGCPW qui alimente 'antenne
et le cable de l'analyseur de réscau. Nous avons essavé de mettre de 'absorbant
autour de la fixture métallique mais nous n'avons pas obtenu de bons résultats.

Ensuite. nous connectons 'antenne a la sortie de 1'oscillateur controlé en tension
réalisé avec des lignes de transmission FGCPW et nous fabriquons le circuit. Le
schéma du circuit final de I'antenne active est présenté dans la figure 3.49. Nous
voulons mesurer le gain de Pantenne et pour cela nous utilisons "analvseur de
spectre A P85G4E. La configuration du circuit de mesure est montrée dans la figure
3.50. L’antenne active est utilisée en émission. A la réception nous avons l'antenne

coplanaire connecté directement a 'analyseur de spectre. Les deux antennes sont
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Figure 3.47 - Diagramme de ravonnement de I'antenne coplanaire mesuré dans le
plan E.
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Figure 3.48 - Diagramme de ravonnement de 'antenne coplanaire mesuré dans le
plan H.
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Figure 3.49 - Schéma de 'antenne active.

utilisées en polarisation horizontale.

Nous mesurons le niveau du signal réceptionné par 'antenne coplanaire a 4
GHz. figure 3.51. Etant donné que les pertes ohmiques dans 'antenne coplanaire
sont négligeables. nous supposons que I'efficacité de Fantenne est égale a 1. Ainsi.
nous pouvons dire que le gain de 'antenne est égale a Ia directivite. Maintenant.

nous faisons le bilan des puissances :

P.(dBm) — P(dBm) = G(dB) + G,(dB) — Pa,(dB) — Puye(dB)  (3.19)

o1l

P, - puissance regue et mesuré par 'analvseur de spectre.
%, - puissance transrise,

(7y - gain de 'antenne en transmission,

G/ - gain de 'antenne en réception,
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Antenne L=2.5m , Antenne
coplanaire active

e
N

)

Cable
coaxial

SOURCE DE TENSION

ANALYSEUR DE SPECTRE
HP8564E

CONTINUE

Figure 3.50 - Systéme de mesurc du gain de 'antenne coplanaire.

P,,r - atténuation dans |'air.

P,4m. - pertes dans le cable entre I’'antenne coplanaire et I'analvseur de spectre.
Le gain de 'antenne en réception est égale au gain de 'antenne en transmission.

G = G, = G;. Les pertes dans le cable ont été mesuré avee 'analvseur de réseau

est sont égales a 1.36 dB. L atténuation du signal dans ["air se calcule comme suit :

47 L

0

* 725
) =20 - logyo (4 °) = 52.44dB (3.20)

0.075

Pur(dB) =10 - logy (
A partir de I'équation 3.19 nous pouvons calculer le gain approximatif de I'antenne :
Pr_P£+Palr+Pcébl¢r

2
—46 — 2.67 + 52.44 + 1.36

N

|G = 2.56 dB]




#ATTEN GdB MKR -46 98dBm
RL -18.9dBm 10dB~/ 3.9997GHz

CENTER 4.0800GHz SPAN 100 . 8MHz
RBW 1 @MHz *UBW 180kHz SWP 59 Bms

Figure 3.51 - Mesure du signal réceptioné avec 'antenne coplanaire et I'analvseur
de spectre.

Donc. le gain approximatif de I'antenne est égale a 2.56 dB. qui est plus grand

que le gain d'un dipole A/2 classique.

3.6 Conclusion

Dans ce dernier chapitre nous avons présentés les procédures de mesure des
quelques éléments extrinséques du modéle électrique d'un MESFET et de tous les
paramctres d'un modéle non-linéaire d'une diode varactor. Nous avons concu deux
oscillateurs controlés en tension réalisés en technologies différentes. Le premier est
réalis¢é avee des lignes de transmission microrubans a 5.8 GHz et le deuxiéme est
réalisé avec des lignes de transmission FGCPW a 4 GHz. Les résultats des mesures
sont bons dans les deux cas. Le décalage en fréquence entre les deux oscillateurs est
due aux processus de fabrication et aux erreurs introduites par le modéle électrique

du transistor lors des simulations. Finalement, pour former 'antenne active. nous
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avons conc¢u et réalisée un dipole coplanaire qui a été couplé avec loscillateur
controlé en tension réalisé avec des lignes FGCPW. Le dimensions simulées du
dipole ont été ajustées pour que la fréquence de résonance soit 4 GHz. L antenne
active a ¢té mesurée ce qui nous a permis de déterminer le gain du dipole coplanaire

ot d’accomplir I'objectif titré de ce mémoire.
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CONCLUSION

En conclusion, nous avons présenté une nouvelle topologie d’antenne active
réalisée en technologie coplanaire. Dans ce projet nous avons mis 'emphase sur
la conception des oscillateurs controlés en tension a cause de la complexité et de
'importance qui occupe 'oscillateur dans le systéme congu.

Dans la conception d'un oscillateur. les modéles non-linéaires utilisés dans les
simulations jouent un réle trés important. Nous avons présenté une méthode pour
extraire les parameétres extrinséques et intrinséques du modéle électrique d'un tran-
sistor NI[ESFET. La non disponibilité des appareils de mesure nécessaires dans le
laboratoire ne nous a pas permis de déterminer tous les paramétres du modéle
¢lectrique du transistor et nous avons été obligés d utiliser un modéle de transistor
fourni par la compagnie Hewlett Packard. La validité de ce modéle laisse a désirer.
Les parametres S| simulés avec ce modéle ne concordent pas avec les paramétres [S|
trouveés dans la fiche technique fourni par le manufacturier. En effet. la compagnie
Hewlett Packard conseille & ceux qui utilisent ses transistors de créer leur propres
modéles ¢lectriques a partir de mesures effectuées dans un laboratoire.

Les oscillateurs controlés en tension concus présentent des bonnes performances.
L oscillateur controlé en tension réalisé avec des lignes de transmission microrubans
oscille a 5.8 GHz avec une puissance de sortie de 8.5 dBm. un bruit de phase de
-119.5 dBc a 1 MHz de la fréquence d’oscillation et une efficacité énergétique de
7.87 % . Le V'CO couvre une bande de 40 MHz dans la bande 7S\ avee un gain
de 3 MHz V et la variation du signal de sortie ne dépasse pas 1.8 dB. L oscillateur
controlé en tension réalisé avec des lignes de transmission FGCPW oscille a 4 GHz
avec une puissance de sortie de 2.67 dBm. un bruit de phase de -141 dBec 4 1 MHz
de la fréquence d’oscillation et une efficacité énergétique de 2.05 %. La fréquence
d'oscillation du VCO avec des lignes de transmission FGCPW varie entre 4 GHz

et 4.025 GHz, la variation de la puissance du signal ne dépasse pas 2.1 dB dans
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cette bande de fréquence et le gain approximatif du VVCO est de 2\[Hz V.

Le décalage en fréquence entre le VVCO réalisé avec des lignes de transmission
microrubauns et le VCO réalisé avec des lignes de transmission FGCPW est difficile a
expliquer. D une part. nous avons les impédances des circuits d adaptation congues
en Momentum qui. en realité. ne sont pas égaux a ceux obtenus en M DS. D autre
part. nous avons les erreurs introduites par le procédé de fabrication des circuits
imprimés qui n'est pas précis. Les ponts a air des lignes de transmission FGCP\V
sont extrémement fragiles et leurs contacts avec les conducteurs de masse sont
imparfaits. De plus. nous ne pouvons pas ajuster la fréquence de résonance du
circuit avec des lignes FGCPW a cause des dimensions fixes entre le conducteur
central d'une ligne de transmission terminé en circuit ouvert et le conducteur de
ITIaANSC.

Le dipodle concu. qui constitue I'élément rayonnant de 'antenne active. a le gain
ct la bande passante supérieurs a ceux d'un dipdle classique A/2 et le HPBW dans
le plan E est de 60°. Le coefficient de réflexion mesuré a 4+ GHz est de -23.82 dB
et la bande passante, mesuré a un TOS inféricur a 2. est de 550 MHz ou 13.8 % .
Le gain mesuré du dipole est de 2.56 dB. Ce dipole est connecté avece oscillateur
controlé en tension pour former l'antenne active.

L antenne active que nous avons réalisée peut étre utilisée seule afin de trans-
mettre un signal modulé en fréquence ou bien peut constituer l'élément principal
d'un rescan d’antennes actives a faisceau controlé. Dans ce réseau d’antennes ac-
tives nous avons la possibilité de contréler le déphasage de chaque antenne active.
Nous pouvons controler le déphasage d'une antenne active de deux facons : (1) a
I'aide de la tension de contréle du varactor ou (2) avec la tension CC de 'alimen-
tation du transistor. C'est plus intéressant de créer un déphasage a l'aide d'une
impulsion appliquée sur la tension CC de l'alimentation du transistor et garder la
tension de contréle du varactor pour moduler Poscillateur.

La durée et I'amplitude de I'impulsion pour créer un déphasage établi. ainsi que
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I'étude du couplage mutuelle entre les antennes actives du réseau d’antennes feront

le sujet des travaux futurs.
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Annexe 1

Fiche technique du transistor et de la diode varactor

HEWLETT"
PACKARD

)

Surface Mount Gallium
Arsenide FET for Oscillators

Technical Data

Features

* Low Cost Surface Mount
Plastic Package

« High fy,,x: 60 GHz Typical

¢ Low Phase Noise at 10 GHz:
-110dBc/Hz @ 100 kHz Typical

* Output Power at 10 GHz:
upto 10dBm

* Tape-and-Reel Packaging
Option Available

Description
Hewlett-Packard's ATF-13786 isa
low cost Gallium Arsenide
Schottky barrier-gate field effect
transistor housed in a surface
mount plastic package. This
device is designed for use in low
cost, surface mount oscillators
operating over the RF and
microwave frequency ranges. The
ATF-13786 has sufficient gain for
casy use as a negative R celf,
without excess gain that can lead
to unwanted oscillations and

GAN {o8)

REQUENCY (G er

Insettion Power Galn, Maximum
le Gain, and Maxt: Stable

Galn ve. Frequency.

Vog = 3V.Ipg = 40 mA.

mode j ing. The gate structure
used in the fabrication of this
device results in phase noise
performance supernior to that of
most other MESFETSs. These
featyres make this device
particularly well suited for low
power (< + 10 dBm) commercial
oscillator applications such as are
encountered in DBS, TVRO, and
MMDS television receivers, or
hand-held transceivers operating
inthe 900 MHz, 2.4 GHz, and

5.7 GHzISMbands.

ATF-13786

85 mil Plastic Surface
Mount Package

This GaAs FET devicchas a
nominal 0.3 micron gate length
with a total gate periphery of
250 microns. Proven gold based
metallization systems and nitride
passivation assure a rugged,
reliable device.

5965-8721E



ATF-13786 Absolute Maximum Ratings

Symbol Parameter Units Absolute Maximum!(!}
Vos Drain-Source Voltage \' 4
Ves Gate-Source Voltage \4 <4
Vep Gate-Drain Voltage \'4 6
Ips Drain Current mA Ipss
Py Power Dissipation(23! mwW 25
Tey Channel Temperature °C 150
Terg Storage Temperature °C 650 +150

| Thermal Resistancei?l:  8,_=325C/W |

ATF-13786 Electrical Specifications, T, = 25°C, Vg = 3 V. Iy = 40 mAld!

(unless noted)

Notes:

1. Operation of this device ahove
any one of these conditions
may cause permanent damage.

2 Tease = 25°C (Teasg ts defined
to be the temperature at the
ends of pins 2 and 4 where
they contact the circuit

board).
3 Derate at 3.1 mW/°C far
Te > 60C.

Symbol Parameters and Test Conditions Units Min. | Typ. | Max
ISy ? Insertion Power Gain f=10GHz dB 6.0
Py Power at 1 dB Gain Compression f=10GHz dBm 15 165
G, 1 dB Compressed Gain f=10GHz dB 65 75
PN Phase Noise (100 kHz offset)!5! f=10GHz | dBc/Hz -110
&mn Transconductance Vps =3V, Vs =0V mS Y53 53]
Ipss Saturated Drain Current Vs =3V, Vs =0V mA 30 0 100
Vr Pinchoff Voltage Vos=3V,lgs=1mA v 20 -15 05
Veoc Gate - Drain Breakdown Voltage Ipg=0.1mA \% 65 7

Notes:

4. Recommended maximum bias conditions for use as an oscillator.
5. The superior phase noise of this product results from the use of a gate structure optimized for noise performance.
Typical performance of 10 GHz parallef resonated, lightly coupled oscillator using high Q dielectric resonator.
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Typical Scattering Parameters, Common Source, Zg = 508, Vps = 3 V, [ps = 40mA

sl 1 sz 1 S 12 Szz
Frequency

GHz Mag. Ang. Mag. Ang. Mag. Ang. Mag. Ang.

1 097 -23 480 157 0a3 s 0.46 -13

2 088 -46 4.60 1B 0.06 66 042 25

3 0.78 -68 435 117 0.08 58 0.36 35

4 067 -95 4.02 95 0.11 47 028 48

S5 057 -125 3.61 75 0.12 7 0.19 £5

6 052 -157 320 57 0.13 P 0.12 93

7 053 176 284 41 0.14 21 008 -147

8 057 160 254 31 0.14 18 0.10 171

9 060 143 227 16 0.14 12 0.15 148

10 063 130 204 4 0.15 6 0.19 134

11 064 117 1.82 -9 0.14 0 025 122

12 067 107 1.65 -19 0.14 4 030 113

13 0.72 99 1556 -29 0.14 8 035 109

14 0.76 a7 147 35 0.14 9 039 111

15 078 90 1.40 46 0.14 -14 041 108

16 0.77 83 1.32 08 0.14 -20 042 104

17 0.74 77 126 68 0.14 -28 043 98

18 0.73 69 123 80 0.14 -36 042 93

85 mil Plastic Surface Mount Part Number Ordering Information
Package Dimensions Part Number Devices per Reel Reel Size
051:0.13 —»1 !L'_ ATF-13786-TR1 1000 7"
{0.020 = 0.005) ATF-13786-STR 10 strip

Please refer to the “Tape-and-Reel Packaging for Surface Mount
Semiconductors™ data sheet for more detailed information.

267 038
1.62 = 0.25 (0.105 = 0.15)
(0.080 £ 0.010) .
: P
1 5 TYP. 02203 = 0.051
v (0.008 = 0.002)
P A / 1
it et
0.66 + 0.013 e O MIN
(0.026 £ 0.005) 216:0.13
{0.08S = 0.005)
030 MIN — -
(0.012 MIN)

DIMENSIONS ARE IN MILLMETERS (INCHES)

5-45




Hyperabrupt Tuning Varactors
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EAAlpha

Features
8 Very Low Rg

@ SOD-323 Package

@ Designed for High Volume, Low Cost

Applications
@ Tape and Reel Available

SMV1129-011, SMV1139-011

*

¢
x¢

Description Absolute Maximum Ratings
The SMV1129-011 and SMV11339-011 are surface
y . . haracteristics Value
mount varactor diodes in the SOD-323 plastic package. c Yy
They are designed for very low series resistance Forward .c"."’".“
applications such as RF and microwave VCOs. Power Dissipation 250 mw
Storage Temperature ~55 to 150°C
Operating Temperature -55 t0 125°C
Electrical Specifications at 25°C
SMV1129-011 SMV1139-011
Parsmeter Symbol Test Condition Min. Typ. | Max. Min. | Typ. Max. Unit
Breakdown Voltage Vg Ig = 10pA 12 12 v
Reverse Cument In v 5 5 nA
Capacitance Cr v 175 | 19 205 495 | 54 5.85 oF
Capacitance Ratio Ta 13V 140 | 153 140 | 1.53
Capacitance Ratio Ta 1v/ev 2.¢ 25 20 25
Series Resistance Rs VR = 1V, F = 500 MHz 04 0.6 Q
Alpha Industries, Inc. [781] $35-5150 « Fax [617] 824-4579 « Email sales @alphaind.com « www.alphaind.com 1

Spacficasons subyec? o changs without noocs. 1 1/97A




Hyperabrupt Tuning Varactors SMV1129-011, SMV1139-011

Performance Data at 25°C SMV1129 suvi1e
100 Va ¢ (pF) c (R
[) 2754 8.02
; 1 18.92 550
N 2 15.01 437
[y NSMVITeg 3 1254 365
=Y
o ?“‘Ur 4 10.73 EXE)
SMV1139, - 5 93 273
6 8.11 2.45
—aw
7 7.12 227
' [] 63 215
0 1 2 3 4 5§ 6 7 8 % W0 11 12 ] 5.66 208
Va (V) 10 5.22 2.02
Capacitance vs. Voitage " 493 1.98
12 4.73 1.94
Outline Drawing SOD-323
i j*omrouml Camoos Indcsoon
o 2hcs 0 108 (2.7C mem)
— 0 o0 ~m)
J018
S35, aldmm @40 mm
131
Acs [t T I Emz,,....,
o i '
C.O71 (1.80 mmm}
::::ﬁx: ‘l L’umuum)
— 0008 (€ 20 mm}
annnmxs:;, m ¢M(125Ml':;l
—1 I [aaxmmm)
Q010 ©.25 mm) — MAX,
MIN
2 Alpha Industries. Inc. (781] $35-5150 « Fax [817] 824-4579 « Email ssles @ aipheind.com « www.aiphaind.com

SoucSicatons subtyect I changs wiPout rolics. 11,974




Circuit Models for

Plastic Packaged Microwave Diodes

Abstract

This paper reports on the measurement and
establishment of circuit models for SOT-23 and SOD-323
packaged diodes. Results indicate that the 1.5 nH estimate
for the SOT-23 is a useful result as is 1.2 nH for SOD-323
single packaged diodes. it was also determined that the
effective inductance of the SOT-23 may be reduced to
approximately 0.4 nH by adding a second bond wire and
modifying the microstrip line. Other lead configurations
including parallel bond wires and common cathode
configurations were aiso studied.

introduction

Discrete, low cost, surface mount semiconductor diodes
are attractive choices for UHF and microwave applications
where package parasitic may have a significant impact on
performance. The most common package styles are the
SOT-23 and the SOD-323 (Figure 1) which was neither
designed nor intended for RF service. A primary
limitation to its high frequency performance, particularty
in PIN diode shunt connected switches, is parasitic
package inductance which limits high frequency isolation.
The model information available from vendors of these
devices has been generally limited to estimates of
inductance, typically 1.5 nH, for single junction SOT-23
diodes. Establishing a better model will enable circuit
designers to better predict performance and possibly give
the manufacturer alternative designs to reduce package
parasitic effects.

L=0.65nH

C=0.13pF II lIC=ODI pF

L=0.05n0H

= =

SOT-23 SCD-323
Figure 1. Diode Package Styles
Package Modeling
Network Analysis

To create a high frequency device model S-parameter,
measurements were taken over a wide frequency band
so that resonance and other high order effects would be
included in the measurements. This procedure utilizes an
HP 8510C vector network anatyzer. The package under
test was inserted into an Inter-Continental Microwave test
fixture as a series connected element. This fixture uses
a Thru-Reflect-Line calibration procedure to produce
accurate calibration and assures a reference plane at the
device under test.

Using this methodology. a circuit model was generated for
each of the devices as shown in Figures 2 and 3. These
models produce very good correlation between the
measured and simulated performance as shown in
Figure 4.

L=0.7nH

l AT
C=0.015pF

!

O

ic:O.IJDF

Figure 2. SOT-23 Circuit Model

L=0.57nH

L=0.05nH

L=0.57nH

C=0.02pF

]

A ‘[ o
< C=0.02pF C=02pF

Lol

Figure 3. SOD-323 Circult M«del

Alpha Industries, Inc. [781] 335-5150 « Fax [617] 8244579 « Email sales @siphsind.com » www.alphaind.com 1
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Circuit Models for Plastic Packaged Microwave Diodes
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¢ !
Simulated
1 Measured
& [ 1sotation
E . /[
8 \ 9/
3 } if Rewm Loss
-40
0.1 10.0
Frequency (GHz)
Figure 4. Measurement vs. Model! Simulstion
of a SOT-23 Package
impedance Measurements

The HP 4291A Impedance Analyzer, an instrument
based on measuring the vector V/1 with coverage from
1 MHz-1.8 GHz, was also utilized to characterize
inductance of the packages under consideration.
Measurements were taken on a group of PIN diodes that
were forward biased to low values of forward resistance.
The inductance values derived from these measurements
are shown in Table 1 and compare well with the values
derived from network analysis. The advantage of the direct
impedance measurement is the capability of a quick
measurement without the necessity of hard bonding the
device lo a substrate.

Validation of Sisudated Mede!

Validation of the model was performed by placing the
diode into a test circuit that simulates a shunt connected
switch. The test circuit was constructed using a Duriod
microstrip board and the device was placed as shown in
Figure 5. This provided a different operating environment
because not onty was the diode connected differentty but
the microstrip insulator had a different dielectric constant.

The measured performance of this circuit was imported
into the circuit simulator and compared to a simulation
using the circuit model. Figure 6 shows good validation
of the network analyzer generated model.

° =11
Retum Loss
| Isolation Simulated |
& | | N |
2 I—T
e 20 Center Conductor
S A
Ground
<0 N
0.1 100
Frequency (GHz)
Figure S. SOT-23 Vatidation:
Simulation vs. Messurement
Altemative SOT-23 Designs for
Lower Inductance

To reduce the total inductance of the SOT-23 package,
alternative wire bonding schemes were studied. Figure 6
shows four bonding wire designs considered in this study.
The measured inductance of these bonding schemes are
shown on Table 1.

g =k
o=l =10
=] g =

Single Paraliel Wices
&%ﬂ L}é‘ﬂ
5 o S

Common Cathode Dual Contact

Figure 6. SOT-23 Configurations

2 Alpha Industries, Inc. [T81] $35-6150 = Fax (617) 824-4579 « Email sales @aiphaind.com » www.alphaind.com
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The single wire SOT-23 diode with 1.5 nH inductance will
perform with 10.1 dB isolation at 900 MHz as a shunt
connected switch. The inductance is reduced to 1.2 nM if
a parallel bond wire is attached to the diode contact. This
will increase the isolation to 11.6 dB. A further reduction
of inductance may be obtained by adding a second diode
chip in a common cathode configuration. This reduces the
inductance to 0.84 nH resulting in an increase in isolation
to 14.6 dB.

Since wo junctions are empioyed, in the common cathode
alternative, the capacitance is doubled under reverse bias.
The consequence may be an adverse effect on insertion
loss. The inductance of the dual bond wire design is similar
to the common cathode design resulting in similar

performance. But, if the package is inserted in the
microstrip circuit with a gap in the transmission line as
shown in Figure 7, then the effective inductance is reduced
to below 0.4 nH and the isolation is increased to 20 dB8
at 900 MHz. Figure 7 shows a plot of the measured
isolation of the duat bond wire package versus frequency
to 4 GHz. A piot of an inductance of 1.5 nH is shown as
a reference.

Table 1 shows a summary of the effective package
inductance values for the SOD-323 and SOT-23 packaged
diodes with alternative wiring configurations using the
measurement techniques described.

° TSl
/
-10 - i 0.83 ni) T
Input Output c -20 A -4 w/Gap (0.32 nH|
2 /A A
Gap l I ] [/
2 20
al 7
-40
Ground
-50
0 2 4
Frequency (GHz)
Figure 7. SOT-23 Dual Bond Wire With and Without a Gap
S-Parameter Model S-Parameter Validation HP 4291A Inductance
Package Configuration (nH @ 1 GHz) (nH @ 1 GHz) (nMH)
SOT-23 Single Junction 148 1.50 1.50/1.70
SOT-23 Dual No Gap 1.20 0.90
SOT-23 Dual Gap 0.50 0.40
SOT-23 Parallel Bonds 120
SOT-23 Common Cathode 0.84
SOT-323 Single Junction 1.10 1.19 120
Table 1. Summary of Package Inductance Values
Alpha Industries, Inc. [7T81] $35-5150 ¢ Fax [617] §24-4579 » Email sales @ alphaind_.com ¢ www.siphaind.com 3
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Conclusion

As a result of this effort, accurate and concise microwave
models are now available for commonly used, low cost.
surface mount, SOT-23 and SOD-323 packaged dicdes.
The measurement methodology utilized de-imbedding
techniques valid at frequencies through 10 GHz. This
material will assist design engineers to design and predict
circuit performance using these popular devices.

In addition, it was demonstrated that the inductance of the
SOT-23 may be significantly reduced by both modifying
the internal package wiring and the microstrip
transmission tine. This further improves the frequency
response of the package.
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Annexe 11

Résolution de la matrice [Y] des paramétres intrinséques

Nous avons le systéme d’équations suivant :

1
Yiim, = ——— + JjwCyu
Bt e

Yio = —jwCy
] Gme =7 :

)v“) = —_— .~ = LU'C
2 I + jwlCy Jt-gd
. 1 . ,

Yoo = + jw(Cys + Cya)

Rds

Nous obtenons C'yy a partir de 'équation [1.2 :

DR
Coa = J—
Avee Cyy dans [1.1 nous obtenons :
1
} 11 = T - } 12
Ri JwClys
1
Y +Ye = T
R, =
1 1
R,’ + - = - -
JwCys Y+
] 1
R -—2— =

(IL.1)
(I1.2)
(I1.3)

(I1.4)

(11.6)

(IL.7)

(I1.8)

(I1.9)
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Annexe III

Détermination des capacités parasites

Transformation {Z,;] = [Z,/]

La figure III.1 nous montre un schéma-bloc d'un MESFET qui nous aide a

trouver les paramétres Z du transistor.

¢ — < 3
+ MESFET +
vl V2
. ”

S

Figure IIL.1 - Schéma bloc d'un transistor MESFET

La matrice des paramétres [Z,] pour un MESFET polaris¢ en direct est obtenu

a partir des équations suivantes :

I—ln - len[ln + Zl'.’n[‘.ln
Ién = Z:Zln[ln + Z’!‘_’n[?.n

(IT1.1)

ou ty, = ‘:qsn* 1o, = Vidsn. [ln = lg4n CL Iy, = [dn-

Quand nous polarisons le \IESFET en inverse nous avons les équations suivantes
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qui nous garantissent la svmétrie avec le MIESFET polarisé¢ en direct :

Var = Vg ([1L.2)
Visr = —  Visn (I11.3)
Vosr = Voan = Vosn — Vion (I11.4)

I, = I, (I11.5)

Maintenant. nous déterminons les paramétres Z. [Z,,] du MESFET polaris¢ en

inverse en fonction des éléments de la matrice Z,, :

ler =

Ziyr =

"lr _ "gsr _ ‘qun - ‘dsn
[l" I2,=0 ]gr I2,=0 [g" !IJH:I‘jr‘._'IZn:_['_‘n

Vin = Vop _ Zindin + Zyonlon — Zovndin — Zyoy oy
[ln - [ln

len - Zl'.’n - Z‘.Zln + Z‘_"_’n (IIIG)
‘.lr _ ‘;;sr _ ‘-ln - ‘;’n
['_)r ’,lr:O Idr I‘Jr:O —([dn + [gn) |19n:0__{1":0
Vi =V Zindin + Zionlon — Zovnlin = Zosn Dop
_1‘2n - _[‘.Zn
Z‘.’.'.Zn Zl‘_’n (III'_)
— "-"’ _ ‘:151‘ _ _‘:.Zn
[lr I>»,=0 Igr li-=0 [1" lyn==lyn—=Il1n=—12n
_ -1 2n _Z.’lnlln - Z’Z‘.’nl‘ln
B Ilu B —I'.’n
= Z)'_)" - Z’ln (1[18)
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1 ‘.‘rl _‘-sn
Zypy = = = = =
I f1,=0 Iyr 1,-=0 —(Iun + [yﬂ) lyn=0—11,=0
B
I'Zn Iin=0
Zl‘.!r = Z’Z'.’n (III~9)

Ainsi. nous avons trouvé la rélation entre les matrices [Z,,| et [Z,.] :

Zy Z»
Zni = (111.10)
Loy Zx
Znw—2Zw~Zn+Zxn Zn—2Z:
Z., = (IT1.11)

Zyy — Zy Ly

Résolution du systéme d’équations pour trouver
les capacitances parasites },,,},; et 1,

Nous avons les équations suivantes :

Z,+Z, Z,
Zere = (IIL.12)
Za Zd + Zs
anl an'.!
Zn = Zni - Zc_x,'l = (III.lg)
Zn‘ll an‘z
- Zrll Zrl‘.) N
Z=Zoi 4 Zopt = (I11.14)
Zeoy Zrn




Z:

—

—

Zuy+2Zy+ 2
Z'.Zl + Zs

Zhw—Zyp—Zn+Zn+Zj+2Z, Zy— 2+ Z,

Ly — Ly + Z,

Ziy+ Z;
Z‘_)Q -+ Zd + Zs

ZLnly+ Zs

Les matrices des paramétres Y mesurés sont données par :

ot

Les matrices inverses de [Z,] et [Z,] sont :

. )-mn.ll );nn12
};nrn == [Zn]_l + }ezt = i
;1|n2[ )mn’.!’l
)—mr ]'m.r 2
}’mr = [Zr]_1 + )-ert = ! :
) -mr'zl } ’mr'.Z‘l
O A
ert — ; ; i
Yo, Yoa + Yy,
-1 _ 1 Znry —Zpn
| Zal —Zni2  Zan
71 - 1 Zex»  —Zrm
|2+ -Zn2  Zrn

ou |Z,| et |Z,| sont les déterminants des matrices Z, et Z,.
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(I1L.15)

(II1.16)

(IIL.17)

(I11.18)

(111.19)

(I11.20)

(I11.21)



Donc. les éléments des matrices Y, et Y}, sont :

1

}’mnll = —(Zl‘_’Zd'J-'Zs) *');Jg“‘}“)_‘us

P

} mnl2 —

} mn2i -

Zy +

_Zgl + Z, _y
|Zn] ”
_Zl-_, + Z, 3
| Zal P

Z, + Z,

},ngQ -

| Zn]

1

+ Ypq + Y

= (ZggZd+Zs)+);;g+):us

};rxrll - lZl
r

_Zzz —Zy + Z; _

)mrIZ -

_Z-z'z —Zu+Zs

Yos
|1Z-| i

)mr'.ll -

le -

¥,
Z,] P

Zyy = Zn + Zp + Zy + Z,

) mr22 =

|Z:]

Nous faisons les notations suivantes :

ay =

g =

(I11.29)-] Z{-(111.25)-| Z,,| =

).mri'.’IZr| - }mn?ﬂlzn! =

} —mnl‘_’ } -mrl‘.!
} ;11n21 } ;rerI
} ;nn‘.Z‘}. } ;nrl 1
} an [ §¢ } ;71r22

. Zy — Zy»

}mnl'z - }mr'll - IZ i
ni

}mrl‘.{ - }m:“.’l =

| Z+|

Zan — Zy»

-+ );,d-{— );,,

Zy

} -pd

IZrl - |Zn[
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(I11.22)
(I11.23)
(I11.24)
(I11.25)
(111.26)
(111.27)
(I11.28)

(IT1.29)

Z22 - Zl2 - Z‘.il + );)d(lzrl - [Zn“ + );n(IZrI - |Z,,|)
};anQIZrI — )'an‘.’IZn| _ Z‘."l B Zl'.Z —
12| = [2al

— Y,{I11.30)
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Z-'] —Z]» -
u-’-) — iznl o fzr' ([[I -31)
e  TTa - ZiZn (7]~ |7 '
Zay~Z12
@ tas | Bpfe o LZa L (Z] - |Z) -

[11.31 et II1.32 dans II[.30 =

Yiormas + YVonoeag  Zong — Zyp — Zyy

T = = - == = - — Y.
Yo as + ag \Z,| - | Za] Pe (H133)
. Zyy — Zs Ly Ly —Zyza — Z,
1 = —_— s
' A |Z.|
1 2
= —_— Z 3 5 )y Z Z } -
a; [ZnHZrl( 12 + Z5)(Za0 )+
Y (Zl-z - Z, + Loy — Zyy — Z.»')
P | Zn] |Z,|
1 >
= (Lo $ 9y — Lin) — Ls) + Yoo
(1) IZHHZ,.I( 21 T Z )(Z._ Z_[ Z ) ps +
iy (Z-u - Z L+ Lyy — Loy — Z,
- [ Za] A
1
ay —a,; = m [(Z’.Zl - Zl?)(Z'_’l + 212) — Zp( Loy — le)] +
. Ly =2y  Zy—Zp
Yo, =
e ( iz 7] )
Ly — Zi»
ap —ay; = El—}ﬁ(zu + Loy — L) +

-1 1
Yo (2o — 2o _— —
o2 ")(IZnI+|ZrI)
It = Zis  Zor— 2o

AEA

a; +ag =



a, ~a %(2124‘221 = Zaa) N
a5 + ag Z"[!Z_"Ti'-‘ _ Z‘.‘{lz"rsz '
(Zyy = Z12) (!21| + /;.)
+Y s
(Zon = Z02) (7 — )
a; — Zya + Zay — Zaa -
= - — Yo [T1.34
as; + ag | Z,| — 1 Zn] P ( )
[11.34 dans [[1.33 =
}.m.r"’) _—-) 'rnn')') ;3 - 2 . -
};,d _ 9905 4+ } 22Qag a, -+ aq (III'}))
as + agq
(111.26)-| Z,|-(111.22)-| Z,.| =
ymrlllzrl-)-nwll!znl = (IZrl_[Zn!)};)g"'};ns(IZr|—lzny)
: 1z - 1Zul - .
} = S o5 lmr - =} mnll — } L ITI.36
P Sz =z Tz -2 e T )

- );nrlla:') + )’m,,“(lﬁ . _
Yoy = — 1 I3
Py as + ag pe ( ‘)
Maintenant. nous allons trouver Y, =
Z)[ - Zl') 3 1 1
ay — @y = ————AZay —Zya = Zay) + Yps (Zy — Z12) | = —
IZn”ZrI 1 P . |Z,,’ IZ,gJ
(ﬂ'.:cm)

a; —ar  (Zn = Z)(Zn — Z12 — Zy)

).15
P a5 + Qg (as + ag)(1Znl||Z:])

(I11.38)
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A

N

anlIZn'.".’ - an'zanl‘ . Zon + Zpzr — Zpay — Znyo
+ Y +

}-mn = >
[t EAE VA
. Zan Loz
} + }; Yoo +Y5)(Ypa + 1},
+ pngIll deZ +( 24 p)( pd 5)
1Zr}

; Zei1 Zera = ZeraZyoy . (Zrll + Lo — ZLrog — Zr!'.’)
}rnr = ) ) S +
[¥oee] VA p IZ]

. Z,-” Z,-)) 3 . . . .
Y, . — + 1}, Y- } (Y )
+ngZri Pd|Z! pa+(PQ+)pa)( pd+ P)
Zn!'erI'.’ ( nl2 rl’)
a, = ———+ Y. +}
I [ ZallZ] IZI IZI ?
Zn"eril ( n2l )
y, = —— 4 -+ Yo +§ 2
| Za|1Z7] | Zn| IZ{ P
aner‘.Z‘_’ ( ntt r”)
ay = ———I= 4 Yo,s +
‘ ATZRAART AV R
Z,—m ZnIl
= +Y; + (Yo + Y5) (Yo )
+)pd[ZlT P9|Z| ( )p)( pl"' p)
Zn‘."_’Zrll (Zn‘.!‘l Zrll) -
ay = —— —= + }
! 1Z41Z:] N1z 12|
- Zn'_".! - Zrll - - - -
¥ +Y, } Yo)(You + Yo
+pd|Z"| PJerI+(P9+ pA)( pd P)
Nous faisons la notation suivante : X = [Y.,| + [Yin ]| + a) + @y —a3 — ay =
- 1 1 an2Zr12 + Zn‘Zer‘_’l - aner'.Z'.’ - Zn‘.!‘.ZZrlI
N = + + —
IZ'II IZI'I Izrz”Zrl
_ Zrndep = ZraZen + ZnnZnne — Zn12Zan — ZnnZea N
| Z. 11 Z,]
Zn'.’er'_’l - aner‘22 - Zn'_"erll
|Znl1Z:

ZniaZen + ZonZrat — ZraZen — Zn12Zn
| Za{l Z:|
Zn12Zr12 = Zon) + Zra(Znoy — Z12)
|Z11Z:|
(Zriz = Zan)(Zn1a — Zrai)
|Znll 27|




(Z'.Zl - Zl'l)(ZlQ - Z‘Zl)
|ZnllZ-|

(Za1 — Z12)?

(1ZnllZ:1)*

a5 =

I}

(Zrl?. - Zrl‘.’l)(Zr'.!l - an‘_’)

Nasaq

Avec I'équation [I1.39 et les identités suivantes :

Zrin —Zuny = Zynp— Zyp— Za
Ly — Zniz = 222 - Z]2 — Z'.Zl

nous obtenons b,

(Zs1 = Z12) (222 —~ Z12 — Zny)?
(1ZallZ:1)?

[)1 =

Avee by dans T11.38 =

ay —a, £ Vb

a5 + Qg

Yos
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(IT1.39)

(I11.40)
(I1L.41)

(I11.42)

(IT1.43)



Annexe IV

Programmes /AT LAD utilisés lors de ’extraction des éléments

parasites du transistor

capacite.m

7% Ce programe calcule les valeurs des capacités parasites du modéle
% électrique du transistor.

clear;
line_1=24780e-6;
deltal1=10400e-6;
delta2=10400e-6;
20=50;

source_n=input (’CITIfile Name, Normal Bias:’,’s’);
Sm_n=read_citifile(source_n);

source_r=input (’CITIfile Name, Reverse Bias:’,’s’);
Sm_r=read_citifile(source_r);

thru=input (’THRUfile name:’,’s’);
Sthru=read_citifile(thru);

source_v=input (°’CITIfile Name,VIAS:’,’s’);
thru_v=input (’THRUfile name, VIAS:’,’s’);

St_n=shift(Sm_n,Sthru,line_1,deltal,delta2);
St_r=shift(Sm_r,Sthru,line_1,deltal,delta2);
St_n_ext=vias_cut(St_n,source_v,thru_v,Z0);
St_r_ext=vias_cut(St_r,source_v,thru_v,Z0);

Ymn=StoY(St_n_ext,Z0);
Ymr=StoY(St_r_ext,Z20);

[(1,c)=size(Ymn);
det_Ymn=Ymn(1:1,2) .*Ymn(1:1,5)-Ymn(1:1,3) .*Ymn(1:1,4);

det_Ymr=Ymr(1:1,2) .*Ymr(1:1,5)-Ymr(1:1,3) .*Ymr(1:1,4);
al=Ymn(1:1,4) .*Ymr(1:1,4);



a2=Ymn(1:1,3) .#*Ymr(1:1,3);

a3=Ymn(1:1,5) .*Ymr(1:1,2);

a4=Ymn(1:1,2) .*Ymr(1:1,5);
a5=Ymn(1:1,4)-Ymn(1:1,3);
a6=Ymr(1:1,4)-Ymr(1:1,3);
bl=a5.*a6.*(det_Ymn+det_Ymr+al+a2-a3-a4);

Ypsi=(a2-al+sqrt(bl)) ./(ab+ab);
Yps2=(a2-al-sqrt(bl))./(a5+a6);

Ypgl=(Ymr(1:1,2) .*a5+a6.*Ymn(1:1,2))./(a5+a6)-Ypsi;
Ypg2=(Ymr(1:1,2) .*a5+a6.*Ymn(1:1,2))./(a5+a6)-Yps2;

Ypd=(Ymr(1:1,5).*a5+a6.*Ymn(1:1,5)-a2+al1) ./(a5+a6);

Cpd=imag(Ypd) ./ (2*pi*Ymn(1:1,1));

Cpgl=imag(Ypgl) ./ (2%pi*Ymn(1:1,1));
Cpg2=imag(Ypg2) ./ (2*pi*Ymn(1:1,1));

Cpsi=imag(Yps1)./(2*pi*Ymn(1:1,1));
Cps2=imag(¥ps2)./(2*pi*Ymn(1:1,1));

figure(1);

subplot(2,1,1);

plot(Ymn(1:1,1),Cpd);
text(Ymn(1,1),Cpd(1),’Cpd’);

grid;

title(’Extrinsic Capacitances, Choice 1’);
xlabel(’Frequence’) ;

ylabel(’Capacitance ’);

hold on;

plot(Ymn(1:1,1), Cpgl,’k-.’);
text(Ymn(1,1),Cpgl(1),’Cpg’);
plot(Ymn(1:1,1), Cpsl,’r--’);
text (Ymn(1,1) ,Cps1(1),’Cps?’);
hold off;

subplot(2,1,2);
plot(Ymn(1:1,1),Cpd)
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text(Ymn(1,1),Cpd(1),’Cpd’);

grid,;

title(’Extrinsic Capacitances, Choice 2’);
xlabel (’Frequence’) ;

ylabel(’Capacitance ’);

hold on;

plot(Ymn(1:1,1), Cpg2,’k-.);
text (Ymn(1,1),Cpg2(1),’Cpg’);
plot(Ymn(1:1,1), Cps2,’r--7);
text (Ymn(1,1),Cps2(1),’Cps’);
hold off;
zoom on;

choicel=input ("Which values of capacitances you want to use?..
Choice 1 or 2:°);
choice2=input (’Highest frequency:’);

n=1;
cpd=0;
cpg=0;
cps=0;
if choicel==1,
while (Ymn(n,1) =choice2),
cpd=cpd+Cpd(n) ;
cpg=cpg+Cpgl(n);
cps=cps+Cps1(n);
n=n+1;
end
else
while (Ymn(n,1) =choice2),
cpd=cpd+Cpd(n) ;
cpg=cpg+Cpg2(n);
cps=cps+Cps2(n);
n=n+1;
end
end
cpd=cpd/(n-1)
cpg=cpg/ (n-1)
cps=cps/(n-1)
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coldL.m

% Ce programme lit les resultats des mesures et calcule les inductances parasites
% Ly Lyet Ly

clear;

line_1=24780e-6;

deltal=10400e-6;

delta2=10400e-6;

20=50;

source=input (’CITIfile Name, Cold:’,’s’);
Sm=read_citifile(source);

thru=input (’THRUfile name:’,’s’);
Sthru=read_citifile(thru);

source_v=input (’CITIfile Name,VIAS:’,’s’);
thru_v=input (’THRUfile name, VIAS:’,’s’);

St=shift(Sm,Sthru,line_1,deltal,delta2);
St_ext=vias_cut(St,source_v,thru_v,Z0);

Zext=StoZ(St_ext,Z20);
L_s=(imag(Zext(1:1,3))+imag(Zext(1:1,4)))./(4*pi*Zext(1:1,1) );
L_g=imag(Zext(1:1,2))./(2*pi*xZext(1:1,1) );
L_d=imag(Zext(1:1,5))./(2*pi*Zext(1:1,1) );

Ls=median(L_s)

Lg=median(L_g)
Ld=median(L_d)
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shift.m

% Cette fonction lit les paramétres S obtenus dans le plan de référence 1-1
7% ot les longueurs des lignes de transmission utilisées lors des mesures.

‘% Cette fonction retourne les paramétres S dans le plan de référence du

/¢ transistor.

function[St]=shift(Sm,Sthru,line_1,deltal,delta2)

[1,c]=size(Sm);

n=0;
alpha=-0.5+(log(abs(Sthru(1:1,3)))+log(abs(Sthru(1:1,4))))/line_1;
beta(1)=-0.5+(angle(Sthru(1,3))+angle(Sthru(1,4)))/line_1;

for index=2:1,
prec=sign(angle(Sthru(index-1,3)));
actual=sign(angle(Sthru(index,3)));
if (prec==-1) & (actual==+1),

n=n+1;
end
beta(index)=-( 0.5+%(angle(Sthru(index,3)) +..
angle(Sthru(index,4)) )-n*2*pi) /line_1;
end

St(1:1,1)=Sm(1:1,1);

St(1:1,2)=Sm(1:1,2) .*exp(2*deltal*(alpha+j*beta’));
St(1:1,3)=Sm(1:1,3) .*exp((deltal+delta2)*(alpha+j*beta’));
St(1:1,4)=Sm(1:1,4) .*exp((deltal+delta2)*(alpha+j*beta’));
St(1:1,5)=Sm(1:1,5) .*exp(2+«delta2*(alpha+j*beta’));
return;

vias _cut.m

7 Cette fonction soustrait effet des vias hole des paramétres S mesurés
% dans le plan de référence du transistor.

function[Sextrinsic]=vias_cut(St,source_v,thru_v,Z20);

[1,c]=size(St);
delta_1=10400e-6;
line_1_v=20800e-6;

Sm_v=read_citifile(source_v) ;
Sm_v=[Sm_v zeros(1,3)];
Sthru_v=read_citifile(thru_v);
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St_v=shift(Sm_v,Sthru_v,line_1_v,deltal,0);

Zvias=StoZ(St_v,Z0);

Zvias(1:1,3)=Zvias(1:1,2);
Zvias(1:1,4)=Zvias(1:1,2);
Zvias(1:1,5)=Zvias(1:1,2);

Zt=StoZ(St,20);
Zextrinsic=Zt-Zvias;
Zextrinsic(1:1,1)=St(1:1,1);
Sextrinsic=Z2toS(Zextrinsic,Z0);
return
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read citifile.m

% Cette fonction lit un fichier de données en format CITIfile de MDS et
% retourne une matrice contenant les paramétres S a chaque fréquence.

function[Sl=read_citifile(source)
format long e;

s=01;
f_source=0;
nb_points=0;
nb_vectors=0;
v_indep=[];
index_c=0;

[f_source,err_mess]=fopen(source,’r’);
if f_source==-

disp(err_mess)
end

while feof(f_source)==
temp_l=upper (fgets (f_source));

if "isempty(findstr(temp_l,’VAR’)) & isempty(findstr(temp_1,’LIST’))
nb_points=str2num(strrep(temp_l,’VAR FREQ MAG ’,’’));
end

if “isempty(findstr(temp_1,’DATA’)) & isempty(findstr(temp_1,’NAME’)),
nb_vectors=nb_vectors+l;
end

if “isempty(findstr(temp_1,’SEG_LIST_BEGIN’))
temp_l=fgets(f_source);
x=str2num(strrep(temp_1,’SEG’,’’));
v_indep=x(1) : (x(2)-x(1))/(x(3)-1) :x(2);
temp_l=fgets(f_source);

end

if “isempty(findstr(temp_1,’VAR_LIST_BEGIN’))
temp_l=fgets (f_source);
while isempty(findstr(temp_1,’VAR_LIST_END’)),
v_indep=[v_indep str2num(temp_1)];
temp_l=fgets(f_source);



end
end

if “isempty(findstr(temp_1,’BEGIN’))
if index_c==0,
S_vect=zeros(nb_points,nb_vectors);
end
index_c=index_c+1;
index_1=1;
temp_l=fgetl(f_source);
while isempty(findstr(temp_l,’END’)),
x=strrep(temp_1,’,’,’ ’);
a=sscanf(x,’%e’,[2]1);
S_vect(index_l,index_c)=a(1)+j*a(2);
index_l=index_1+1;
temp_l=fgetl(f_source);
end
end
end

if isempty(v_indep),
S=[zeros(nb_points,1) S_vect];
else
S=[v_indep’ S_vect];
end

fclose(f_source);

return,

StoY.m
% Cette fonction fait la trasnformation des paramdétres S en
Y parameétres Y.
function[Y]=StoY(4A,Z0)
dim=size(A);

lignes=dim(1);
Y=zeros(dim) ;

S11=A(1:1lignes,2);
S21=A(1:lignes,3);

(8]



S12=A(1:1lignes,4);
S22=A(1:1lignes,5);

D6=(1+5S11) .*(1+522)-(521.%S12);

Y(1:lignes,1)=A(1:1lignes,1);

Y(1:1lignes,2)=((1-S11) .*(1+S22)+(S21.%S12)) ./D6./20;
Y(i:lignes,3)=-2.%S21./D6./20;
Y(1l:lignes,4)=-2.%S12./D6./Z0;
Y(1:lignes,5)=((1+S11) .*(1-5S22)+(S21.%512))./D6./20;

return;
StoZ.m

7 Cette fonction fait la trasnformation des paramétres S en
% parameétres Z.

function[Z]=StoZ(A,Z0);

dim=size(A) ;
lignes=dim(1);
Z=zeros(dim) ;

S11=A(1:lignes,2);
S21=A(1:lignes,3);
S12=A(1:1lignes,4);
S§22=A(1:lignes,5);

D5=(1-S11) .%(1-522)-(521.%512);

Z(1:lignes,1)=A(1l:lignes,1);

Z(1:1lignes,2)=((1+S11) .*(1-S22)+(S21.%S12)) ./D5.*Z0;
Z(1:lignes,3)=2.%S21./D5.%Z0;
Z(1:1ignes,4)=2.%S12./D5.%20;

Z(1:1lignes,5)=((1-S11) .*(1+S22)+(S21.%S12)) ./D5.*Z0;
return

ZtoS.m

7 Cette fonction fait la trasnformation des parameétres Z en
% paramdétres S.
functionfS]=ZtoS(4,Z0)

dim=size(A);
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lignes=dim(1);
S=zeros(dim) ;

Z11=A(1:lignes,2)/Z0;
Z21=A(1:lignes,3)/Z0;
Z12=A(1:1lignes,4)/Z0;
Z22=A(1:lignes,5)/Z0;

D1=(1+Z11) .*(1+222)-(221.%Z12) ;

S(1:lignes,1)=A(1:lignes,1);
S(1:lignes,2)=((211-1) . *(1+Z22)-(Z21.%Z212)) ./D1;
S(1l:lignes,3)=2.%221./D1;
S(l:lignes,4)=2.%*212./D1;

S(1:lignes,5)=((1+Z11) .*(222-1)-(221.%212))./D1;
return;

YtoS.m

% Cette fonction fait la trasnformation des paramétres Y en
%% parameéetres S.

functionfS]=YtoS(A,bZ0)

dim=size(A) ;
lignes=dim(1);
S=zeros(dim) ;

Yi1=A(1:lignes,2)*Z20;
Y21=A(1:1lignes,3)*Z0;
Y12=A(1:lignes,4)*Z20;
Y22=A(1:1ignes,5)*Z0;

D2=(1+Y11) .*(1+Y22) - (Y21.%Y12) ;

S(1:lignes,1)=A(1:1lignes,1);
S(1:lignes,2)=((1-Y11) .*(1+Y22)+(Y21.%Y12))./D2;
S(1:1lignes,3)=-2.*Y21./D2;
S(1:lignes,4)=-2.%Y12./D2;
S(1:lignes,5)=((1+Y11) .*x(1-Y22)+(Y21.%Y12))./D2;

return;





