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INTRODUCTION GENERALE

Le circuit intégré monolithique microonde (MMIC) est généralement dédié
aux applications de grand volume, o1 les fonctions réalisées sont reproduites un trés
grand nombre de fois. C'est le cas des antennes actives comme celles étudides pour le
projet de radar a synthése d'ouverture embarqué sur satellite, RADAR 2000, qui
nécessitent la réalisation de 6000 modules d'émission-réception MMIC en bande X

N

[1]. Le nombre de circuits hyperfréquences a réaliser dans ce contexte rend
obligatoire une reproductibilité importante des performances électriques et une
optimisation des cofits de développement et de fabrication trés bien supportées par
la technologie MMIC.

L'introduction des MMIC pour ce type d'application n ‘apparait cependant pas
comme le seul débouché viable. La miniaturisation d'un équipement spatial peut
également intéresser des applications dites de petit volume ol le besoin porte sur la
réalisation d'un seul équipement spatial avec pour objectifs premiers une réduction
sensible de masse et d'encombrement.

Les satellites d'observation de la Terre de type SPOT, dont les équipements de
TéléMesure Charge Utile (TMCU) ont fait appel jusqu'a maintenant (SPOT 1 2 4) a la
Atechnologie hybride, constituent dans cette optique, un domaine d'application trés
intéressant. Les besoins en transmissions de données, de plus en plus importants,
pourraient nécessiter jusqu'a 3 ensembles de TMCU pour la version SPOTS5. Si l'on
ajoute a cela les demandes de programmes similaires, le nombre de modeles de vol &
réaliser serait supérieur a 10.

Les colits de développement pour ce type d'application peuvent étre
sensiblement réduits en réalisant toutes les fonctions de I'équipement
hyperfréquence en une seule fabrication en fonderie. Le grand nombre de circuits
obtenus peut couvrir les besoins en puces des diverses applications et permettre la
qualification compléte de I'équipement (maquettes sur table, modéles
d'identification, modéles de vol). Dans un tel contexte, le cotit d'une solution MMIC
devient compétitif avec celui d'une solution en technologie hybride. On obtient ainsi

un gain au niveau interface et encombrement, sans impact critique sur le cofit.

Nous nous proposons donc de réaliser un équipement de Télémesure Charge
Utile (TMCU), représenté figure 1, destiné en premier lieu & un instrument de prise
de vue embarqué dont toutes les fonctions hyperfréquences seront réalisées en
technologie MMIC. Son domaine d'application est en fait tres large et concerne les

transmissions de données d'un satellite 4 la station sol ou & bord du satellite. Le



fonctionnement de cet équipement est basé sur une modulation directe de la
porteuse hyperfréquence et doit pouvoir fonctionner dans la bande de fréquence des
télémesures pour l'observation de la Terre soit (8-8,4 GHz). Cette porteuse est
modulée par un modulateur de type BPSK ou QPSK suivant le rythme de bits a
transmettre et les contraintes d'encombrement spectral. Le rythme de bits envisagé
est compris entre 100 kbit/s et plusieurs dizaines de Mbit/s. Enfin, le signal modulé
est amplifié (1 W) avant d'étre transmis  la station sol.

Le but de cette étude est de proposer un équipement d'encombrement et de
masse réduits, fonctionnant dans toute la bande alloude aux télémesures et
éventuellement transposable & d'autres bandes de fréquence.

modulateur QPSK

il

oL formattage/
cryptage

instruments de
prise de vue

4 &

figure 1 : Schéma de principe de la télémesure SPOT

Le travail a principalement porté sur la réalisation de l'oscillateur local en
bande X et dans une moindre mesure sur les modulateurs, déja existants, mais qui
ont nécessité quelques améliorations. La présentation de ce travail s'articule autour
de quatre chapitres.

Le premier chapitre de ce mémoire est consacré au choix de l'architecture de la
porteuse hyperfréquence (ou Oscillateur Local, OL). La prise en compte des
contraintes d'encombrement et des spécifications de bruit de phase de 'oscillateur
local nous améne a proposer une boucle a verrouillage de phase utilisant une
référence a quartz.




Un deuxiéme chapitre traite de la réalisation des premiéres versions
d'oscillateurs a fréquences fixes et d'oscillateurs contrdlés en tensions (OCT) utilisés
dans la boucle a verrouillage de phase. La méthode de conception proposée, basée
sur une approche petit signal utilisant le calcul symbolique, a pour objectif une
bonne prévision de la fréquence d'oscillation avec une marge d'erreur fixée & 5 %.

Aprés avoir étudié différentes rétroactions (série et parallele) appliquées a un
Transistor a Effet de Champ (TEC) et associées aux diverses positions possibles de
I'élément d'accord (grille, source et drain), la rétroaction série du TEC avec varactor
dans la grille qui apparait la mieux adaptée a notre besoin est retenue. Les
simulations non-linéaires des circuits oscillateurs, puis leur réalisation en MMIC
dans la filiere HP07 de puissance du fondeur THOMSON/TCS sont ensuite
proposées. Enfin, dans une derniére partie, les mesures de ces premiéres réalisations
sont présentées et comparées aux simulations.

Dans le troisiéme chapitre, nous proposons une méthode originale pour
réduire la sensibilité de la fréquence d'oscillation & des variations de la tension de
grille du TEC. Plusieurs réalisations d'oscillateurs et d'OCT sont proposées pour
vérifier les résultats des développements théoriques autorisant cette réduction. Dans
une derniére partie les résultats de mesure et de simulation de la seconde fabrication
en fonderie sont présentés.

Le quatriéme et dernier chapitre présente le travail réalisé sur les modulateurs
BPSK et QPSK de la télémesure. Cette étude, basée sur les travaux de A.PRIMEROSE
[2], a pour objectif la production de modulateurs biphase et quadriphase entiérement
intégrés répondant aux spécifications SPOT. Les comparaisons entre mesures et
simulations de ces fonctions sont également présentées en détail.






CHAPITRE |
ETUDE D'UNE SOURCE
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INTRODUCTION

La stabilité en fréquence requise a long terme pour les sources
hyperfréquences utilisées dans les systtmes de communication actuels est

généralement comprise entre 107 et 10_7(‘10_7 < ATf < 10"5) [3]. La réalisation d'un

oscillateur en technologie intégrée monolithique microonde (MMIC) a fréquence
libre utilisant un résonateur totalement intégré peut étre envisagée. Constitués
d'éléments passifs présentant de trés faibles facteurs de qualité, les résonateurs
intégrés ne permettent cependant pas de tenir de telles spécifications. Selon les débits
& transmettre, plusieurs solutions émergent. Un résonateur diélectrique ou le
verrouillage d'un Oscillateur Contr6lé en Tension (OCT) sur une référence trés stable
permettent. de répondre a des spécifications de stabilité sévéres. Pour la plupart des
applications de télémesure o1 la contrainte la plus vive concerne le bruit de phase,
I'utilisation d'une référence a quartz est préférée.

Nous examinons dans ce chapitre les différentes possibilités pour la
production d'une source hyperfréquence basée sur l'utilisation d'une référence a
quartz.

Apreés avoir défini les grandeurs d'intérét relatives aux fluctuations de
fréquence ou de phase d'un oscillateur, une comparaison des diverses combinaisons
possibles basées sur l'utilisation d'un pilote 4 quartz est réalisée. Des critéres
d'encombrement, de masse ou de consommation sont étudiés. Une étude analytique
compléte du bruit de phase généré par ces sources, suivant la synthése choisie, puis
des simulations réalisées grice au logiciel développé par le Laboratoire de Physique
et de Métrologie des Oscillateurs (LPMO) de Besancon [4], permettent de répondre
concrétement aux spécifications concernant le bruit de phase.



| : CARACTERISATION DES FLUCTUATIONS DE PHASE OU DE FREQUENCE
D'UN OSCILLATEUR

Nous nous intéressons, dans cette partie, aux instabilités présentées par la
source hyperfréquence. Ces fluctuations (déterministes ou aléatoires) peuvent étre
représentées dans le domaine temporel ou fréquentiel par leur variance ou leur
densité spectrale de puissance. Le choix du domaine d'étude dépend de la nature des
données ou du matériel de mesure disponible. Le but de ces représentations est de
mettre en évidence l'origine de sources de bruit de différentes natures qui se
caractérisent par des pentes de valeurs connues sur des tracés de spectres
fréquentiels ou sur des courbes de stabilité suivant que 1'on étudie les instabilités
dans le domaine fréquentiel ou temporel. Dans le cadre de cette étude, les
fluctuations de phase ou de fréquence d'un oscillateur local synthétisé sur la base
d'une référence a quartz sont étudiées. Le gabarit de bruit de phase synthétisé de
l'oscillateur est le fruit de la contribution de chaque élément constitutif de la source
référencée. Les quantités utilisées pour rendre compte des instabilités de fréquence
ou de phase d'un oscillateur sont présentées dans le prochain paragraphe.

1.1 : Variation instantanée de fréquence

Le signal de sortie d"un oscillateur réel [5] peut étre décrit par la relation :
V(t) = [V, +e(t)isin[2nf,t + @(t)] (1.1)

ol V, et {, sont respectivement 'amplitude et la fréquence du signal nominal.

g(t) et o(t) sont les grandeurs aléatoires correspondant respectivement aux
bruit d’amplitude et au bruit de phase du signal.

La fréquence instantanée f(t) est par définition la dérivée par rapport au
temps de la phase totale, soit :

(t)=f, +Af(t)  avec Af(t) = 51;% (1.2)

d’ot1 I'expression de la variation relative instantanée de fréquence :

Af()

y(t)y= i




1.2 ; Densité spectrale des fluctuations de fréquence et de phase

Dues & la nature aléatoire des instabilités, les déviations de phase ou de
fréquence observées sur l'oscillateur, sont exprimées par des densités spectrales.
Ainsi, si I'on considére le cas général d'une grandeur aléatoire x(t) stationnaire, sa
fonction d’autocorrélation est indépendante du temps :

t+T

R (1)= limHm% [x(t)x(t +r)dt
t

La densité spectrale bilatérale associée a la grandeur x(t) précédemment
définie s'écrit alors, suivant la relation de Wiener-Khintchine :

Il

SE(f)= fRX(’c)e’iz“ﬂd‘c (1.3)

La notion de densité spectrale définie par I'équation (1.3) est un outil
mathématique nécessitant une plage d’analyse infinie, condition irréalisable en
pratique. On limite donc la plage d’analyse 2 la valeur notée P, et on réalise ainsi une
approximation de la densité spectrale de bruit d'autant meilleure que Pa est grande
(figure 1.1).

D'un point de vue pratique, I'utilisation du spectre unilatéral S_(f) est

préférable car c’est cette quantité qui est généralement obtenue avec les dispositifs
actuels de mesure. Son interprétation physique est la suivante :

Soit une fonction x(t) possédant une valeur quadratique moyenne de nature
aléatoire que l'on décompose en fonction de la fréquence de sorte que la distribution
spectrale puisse étre analysée. La fonction aléatoire x(t) est filtrée pour obtenir la
contribution spectrale du signal aléatoire dans une plage de fréquence donnée. On
éléve ensuite le signal au carré pour finalement le moyenner afin d'éliminer les
incertitudes statistiques.

L'aire totale, sous la courbe du spectre de puissance, représentée figure 1.1, est
donc la puissance moyenne du signal.
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figure 1.1 : Allure de la densité spectrale de bruit d'un oscillateyr

Quatre quantités faisant appel a des notions de densités spectrales sont
généralement utilisées pour caractériser le bruit de phase ou de fréquence d'un
oscillateur :

@ densité spectrale des fluctuations de phase en rad? / Hz:

S,(f)= 4] Ry cos2nfrde
0

Cette densité spectrale est trés utile dans 'analyse des systémes sensibles aux
variations de phase.

@ densité spectrale des fluctuations de fréquence Sxe(f) en Hz? /Hz qui

permet de quantifier les instabilités de fréquence court terme.

@ densité spectrale des fluctuations relatives de fréquence, Sy(f). Cette densité

permet la comparaison directe entre sources de fréquences fondamentales
différentes.

@ la quatriéme quantité, de loin la plus utilisée, concerne la densité de
puissance de bruit de phase dans 1 Hz de bande d'analyse, T.(f). L(f) est exprimée
comme le rapport de la puissance de bruit d'une bande latérale individuelle pour une
bande d'analyse de 1 Hz & la puissance totale de la porteuse pour un décalage en
fréquence f donné de la porteuse. Cette définition n'est cependant applicable qu'a de
trés faibles déphasages ne produisant que des bandes latérales de rangs supérieurs
négligeables.
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intéressant |'application télémesure

1.3.1: Introduction

L'évolution de la densité spectrale de bruit de phase est représentée par un
spectre fonction de la distance a la porteuse. Il apparait intéressant d' analyser 'effet
d'un spectre de forme déterminée sur la précision des plots de phase d'un
modulateur ou sur les risques de décrochage d'une boucle de réception

Le bruit de l'oscillateur local est décomposé en deux parties suivant la
fréquence a laquelle se trouve sa contribution par rapport a la porteuse :

@ bruit se trouvant dans la bande de boucle de la station sol. Ce bruit joue sur

les risques ‘de décrochage de la boucle et est quantifié par du bruit intégré de
fréquence fhp.

@ a l'extérieur de la boucle, le bruit engendre des erreurs sur les plots de
phase. On le caractérise par un bruit intégré de phase bp-

Evaluons les quantités fy, et dp -

1.3.2 : Présentation théorigue

Le gabarit de bruit de phase utilisé pour le caleul du bruit intégré correspond
au tracé asymptotique du spectre de bruit de phase réel [6] (figure 1.2).

L(f) “

SPECTRE
DE BRUIT

a—

]

TRACE ASYMPTOTIQUE
ASSOCIE

o
.

Distance a la porteuse

figure 1.2 ; Tracé asymptotique associé au spectre de bruit de phase
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Le tracé asymptotique permet d'associer une équation exploitable au gabarit
de bruit de la source. Cette équation est de la forme :

L(f) = ko + kyf T+ kpf 24 k;f
N .

Soit L(f)= T kf' 120
i=0

Avec:

@ k; est la densité de puissance de bruit 2 un Hz de la porteuse donnée par
'asymptote de pente f™

@ i est la pente de l'asymptote dans un tracé de type log-log

Considérons de plus les relations liantS (f, ), Se(fn), et L(f,) :
Sarlf) = AFZ (£,) = 2£2L(f,,)
et S,y (f) = AdZy, = 2L(f)

Les expressions de fb et ¢, se déduisent, avec les notations précédentes :

1/2
f,=+Af_ 2 = (ZszL(f)df]
0

De méme, on peut écrire :

1/2
0 =B 2 = (2‘3‘1&)&}
3

ou f; est la fréquence de coupure du filtre de réception,
frp correspond au rythme de bits utilisé pour la liaison.

La connaissance de ces deux quantités constitue donc un point de discussion
supplémentaire concernant le choix de la synthése pour l'oscillateur local.
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1.4 : Spécifications de la source hyperfréquence

Les spécifications retenues pour réaliser la source hyperfréquence sont celles
de la génération des satellites d'observation de la Terre de type SPOT qui constituent
notre principal domaine d'application.

Les conditions concernant la stabilité et la pureté spectrale de la source sont

regroupées dans le tableau 1.1. On fait également figurer les performances typiques
associées aux oscillateurs a quartz.

On note enfin que la puissance de sortie de I'ensemble de télémesure est fixé a
1 W pour une modulation biphase avec un débit de 1Mbit/s.

CRITERES RETENUS | SPECIFICATION SPOT PERFO QUARTZ
PLAGE DE
TEMPERATURE -20 a +60°C -40 a +70°C
CONSIDEREE
DERIVE TOLEREE +1, 5)(10_5 i‘.5x10_6
cumulée sur 6 ans
PURETE SPECTRALE : -15dBc/Hz 2 10 Hz
spectre de bruit en -45 dBc/Hz a 100 Hz
fonction de la distance a -70 dBc/Hz a 1IKHz a étudier suivant le
la porteuse -90 dBc/Hz a 10 KHz type de syntheése
-105 dBc/Hz 4 10MHz choisie
bruit intégré de phase
BPSK 4°
QPSK 2

Tableau 1.1 ; Spécifications de la source hyperfréquence de la télémesure SPOT

D'une maniére générale, l'utilisation d'une référence 3 quartz apparait bien
adaptée aux spécifications, notamment de stabilité. La définition de 1'architecture de
la source permettant de répondre aux spécifications de bruit de phase de la
télémesure SPOT reste a réaliser.
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Il : ARCHITECTURES POSSIBLES DE L'OSCILLATEUR LOCAL

Introduction

On discerne deux types de synthéses basées sur ['utilisation d'une référence a
quartz et dédiées a la production de sources aux fréquences microondes [4] :

@ la synthése directe qui utilise des processus de multiplication ou de division
avec appel ou non & un asservissement en phase.

@ la synthese indirecte qui comporte des mélanges intermédiaires, en plus des
processus de multiplication et de division déja cités.

IL.1_: Synthése directe

il.1.1 : Multiplication directe

La fréquence de 'OL est le résultat de la multiplication directe d'une fréquence
de référence le plus généralement comprise entre 5 et 120 MHz, générée par un
oscillateur a quartz (figure 1.3).

x M1 filtre1 - — — {X Mn filtren —=8-8,4 GHz

5«<fo<120
en MHz

70<M1x..xMn<1640

figure 1.3 : Schéma de principe d'une source hyperfrégquence
obtenue par multiplication directe

La génération de satellites de type SPOT (1, 2 et 3) utilise cette configuration
pour la TMCU. Le quartz choisi, pour cette application, présente une fréquence
comprise entre 80 et 84 MHz, le rang de multiplication étant toujours égal a 100 pour
une fréquence de fonctionnement de la source comprise entre 8 et 8,4 GHz.

L'avantage de cette réalisation est de proposer une synthése simple.

L'intégration d'une telle solution apparait cependant difficile pour plusieurs raisons :
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® le facteur multiplicatif M est réalisé par la mise en cascade de plusieurs
multiplieurs M intermédiaires (généralement 3) suivis chacun d'un filtrage puissant
permettant d'éliminer les fréquences harmoniques générées et d'un étage
amplificateur. La technologie MMIC n'est utilisable que pour les étages multiplieurs
et éventuellement de filtrage de plus haute fréquence (a partir de 1 a 2 GHz).

@ cette structure nécessite une phase de réglage importante.

® on observe une élévation d'un facteur 20log(M) du spectre de bruit de phase
de la référence a toutes distances de la porteuse [4].

Notons a titre indicatif que l'encombrement de la source de type SPOT est de

lordre de 20x10x10 cm3 pour un masse de 2,5 kg et une consommation d'environ
3W.

i.1.2 : Boucle a verrouillage de phase

Le principe de la boucle d'asservissement de phase représentée figure 1.4 est le
suivant :

Le signal divisé issu de I'Oscillateur Contr6lé en Tension et le signal de
référence sont appliqués a un comparateur de phase qui fournit une tension d'erreur
proportionnelle a la différence de phase des deux signaux. Cette tension, apres
passage dans un filtre de type passe-bas, corrige la phase de I'OCT : la phase du
signal de 'oscillateur microonde est alors asservie sur celle de la référence i quartz.

électronique

d'asservissement
O~ (o) s
5<f0<120
MH=z

: N2 : N1

20<N2<410 N1=24

figure 1.4 : Schéma de principe de la boucle 3 verrouillage de phase
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Ce schéma, plus complexe que le précédent en apparence, présente les
avantages suivants :

@ Tl'utilisation de toute la bande de fréquence des télémesures est possible.
L'OCT doit au moins couvrir la bande de fréquence (8-8,4 GHz). Le choix approprié
de la fréquence du quartz autorise le verrouillage sur la fréquence d'intérét avec des
rangs de division constants.

@ les harmoniques de la référence sont naturellement fortement filtrées par le
filtre de boucle. Seules les harmoniques de la fréquence de I'OCT peuvent présenter
des valeurs non négligeables mais leurs fréquences élevées les rendent facile a filtrer.

® il est envisageable de réaliser en MMIC les parties fonctionnant aux
fréquences les plus élevées, soit I'OCT et le diviseur de premier rang. Un ASIC
réalisant la fonction de comparaison de phase et de fréquence peut résoudre le

probleme d'intégration de la partie fonctionnant a plus basse fréquence.

Les inconvénients que I'on peut retenir sont les suivants :

® la réalisation des fonctions OCT et diviseur par deux ou par quatre en
bande X sont des points délicats de la conception globale. Ils nécessitent la mise en

place de méthodologies de conception spécifiques applicables a la technologie
MMIC.

® la contribution en bruit de phase de la référence au spectre de F'oscillateur
local est d'autant plus élevée que les rangs de division le sont. La présence des
diviseurs peut également apparaitre comme un élément dégradant du bruit de phase
en sortie de boucle si leur choix n'est pas soigné.

16



1.2 : Synthése indirect

11.2.1 : Boucle & verrouillage de phase avec mélangeur

Cette boucle donne une grande souplesse dans le choix des facteurs de
multiplication et de division a réaliser pour verrouiller la fréquence de I'OCT sur
celle de l'oscillateur a quartz (figure 1.5).

Les avantages et inconvénients déja décrits lors du paragraphe précédent
restent d'actualité. L'utilisation du mélangeur permet, de plus, une réduction sensible
de la contribution du bruit propre des diviseurs au bruit de phase global de la boucle
comme nous le montrerons au paragraphe II1.2.

OSCILLATEUR
OC - LOCAL
8-8.4 GHz
” . - N1
Electronique ’ -
de l'asservissement REFEEENCE
MEL GEUR QUARTZ
Ry L+
Rys "
Y ‘N2 N3
COMPARATEUR
DE PHASE
figure 1.5 ; Boucle i verrouilla h vec mélan T

Il apparait intéressant de disposer d'un ASIC assurant les fonctions de
comparaison ou de mélange & plus basse fréquence dans un contexte d'intégration
important.
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On estime la masse de la télémesure compléte (source, modulateur,
amplificateur) réalisée en technologie MMIC a 500 g, pour un encombrement de
12x7x5 cm3. Ces valeurs repreésentent une diminution d'un facteur 5 de la masse et de

l'encombrement présentés par les solutions hybrides utilisées sur les télémesures
SPOT actuelles.

Conclusion

La solution proposée, basée sur 'utilisation d'une boucle a verrouillage de
phase, apparait intéressante pour réduire sensiblement la masse et I'encombrement
de la source si toutes les fonctions hyperfréquences sont réalisées en MMIC. Les
caractéristiques concernant la stabilité fréquentielle des diverses configurations
étudiées sont directement liées aux performances de l'oscillateur a quartz. La réponse
en terme de bruit de phase apparait plus difficile 3 établir en raison du nombre
important des contributions mises en jeu.

Cette réponse peut étre établie analytiquement en fonction des architectures
de source précédemment présentées faisant appel a une référence a quartz. Les
conditions pour dégager un gabarit de bruit de phase optimisé dans toutes les
configurations sont ainsi discutées.
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Il : ETUDE DU BRUIT DE PHASE DE LA SOURCE HYPERFREQUENCE

Afin de mieux comprendre l'origine du gabarit de bruit de phase de la source
hyperfréquence, il apparait nécessaire d'identifier et de séparer les différentes
contributions des éléments constitutifs de la boucle, en fonction de la synthése
choisie.

lll.1 : Boucle a verrouillage de phase sans mélangeur

Dans une premiere étape, I'expression du spectre de bruit de phase en sortie
de boucle est établi en ne considérant que les fonctions OCT et oscillateur & quartz.
Dans la suite du développement, les contributions du diviseur et de I’électronique
utilisés pour l'asservissement en fréquence et en phase sont pris en compte.

Le schéma de principe de la boucle, ainsi que les grandeurs utilisées dans le
calcul sont présentées sur la figure 1.6, et dans le paragraphe II1.1.1 :

oscillateur comparateur de

: électronique
a quartz phase :

d'asservissement
uy(t) wt) N/
/N
diviseur
/N

figure 1.6 : Boucle 3 verrouillage de phase sans mélangeur

lil.1.1 : Contributions de la référence et de I'OCT

Le calcul du bruit de phase de I'OL est bas¢, dans un premier temps, sur les
contributions suivantes :

Soct ¢ densité spectrale unilatérale de bruit de phase de I'OCT libre,
Sref : densité spectrale unilatérale de bruit de phase de l'oscillateur de

référence,
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Les notations suivantes sont retenues :

So1 : densité spectrale unilatérale de bruit de phase en sortie de boucle,
Poct: fluctuations instantanées de phase de I'OCT,

@, :fluctuations instantanées de phase de la référence,

9,1 : fluctuations instantanées de phase de oscillateur local en régime

asservi,
K¢ :sensibilité du comparateur a caractéristique sinusoidale en (volt/radian),

K, :sensibilité du I'OCT en (Hz/volt),

h(t) : fonction de transfert dans le domaine temporel du filtre passe-bas,
K¢ :gain éventuel du filtre de boucle.

Compte tenu de ces notations, la tension de correction i la sortie du
comparateur de phase s’écrit :

u,(t) =K, sin[%?'—(pr] (1.4)

Une premiére simplification consiste a supposer que dans 1'équation (1.4), la

quantité [% — @, ] reste toujours suffisamment petite pour que 1'on puisse remplacer

le sinus par l'arc correspondant, soit :

ul(t)mKw[(ﬁl _(pr:| (1.5)

La tension en seortie du filtre de boucle s’écrit :

u(t) = Kyuy(t)*h(t) (1.6)

ou le symbole * représente le produit de convolution et h(t) est la réponse
impulsionnelle du filtre.

La tension u,(t) génere alors une correction de phase dont I'évolution s’écrit

d .
=Ko

soit d'aprés les équations (1.5) et (1.6)
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de. P
o KngK(p[(T\]—l - mr)*h(t)] 17)

Or dc(lptc est lié aux fluctuations de fréquence de 'OCT par la relation (1.8) :

deg) - dQoct _ de,

1.8

dt dt dt (18)

Donc d’apres (1.7) et (1.8), on obtient :

d9ol _ dPoct Pol

T;’-— = % - KKKy —Ism - ¢, [*h(t)] (1.9)

La présence du produit de convolution dans I'équation (1.9) la rend peu
maniable. On réalise donc une transformée de Fourrier des deux membres de
I'équation afin de permettre une analyse dans le domaine fréquentiel.

Soient ¢4, Poct, Oy les transformées de Fourrier respectives de Pol » Poct €t
¢, . L'équation (1.9) s’écrit, dans le domaine fréquentiel :

5.001(8) = 5.9t (s) — Kchng[‘b"lléS) - ¢,(s)].H(s) (1.10) ous=jo

Le gain en boucle ouverte du systéme est défini par la relation :

K K K, H
K(s):-f—“é—Ng—(S) (2.11)

La relation (1.10) devient :

1 N
¢‘01(S)=|:m]¢oct(s)+ :—_f_— Or(s)

K(s)

La densité spectrale unilatérale de bruit de phase de la boucle s’écrit

finalement, en notant que les contributions individuelles de bruit ne sont pas
corrélées :
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2
2

Soct(S)+—} $(5) (112)
1+
K(s)

So1(8)=

1+ K(s)

La prépondérance des contributions de I'OCT et de la référence a quartz au
spectre de bruit de phase global de la boucle est donc directement liée a la valeur du
gain en boucle ouverte K(s). Il apparait déja clairement que des valeurs élevées de ce
facteur tendent & rendre négligeable la contribution de I'OCT et prépondérante celle
de la référence dégradée par le rang de division utilisé.

111.1.2 : Contributions des autres sources de bruit

L’influence des sources de bruit qui apparaissent dans les différentes parties
de la boucle sont considérées. On étudie successivement :

® le bruit des diviseurs
@ les bruits générés dans l'électronique d’asservissement

1l.1.2.1 : Bruit des diviseurs [4.7]

Deux processus de bruit concernant le diviseur sont 4 considérer :

@ le bruit de phase en entrée du diviseur subit un processus qui abaisse le
spectre associé d'un facteur 20log(facteur de division considéré). On note donc que le
bruit des derniers étages de division, généralement réalisés en logique TTL et plus
récemment en CMOS, est trés souvent prépondérant. Le bruit des diviseurs de plus
haut niveau est sensiblement réduit par les divisions successives. Cette affirmation
est d'autant mieux vérifiée que le rang de division total est élevé, condition que l'on

retrouve dans notre application.

@1le bruit propre du diviseur : trés peu de publications font état de résultats de
mesures concernant le bruit de phase des diviseurs. D'un point de vue théorique, ce
bruit est traité comme un bruit de phase de forme équivalente & une source de bruit

de référence.

On écrit sa contribution :
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SV (5) = |—" Sgiv (5) (1.13)

K(s)

ou Sgjy est le spectre de bruit du dernier diviseur de la boucle.

ill.1.2.2 : Bruit de I'électronique [4].[8]

Le bruit du détecteur de phase et de 'amplificateur de boucle sont tous deux
référencés a la sortie du détecteur de phase et exprimé en nV /+Hz. La tension de
bruit globale inclut également la tension de bruit des résistances et de tout autre
source de bruit présente dans le systéme. Le bruit total est donc défini par la source
de bruit e, (®) . En considérant ce bruit identique a un bruit de référence, on obtient :

2

Select(s) = e (w) (1.14)

1
Kq,) 1+K_(s)“

lIl.1.3 : Expression du spectre de bruit de phase global

L’expression du spectre de bruit global de 'OL est la somme des contributions
respectives non corrélées, soit, d'apres les équations (1.12), (1.13) et (1.14) :

ol() l

oct(s)+~l\~‘1— 5¢(8)+ 841y (5)+ —— (e} (@) | (1.15)
1+% Kq,

Il est fondamental, & ce niveau du développement, de donner une
interprétation de I'évolution du spectre de bruit de phase de I'OL en fonction de
I'évolution du gain en boucle ouverte K(s). Les deux valeurs extrémes de K{(s) défini
dans I'équation (1.11) sont ainsi considérées :

© #[K(s)| — e : Cette situation est la plus vraisemblable lorsque l'on travaille

dans le domaine des fréquences microondes, compte tenu de la valeur trés élevée de

23



la sensibilité de I'OCT, K, (plusieurs centaines de MHz par Volt). Dans ce cas, 'OCT

est trés fortement verrouillé par la boucle de phase sur la référence a quartz.

On a alors, compte tenu de |” équation (1.15) :

So1(5) = [NI2| S1(8)+ Sy (8) + - €2 (@) (1.16)
Ko

On retient que:

@ le spectre de bruit de phase résultant est composé de la somme des
spectres de la référence, du diviseur et de I"électronique associée a la boucle,
dégradés par le facteur de division N. Cette dégradation se traduit sur un tracé
logarithmique par une élévation du spectre de bruit d’un facteur 20log(N). Le spectre
résultant présente donc un plancher de bruit, lorsque la boucle est verrouillée, en
dessous duquel il est impossible de descendre. Le facteur de division global de la
boucle est donc un élément déterminant de la contribution en bruit de phase de la
référence et des diviseurs.

@ la contribution de la référence a quartz et des diviseurs du dernier
étage est équivalente. Il est donc aussi important de soigner le choix des diviseurs
que de la référence pour optimiser les performances en bruit de phase de I'OL.

@ la contribution de I'électronique dans le bruit global de la boucle est
principalement liée a celle du détecteur de phase. 11 est préférable de choisir un
détecteur de grande sensibilité.

® +K(s) — 0. L'équation (1.15) devient :

So1(8) = Soct(s)

L'OCT n'est plus verrouillé sur la référence a quartz. Le bruit de phase de L'OL
est alors celui de I'OCT. Cette situation est bien sur a éviter compte tenu de la
mattvaise réponse en terme de bruit de phase d’un Oscillateur Contr6ié en Tension.
Pour les fréquences éloignées de la porteuse (> 1 MHz), on peut avoir intérét a
déverrouiller la boucle, le spectre de bruit de 'OCT étant alors meilleur que celui de
la référence et du diviseur élevé d'un facteur 20log(N).

Cette premiere approche fait apparaitre les grandes lignes des régles a
respecter dans le choix des éléments constitutifs de la boucle pour obtenir un gabarit
de bruit de phase optimisé. La méme approche est répétée dans le cas d'un boucle
utilisant un mélangeur.
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.2 : B le & verrouill h vec mélan r

ll.2.1 : Schéma de la nouvelle bougle

L'expression du spectre de bruit de phase de 'OL est établie dans I'hypothese

ott un mélange intermédiaire est utilisé. Le schéma de la nouvelle boucle est présenté
figure 1.7.

OSCILLATEUR
OCT T OCAL
0ol 8-8.4 GHz
us(t) : N1 REFERENCE
Pol QU:RTZ
Ny
Prm
c»—! \ Me1 x M @ Or
Rz% T
.(.PLO._I_ —®rm
g = ]f\T1
Ry 7T .
1 N2 :N3
Electronique
de
l'asservissement <
uy(t) Prn3
COMPARATEUR DE PHASE
figure 1.7 : Boucle i verrouill h vec mélan r

Les fluctuations instantanées respectives des divers éléments de la boucle sont
reportées sur la figure 1.7,
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I11.2.2 : Contributions de la référence et de 'OCT

Les contributions de I'OCT et de l'oscillateur a quartz sont considérées. Les
notations utilisées sont identiques a celles du paragraphe (I11.1), auxquelles il faut
adjoindre :

Doct et 0y : fréquence de I'OCT et de l'oscillateur local asservi,
®r : fréquence de l'oscillateur a quartz,

@ 3 : fluctuations instantanées de phase de la référence apres division par
Nsj,

@Prm : fluctuations instantanées de phase de la référence apres multiplication

par M.

Compte tenu de ces notations, on peut écrire en sortie du mélangeur Mel :

[ wgt+
Ume1(t) = Upet COS[[_OLN_@O—I) ~ (Mot + (Prm)] (1.17)
1

Apres passage dans le comparateur de phase, linéarisation du probléeme et
lorsque le verrouillage de fréquence est réalisé :

up(t) = K«p(ﬁ‘%—z— % - wng (1.18)

La tension en sortie du filtre de boucle s'écrit :

up(t) = Kguy (H)*h(t) (1.19)

Un calcul identique a celui développé dans le paragraphe précédent permet
d'établir la relation liant les fluctuations de phase des diverses contributions dans le
domaine fréquentiel, soit d'apres (1.17), (1.18) et (1.19):

Do1(5) = Do (5) — KOK(DIng(S)[ Pui(S) _ P (5) _

AR ¢m3(s)] (1.20)
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K H(s)

d'ol1, en posant K(s)=
P (¢) sN;N,

(1.21)

+ K(ENIN,
(1+K(s))

¢OI(S)= ¢oct(s) + K(S)Nl

(1+K(s)) U+K@»%m()

¢m3(s) (122)

La densité spectrale des fluctuations de phase de I'oscillateur asservi s'écrit en
considérant que les termes précédents sont non corrélés :

2

1

oct(s)+-[—N1—) (S (@) +IN2fSms®) (129
)

ol( 8) = ‘
1+—
K(s

1+K(s)

Les densités spectrales de bruit de phase Sypy, et Sy 3 s'écrivent :

Sem(5) = MPS,(s)

1
Sim3(s)=——=5_
3(s) N |2 (s)

3
On a donc finalement :
2
2
N N
So1(s)= ‘1 TK(s) Soct(s)+ —11“‘"“ (lMlz + L’%Jsr (s)
(1 + —»J |N3|
K(s)

(1.24)

L'expression globale de la densité spectrale de bruit de phase de I'OL en
présence d'un mélangeur conserve une contribution identique de la référence et de
I'OCT. Dans ce cas, K(s) est lié aux seuls diviseurs N1 et N2. L'obtention d'un gain en
boucle ouverte élevé peut &tre optimisé grace au choix de facteur de division N1 et
N2 faibles, compensés par les facteurs N3 et M pour permettre la comparaison de
fréquence dans le détecteur de phase/fréquence.
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11.2.3 : Contributions des autres sources de bruit

La contribution au bruit global de la boucle des éléments suivants est
considérée :

@ diviseurs par N1, Ny et N3,
@ bruit de I'électronique d'asservissement,

@ mélangeur Mel.

111.2.3.1: Bruit des diviseurs

Soit Sn;(s)(i=1,2,3) les densités spectrales de bruit de phase respectives des
diviseurs d;, dj etds. Le bruit des diviseurs est traité comme un bruit de référence.
La contribution des diviseurs s'écrit donc :

2 2
sgi“’(s)=_‘“NlT SN1+_N‘1N’1“2— (Snz(s)+Snia(s) - (1.25)
(“f@] (+ m)

Si l'on considére que ce sont les diviseurs de dernier rang qui aménent la
contribution la plus élevée au gabarit de bruit pour les raisons déja exposées, soit ici
dj et d3, on constate que I'élévation de bruit due a la présence de ces diviseurs n'est
plus multipliée que par le facteur N{N2 qui peut étre trés inférieur au facteur N
déterminé pour une boucle équivalente ne présentant pas de mélangeur. En
conséquence, ce type de synthése permet une réduction notable de la contribution en
bruit de phase des diviseurs au spectre de la source hyperfréquence.

111.2.3.2 : Bruit de |'électronique d'asservissement

La contribution de I'électronique est considérée de fagon globale comme un
bruit de référence, soit :

2

Sellect (S) - l NINZ

K{s)

K,

2
[en(“’)J (1.26)
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11.2.3.3 : Bruit des mélangeurs

La contribution du mélangeur Me] au spectre de bruit de l'oscillateur
synthétisé s'écrit :

smél(s) =

————| Sm(s) (1.27)
1
1+ —
K(s)

ol 5 (s) est le spectre de bruit du mélangeur. Notons 2 ce niveau que le bruit
propre du mélangeur n'est multiplié que par le facteur Ni. Ce bruit propre,
assimilable_ a un bruit blanc dont la valeur est souvent inférieure i -160 dB, sera tres

rapidement négligeable par rapport au bruit de l'électronique dont la contribution est
multipliée par le facteur NjN, .

11.2.4 : Discussion des résultats

Le spectre de bruit de phase de l'oscillateur synthétisé s'écrit finalement apreés
sommation de toutes les contributions déja présentées :

2

—

Soat(s) +‘ N

tot .y 1 2 M S
Sar (s) 1+KeP s KL ’ HIW +IN3|2)5r(S)+ NI(S)"'Sm(S)-
(s) , (1.28)
-
+ Nll\;z ’(SNZ(S)+SN3(S))+(&K@)
1+ ?
K(s) .
KX K H
avec K(s)=lei:I—IfI—~—(S—)
11N2

Reprenons I'étude concernant l'évolution du spectre global en sortie de boucle
en fonction de la valeur du gain en boucle ouverte K(s) :

© [K(s)| - o : le spectre de bruit de phase devient :
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[Nof’

tot 2 2
L)Y =N M+ v
’ NG|

Sr(s) + SN](S) + Sm(s)
] (1.29)

2
+ (N1N2)2 (Sn2(8) +Sna(s)) + (S;((m)
¢

L'équation (1.29) appelle les remarques suivantes :

@ le spectre de bruit de la référence est toujours multiplié par le facteur
permettant de passer de la fréquence de I'OCT a la fréquence de l'oscillateur de
référence. La configuration de boucle avec mélangeur n'améne donc aucune
amélioration sur la contribution de la référence par rapport & une synthése directe.
Quel que spit le type de synthése, on accordera un soin tout particulier au choix de la
référence a quartz dont les performances en bruit de phase doivent étre privilégiées.

@ la contribution des diviseurs est sensiblement réduite dans une
synthése de type indirecte. Le diviseur d, voit ainsi sa contribution multipliée par le
facteur Ny, généralement faible (de 'ordre de la dizaine). Cette contribution est dans
la plupart des cas treés inférieure a celle de la référence. Pour la contribution des
diviseurs d2 et d,, on cherchera a réduire au maximum le facteur NiN> ,
diminution de plus profitable a l'obtention de grands gains en boucle ouverte
(facteur K de l'analyse). La contribution des diviseurs n'est donc pas prédominante
dans le cas d'une synthése de type indirecte et de toute fagon trés inférieure a celle
obtenue pour un boucle a verrouillage de phase sans mélangeur. On s'attache dans ce
cas a comparer les gabarits de bruit de la référence & quartz et des diviseurs
disponibles pour déterminer le type de synthése permettant de répondre aux
spécifications.

@ la contribution en bruit de I'électronique apparait, dans le cas général,
comme secondaire. L'utilisation d'un mélangeur et le choix approprié du facteur
NN, peuvent s'avérer trés intéressants pour réduire cette contribution.

@ [K(s) = 0 : la boucle est déverrouillée et seule la contribution en bruit de

FOCT apparait a la sortie de la source hyperfréquence.
S9H(s) = Soee(S)
Cette configuration peut étre souhaitable loin de la porteuse.

30



Conclusion

Le calcul analytique du spectre de bruit de phase de I'OL en fonction de la
synthése choisie permet de déterminer qualitativement les critéres a respecter pour
obtenir un gabarit de bruit optimisé. Les résultats théoriques sur le bruit de phase
des structures étudiées donnent un avantage sensible a la boucle a verrouillage de
phase avec mélangeur qui permet une réduction importante de la contribution des
diviseurs et de I'électronique de l'asservissement. Une simulation complémentaire
des schémas de boucle présentés, est proposée pour établir graphiquement les
spectres de bruit de phase associés. Un logiciel développé par le LPMO dans le cadre
du projet STAR [4] est mis & profit pour réaliser ces simulations.
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IV : SIMULATION DES BOUCLES A VERROUILLAGE DE PHASE

IV.1_: Hypothéses de la simulation

L'utilisation du programme est basée sur la connaissance de tous les spectres
de bruit de phase associés aux fonctions présentes dans la boucle ( OCT, référence a
quartz, diviseurs, électronique, filtre de boucle). Cette condition est sévére car ce type
d'information est assez peu reproduit sur les documentations techniques et en
particulier les données de bruit de phase des diviseurs sont extrémement rares. Cet
aspect limite sensiblement le nombre de configurations possibles simulées,
notamment pour les rangs de division élevés. Les hypothéses de la simulation des
gabarits de bruit de phase a considérer suivant l'origine de la contribution sont les
suivantes :’

@ référence a quartz : les données des constructeurs d'oscillateurs a quartz
compensés en température (TCXO) sont considérées. D'un point de vue général, les
oscillateurs fonctionnant a plus basse fréquence (5, 10 MHz) présentent, prés de la
porteuse, un gabarit de bruit trés inférieur & ceux fonctionnant a des fréquences plus
élevées (figure 1.8).

O texo 100 MHz CEPE ..

-0
—®—  x0 75 MHz NDK
T texo 13 MHz NDK
— texo 5 MHz CEPE
-m\ \ ;
% -100 g
2 \
-1 H
€ ;
by :
- \ :
5 :
140
o .

190 -
10° 10" 107 10 10! 10° 10

Distance 3 la porteuse en Hz

figure 1.8 : Spectres de bruit de phase typiques des références i quartz
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@ diviseurs : la figure 1.9 présente les quelques valeurs de bruit de phase de
diviseurs trouvées dans la littérature [3,4,7]. Les gabarits de bruit seront extrapolés 2
des fréquences de fonctionnement différentes en utilisant le principe selon lequel une
multiplication de fréquence par M entraine une dégradation du bruit de phase par M
et inversement pour une division.

had i
;
i
i
«r i
—O— 20 MHZ/10 (TTL)
—@— 100 MHz A0 (ECL)
. O ¢80 MHz/4 (ECL)
<100 8,10 GHz /10 {analogique)
120

T
i
i

0 10' 10? 0 . 10 10* 10

Distance i la porteuse en He

figure 1.9 ; Bruit de phase typique des diviseurs utilisés dans la simulation

Généralement, les diviseurs fonctionnant aux fréquences les plus élevées,
utilisent la logique (ECL) et présentent des planchers de bruit proches de
-160 dBc/Hz. Les étages diviseurs inférieurs qui présentent a priori une contribution

au bruit global plus importante, sont réalisés en logique TTL et plus récemment en
CMOS.

@ Oscillateur Contrdlés en Tension : un état de I'art du bruit de phase typique
des OCT MMIC basés sur des filitres MMIC utilisant des TEC est réalisé. Le spectre
de bruit retenu, représenté figure 1.10, indique une pente de -30 dB/décade
significative de la conversion du bruit 1/f développé par 'élément actif. Le bruit de
phase typique d'un OCT MMIC est de l'ordre de -75 dBc/Hz 4 100 KHz de la
porteuse et -105 dBc a 1 MHz [8-12] pour une fréquence de fonctionnement autour de
8 GHz. La faible valeur de la densité spectrale de puissance de bruit de phase
observée loin de la porteuse peut étre mise a profit. L'influence du bruit de phase de
I'OCT est ainsi annulée jusqu'a la fréquence de coupure déterminée par le filtre de
boucle et maximum ensuite.
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phase ty :ique d'un Vctjj MMIC en dB/Hz
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figure 1.10 : Bruit de phase typique d'un OCT MMIC en bande X

® électronique : le bruit du détecteur de phase, de I'amplificateur de boucle et
du mélangeur éventuel est référencé a l'entrée de 'amplificateur de boucle. Les
données concernant le bruit en tension de ces fonctions peut étre exprimé en dBc/Hz
[7]. Dans le cas général, le bruit de I'électronique n'intervient pas dans la contribution
au spectre de bruit de phase global de l'oscillateur synthétisé en raison des tres
faibles planchers de bruit de phase associés. A titre d'exemple, la référence [7]
indique un plancher de bruit de -160 dBc/Hz pour un détecteur de phase
MOTOROLA en HCMOS fonctionnant a 1 MHz. Cette valeur est retenue pour les
simulations.

® amplificateur et filtre de boucle : cet ensemble est positionné entre la sortie
du comparateur de phase et I'entrée modulation de 'OCT. Sa fonction de transfert
influence fortement les propriétés de l'asservissement et permet de modifier la
réponse du dispositif par le choix adéquat des parametres introduits. Le gain en
boucle ouverte de l'ensemble présente des valeurs élevées sans la présence d'un
amplificateur du fait de la grande sensibilité des OCT fonctionnant aux fréquences
microondes (plusieurs centaines de MHz par Volts pour Ko ). Néanmoins, compte
tenu de la faible stabilité fréquentielle des OCT, il est nécessaire de prévoir une plage
de capture en fréquence large autour de la porteuse. Un filtre de type réseau
correcteur par avance de phase permet d'établir un bon compromis (figure 1.11).
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figure 1.11 : filtre de boucle co eur par avance de phase

Ce filtre admet pour fonction de transfert H(jo) telle que :

H(jo) = -K, %—1—-1% ot Kg est le gain du filtre.

Celui-ci permet un choix indépendant des facteurs de boucle pour réaliser les
propriéteés de l'asservissement avec comme objectifs principaux la plage de capture et
la fréquence de coupure de l'asservissement. Lors de la simulation, les constantes de
temps 71 et 12 de la fonction de transfert du filtre, sont calculées pour que la
fréquence de coupure de l'asservissement corresponde a la fréquence d'intersection
des gabarits de bruit de I'OCT et de l'oscillateur local synthétisé. L'objet de cette
approche étant orienté vers la restitution du gabarit de bruit de phase en fonction de
la syntheése de boucle choisie, nous ne nous étendrons pas sur le calcul analytique des
parameétres de boucle que I'on pourra trouver dans la référence [13]. On suppose
¢galement que les valeurs choisies permettent un fonctionnement stable de la boucle
dans tous les cas de figure.

Les hypothéses de la simulation étant fixées, une étude comparative de
diverses configurations de boucle utilisant des références a quartz de fréquence
variables et une synth&se directe ou indirecte est proposée. Les parametres des
configurations étudiées sont portés dans le tableau 1.2.
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CONFIGURATION | FREQUENCE | PARAMETRES
DU QUARTZ UTILISES
MULTIPLICATION 5 MHz M=1640
DIRECTE (M1)
MULTIPLICATION | 12,8 MHz M=640
DIRECTE (M2)
MULTIPLICATION 73 MHz M=112
DIRECTE (M3)
MULTIPLICATION | 100 MHz M=82
DIRECTE (M4)
PLL SYNTHESE 76 MHz N1=4
DIRECTE (PLL1) N2=27
. PLL SYNTHESE 70,69 MHz | N1=16 N3=4
INDIRECTE (PLL2) N2=1  M=7

Tableau 1.2 : Configurations simulées pour la production d'une source
hyperfréguence a 8200 MHz

1V.2 : Résultats de simulation

Les résultats de simulation sont présentés suivant le type de la synthése mise
en jeu pour obtenir une source hyperfréquence a 8200 MHz.

IV.2.1 : Multiplication directe

L'analyse du bruit de phase de l'oscillateur local synthétisé par la
multiplication directe de la fréquence d'une référence a quartz fait apparaitre une
élévation d'un facteur 20log(M) du gabarit de bruit de phase de la référence (M étant
le facteur de multiplication permettant de passer de la fréquence du pilote a celle de
la source hyperfréquence). Les pilotes a quartz oscillant a fréquence basse présentent
de meilleures performances en bruit de phase pres de la porteuse mais les facteurs de
multiplication sont nécessairement plus élevés que pour des quartz de fréquence
supérieure ce qui dégrade sensiblement la contribution de la référence. De méme, les
pilotes & quartz fonctionnant aux fréquences les plus élevées (de 60 a 120 MHz )
nécessitent l'utilisation de facteurs de multiplication plus faibles mais présentent un
gabarit de bruit de phase dégradé. La fréquence du pilote doit étre choisie en
fonction de la fréquence a synthétiser pour éviter les rangs de multiplication élevés
qui dégradent le gabarit de bruit de phase de la source.
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figure 3.12 : Gabarits de bruit d'une source h erfréquen
fonctionnant 3 8200 MHz
obtenue par multiplication directe d'une référ nce & quartz

Dans cette analyse, on constate que seul I'oscillateur 2 quartz présentant une
fréquence de fonctionnement de 75 MHz peut répondre aux spécifications de bruit
de phase SPOT (figure 1.12). Dans ce cas, compte tenu de la synthése et du gabarit de
bruit de phase spécifié, il est nécessaire de choisir un pilote dont la fréquence est
supérieure a 70 MHz et probablement inférieure 2 100 MHz. On rappelle que la
solution retenue pour les sources hyperfréquences des télémesures SPOT utilisent un
oscillateur & quartz fonctionnant 4 82 MHz.
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IV.2.2 : Boucle & verrouitlage de phase

La boucle a verrouillage de phase permet, par un choix approprié des
parametres de l'asservissement, d'optimiser I'aspect du gabarit de bruit de phase de
l'oscillateur synthétisé. La synthése directe met en concurrence le bruit de phase de la
référence a quartz et des diviseurs principalement. Dans le cas de la syntheése
indirecte la contribution des diviseurs apparait moins prépondérante. Des
simulations basées sur un pilote fonctionnant & 70 MHz et des diviseurs de gabarits
de bruit de phase identiques pour les deux syntheses (480 MHz/4) sont présentées.

Les résultats de la simulation réalisée grace au logiciel du LPMO (figure 1.13)
sont les suivants :

-30 L
uence synthétisée 8200 MHz

Lq
HHEN
|

son SHAT =~ PLL 1 synthése directs
RAdneee R
=~ £t 2 synihose indiacta

\—l

plancher de buit

N 1T

L1 en planchor dobruitda
diic/Nz - ja référdnca

-11e

Tl

» ! w2 1w 3 1w 4 s 5 w & w7

Distance i la portauss en Hz

figure 1.13 : Gabarits de bruit de phase de la source hyperfréquence a 8200 MHz

avec et sans mélangeur

@ le gabarit de bruit considéré pour la partie diviseur a l'entrée du
comparateur de phase est supérieur de 10 dB a partir de 10 KHz de la porteuse a
celui de la référence. A partir de cette fréquence, on observe donc en sortie de
T'oscillateur synthétisé le spectre de bruit du diviseur dégradé de 40 dB environ
(20log(4x27)) dans le cas de la synthése directe (PLL1). L'utilisation du mélangeur
permet d'éliminer la contribution en bruit de phase du diviseur. Seule la contribution
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de la référence a quartz dégradée par le facteur de multiplication contribue de fagon
significative au spectre de l'oscillateur synthétisé (PLL2).

@ la fréquence de coupure de la boucle d'asservissement est choisie de sorte
que le bruit de phase de 'OCT soit retrouvé loin de la porteuse (> 1IMHz) dans les
deux cas.

@ globalement les deux oscillateurs synthétisés par une boucle & verrouillage
de phase permettent de tenir les spécifications de bruit de phase. La marge de bruit
dans le cas de la synthése indirecte est plus importante. Elle est d'au moins 5 dB &
toute distance de la porteuse.
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V: CHOIX DE L'ARCHITECTURE DE {L'OSCILLATEUR LOCAL

Introduction

Les contraintes liées aux spécifications du gabarit de bruit de phase de la
source hyperfréquence de la télémesure SPOT, ont imposé une étude détaillée des
configurations possibles. L'approche a porté sur les différentes combinaisons
d'oscillateur local utilisant une référence a quartz.

V.1 : Motivations du choix

L'étude menée lors de ce chapitre améne les remarques suivantes :

® la multiplication directe d'un quartz fournit une solution valable pour la
production de l'oscillateur local synthétisé & condition de choisir une référence a
quartz de fréquence supérieure a 70 MHz. La réalisation d'une telle fonction n'est
cependant pas compatible avec une technologie de type MMIC et rend impossible
une intégration importante de la source.

@ les structures type "boucle a verrouillage de phase", utilisant une synthese
directe ou indirecte, répondent d'une maniére générale assez bien aux spécifications
dés lors que la fréquence du pilote & quartz est supérieure a environ 70 MHz.
L'utilisation d'un mélange intermédiaire permet de réduire sensiblement la
contribution en bruit de phase des diviseurs de la boucle. Cette synthése est donc a
retenir. Elle permet de tenir les spécifications concernant le gabarit de bruit de phase
avec une marge conséquente si la référence & quartz présente des spécifications de
bruit soignées. De méme, le calcul du bruit intégré de phase réalisé grace aux
gabarits de bruit de la figure 1.13, indique des valeurs inférieures a 1.5° dans le cas
d'une syntheése directe, de 'ordre de 1° pour une synthése indirecte. Ces résultats
sont compatibles avec les spécifications.

D'autre part, l'aspect intégration de la boucle peut étre optimisé par la
présence d'un ASIC qui assure les fonctions de comparaison, de mélange et de
division aux fréquences inférieures. Cet ASIC, réalisé par la société ALCATEL
ESPACE, doit pouvoir prendre place avec profit dans la réalisation de la source
hyperfréquence et permettre une réduction sensible des problemes de masse et
d'encombrement.
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V.2 : Architecture retenue

Notre choix se porte donc sur une boucle a verrouillage de phase avec
mélangeur pour produire l'oscillateur local en bande X. Cette structure dont la
faisabilité a été démontrée en bande Ku en technologie intégré par OHIRA [14], est
décrite sur la figure 1.14 dans la configuration visée pour notre application. L'OCT
produisant une fréquence entre 8000 et 8400 MHz est asservi sur la référence a quartz
alaide de I'ASIC développé par la société ALCATEL ESPACE. Son fonctionnement,
pour des raisons de confidentialité ne sera pas décrit.

Avec une réalisation trés semblable a celle envisagée, Suwaki [15] propose,
toujours en technologie intégrée, une solution d'oscillateur local en bande C,
permettant une réduction de 90 % de I'encombrement de la méme source basée sur

un oscillateur a résonateur diélectrique.

SORTIE
OSCILLATEUR
@ LOCAL
f0=B8200 MHz

Puce MMIC 8200 MHz

Puce MMIC
divisaur par 2

512,5 MHz
ASIC
QUARTZ ASSERVISSEMENT : 8 ¢

figure 1.14 : Schéma retenu pour la production d'un OL stabilisé en bande X

Les fonctions a réaliser sont de plusieurs types :

® Oscillateur Contr6lé en Tension qui doit pouvoir couvrir toute la bande de
fréquence des télémesures soit 400 MHz autour de 8200 MHz.

@ l'étage tampon et le diviseur de puissance destinés respectivement 4 isoler
l'oscillateur et & séparer le signal hyperfréquence issu de 'OCT. La puce de I'OCT,
regroupe I'étage tampon et le diviseur de puissance. On note que I'étage tampon est
indispensable pour isoler l'oscillateur des variations d'impédance liées aux
changements d'états du modulateur.

@ le diviseur de fréquence par 2 : la réalisation de cette fonction est prise en
charge par 'TRCOM dans le cadre d'une bourse de thése cofinancée par le CNES et la
société ALCATEL ESPACE.
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CONCLUSION

Dans ce premier chapitre une étude visant a proposer une architecture
d'oscillateur local répondant aux spécifications de la TMCU SPOT est présentée.

Apres avoir défini les grandeurs d'intérét de la caractérisation des fluctuations
de phase et de fréquence d'un oscillateur, plusieurs architectures d'oscillateur local
basées sur une référence a quartz sont analysées.

Le bruit de phase de l'oscillateur local synthétisé, paramétre sensible dans
cette étude, fait I'objet d'un développement théorique qui conduit a proposer la
solution de boucle utilisant un mélangeur.

Enfin, la simulation de diverses configurations de boucle réalisées avec le
logiciel développé par le LPMO permet de confirmer ce choix. Une architecture de
type boucle & verrouillage de phase avec mélangeur assurant environ 5 dB de marge
a toute distance de la porteuse pour le gabarit de bruit de phase simulé par rapport a
la spécification des télémesures SPOT est retenue.
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CHAPITRE Il
ETUDE ET CONCEPTION
D'OSCILLATEURS
CONTROLES
EN TENSION

EN TECHNOLOGIE INTEGREE
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INTRODUCTION

L'étude et la conception d'Oscillateurs Contrdlés en Tension (OCT) est un sujet
trés vaste, abondamment traité dans la littérature. La quasi-totalité des méthodes de
conception d'OCT reposent sur des approches petit signal et sont déduites de la
théorie des dipdles a résistance négative [16-18]. Jusqu'en 1980, I'élément actif de
base est jusqu'a la bande C le transistor bipolaire. Pour des fréquences plus élevées,
le Transistor a Effet de Champ (TEC) ou la diode GUNN sont préférés. Les
principaux éléments d'accord de la fréquence sont la bille de YIG [19-22] et la diode
varactor hyper-abrupte sur Arséniure de Gallium (AsGa) ou Silicium (Si) qui
produisent une excellente linéarité de l'accord et de bonnes performances en bruit de
phase.

L'intégration totale de I'OCT et de son élément d'accord apparait cependant
trés difficile dans le cas de la sphere de YIG en raison de ses dimensions élevées mais
plus réaliste pour une diode varactor. La maturité de la technologie MMIC autorise
aujourd’hui cette intégration totale et permet une optimisation sensible de
I'encombrement de 'OCT.

L'impossibilité de régler la fonction aprés sa réalisation en technologie
intégrée met en avant la nécessité de simuler avec précision le fonctionnement de
l'oscillateur. Les méthodes de conception en régime grand signal dans le domaine
temporel, ou tempo-fréquentiel, ont maintenant depuis plus d'une décennie fait leur
apparition et permettent la simulation de l'oscillateur dans son domaine naturel de
fonctionnement. Généralement associé 2 des modeles électriques des composants
actifs et passifs proposés par le fondeur (capacités, inductances, transistors...), ce type
de simulation est désormais possible sur des logiciels commerciaux.

Cependant, sous l'effet de la dispersion technologique, les parametres
nominaux de la fonderie (capacité surfacique, transconductance par unité de
développement de grille du TEC...) subissent une modification. Les modéles basés
sur une description statistique moyenne des caractéristiques de la fonderie, ne
définissent alors plus avec la méme précision les parametres électriques linéaires et
non-linéaires de la fonction. Cet aspect est particuliérement critique dans le cadre de
la réalisation d'oscillateurs intégrés dont la fréquence d'oscillation doit, dans la
plupart des applications, étre prévue avec une erreur inférieure a 5%. La réalisation
d'un OCT en technologie intégrée, peu sensible aux dispersions technologiques et
couvrant une bande d'accord en fréquence de l'ordre de 10 % autour de 8,2 GHz,
constitue donc I'objet de ce chapitre
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Apres avoir rappelé, dans une premilre partie, la théorie des dipoles a
résistance négative qui reste la formulation la plus employée dans la réalisation
d'oscillateurs ou d'OCT, une étude prospective des différentes positions possibles de
I'élément d'accord sur I'un des acces du TEC est réalisée. Cette étude fait appel a
I'écriture symbolique de l'impédance d'entrée du réseau contenant 'élément actif
déterminée grace au logiciel de calcul symbolique MAPLE [23]. Les conditions de
démarrage petit signal de l'oscillateur sont étudiées graphiquement suivant la
position de I'élément d'accord dans une rétroaction série ou parallele du TEC. La
configuration série avec varactor dans la grille du TEC est retenue pour la réalisation
de I'OCT.

L'étude analytique des conditions de démarrage de cette configuration est
réalisée. Elle permet de proposer une démarche dont l'objectif est la production d'un
OCT intégré trés peu sensible aux dispersions technologiques. Une seconde version
d'OCT, utilisant une configuration paralléle, est également réalisée. On étudie ainsi
la faisabilité d'un OCT intégré, optimisé dans la technologie utilisée pour présenter
un bruit de phase réduit par 'accroissement du facteur de surtension.

La derniére partie de ce chapitre présente la comparaison des simulations et
des mesures de la premiére fabrication en fonderie de cette étude nommée
TELEMAQUE.
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: THEQRIE DES DIPQLES A RESISTANCE N TV

.1 : Présentation Syel men la théori

La théorie des dipoles a résistance négative [24-25], tres largement développée
dans la littérature dans le cadre de la réalisation d'oscillateurs et d'OCT, permet de
proposer un modele d'oscillateur facilement adaptable aux simulateurs .
hyperfréquences. L'oscillateur est décrit comme un dipdle, comportant un élément
actif et présentant une impédance a partie réelle négative Zea auquel est connectée
une impédance de charge Zch. Une source de tension e(t), variable dans le temps, est
ajoutée pour représenter un bruit de tension d'alimentation, par exemple (figure 2.1).

i)
A

Zoh(w)

e(t)1

figure 2.1 ; Schéma équivalen 1'oscill

Zog(w,i}

v(t)

L'impédance Zea(w,i), qui contient 'élément actif, est fonction de la fréquence
et du niveau du signal qui la traverse. L'impédance de charge Zch(w), en vis a vis,

n'est fonction que de la fréquence.
En l'absence de perturbation en tension ou en courant dans la maille,
I'équation de base du fonctionnement de I'oscillateur en régime établi s'écrit :

Zo(©0,15) = Zea (00, 1g) + Zep (c0g) = 0 2.1)
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Soit en posant :
Zeal0g,10) = Realrg, Ig) + Xea (@00,15)  (2.2)
Zep(0g) = Rep (@) + jX g (wy) (2.3)

L'équation (2.1) est vérifiée si et seulement si :

R (w,, I)+Ry(w)=0  (2.4)
Xea ((Dollo) + xch (0)0) =0 (25)

Ce systéme d'équations appelle deux remarques :

@ La relation (2.4) n'est établie que si la partie réelle présentée par I'impédance
de I'élément actif est négative a la fréquence d'intérét. Elle constitue la condition
d'entretien des oscillations.

@ La relation (2.5) sur les parties imaginaires, vérifiée 2 la fréquence wop
détermine la fréquence d'oscillation.

Le systtme composé des équations (2.4) et (2.5) représente les conditions
d'oscillations de l'oscillateur.

Ces équations, qui régissent le fonctionnement de 1'oscillateur, sont couplées a
la condition de stabilité (2.6) de l'onde de fréquence wg et d'amplitude I :

Ry axo) _(axo) (aRO] 0 e
(ai]lo(am o, Lai B0 ), 70 @Y

Dans le cas particulier des oscillateurs & TEC [25], le coefficient (aaRo) est
W ()

X,

JR
trés petit devant | —2 et
P ( oi )10 (503

) de sorte que la condition de stabilité de
0)0

I'oscillation se réduit A :

X, BROJ
Ko 2.
[am L( 3y " @7

Lors de la conception d'un oscillateur, on s'attache donc a chercher les

conditions de circuit qui permettent la vérification des équations (2.4), (2.5) et (2.7).
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.2 : Condition marra

Les équations succinctement présentées dans le paragraphe précédent rendent
compte du régime établi de l'oscillateur et indiquent une dépendance avec le niveau
du signal de l'impédance Zea contenant I'élément actif. La simulation précise du
comportement de I'oscillateur est donc associée a la connaissance exacte des non-
linéarités de I'élément actif et & une analyse dans le domaine grand signal.

[ E—

Amplitudeﬂ

L ARAMAAAAANL
TR

o

figure 2.2 : Aspect de 1'onde du démarrage de l'oscillation au régime établi

Avant d'atteindre le régime établi (figure 2.2), 1'oscillateur présente une
période de démarrage pendant laquelle il opere en régime petit signal. Pour définir
le démarrage de l'oscillation, les conditions les plus genéralement utilisées font appel
au concept de résistance négative et s'écrivent :

{Rea(coo) +Ren(my) <0 (2.8)
Xea(y) + X (y) =0 (2.9)

Lorsque l'amplitude du signal croit, I'impédance de 1'élément actif change
sous l'effet de l'évolution des non-linéarités. La saturation de I'élément actif en
régime établi provoque donc une modification de la fréquence d'oscillation prévue
par I'approche petit signal et I'équation (2.9). L'approximation visant 2 déterminer la
fréquence d'oscillation par une approche petit signal consiste a supposer que
I'évolution de réactance présentée par l'élément actif sous I'action des non-linéarités
de son schéma équivalent est négligeable. Cette approximation est I'hypothese de
base a l'origine de trés nombreuses méthodes de conception [16-18, 26]. Les
parametres [S], [Y] ou [Z] de I'élément actif sont alors mis 2 profit pour déterminer
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les configurations et les impédances de bouclage permettant la réalisation d'une
impédance a partie réelle négative. Le deuxiéme objectif concerne 1'annulation de la
réactance globale du circuit oscillateur 2 la fréquence d'intérét ou sur une plage de
fréquence plus large sous l'effet de I'évolution d'une des impédances du circuit
comme c'est le cas pour les OCT.

On note néanmoins que ces méthodes, si elle permettent d'évaluer la
fréquence d'oscillation et la bande d'accord dans le cas des OCT, ne donnent aucune
indication sur les aspects puissance et rendement de l'oscillateur. Une analyse non-
linéaire est donc nécessaire, notamment en technologie intégrée o1 aucun réglage
apres réalisation n'est permis. Notre prochain paragraphe traite de cet aspect.
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It : ANALYSE DES OSCILLATEURS DANS LE DOMAINE NON-LINEAIRE

I.1 : Introduction

L'analyse du comportement non-linéaire d'une fonction hyperfréquence
suppose deux conditions :

@ choisir le domaine de résolution des équations décrivant le comportement
de la fonction. L'utilisation d'un logiciel d'analyse des circuits hyperfréquences non-
linéaires détermine ce choix.

@ décrire les modeles régissant le comportement linéaire et non-lindaire des
composants.

Ces deux aspects sont traités afin de proposer un outil efficace d'analyse du
comportement de I'OCT en régime de fonctionnement non-linéaire.

1.2 : Domaines et méthodes d'analyse des OCT en grand signal

1.2.1 : Introduction

Les méthodes d'analyse des circuits microondes en régime non-linéaire sont
classées selon I'espace de résolution des équations régissant le fonctionnement
électrique du circuit étudieé.

On distingue ainsi trois espaces :

@ le temporel
@ le tempo-fréquentiel
@ le fréquentiel

Le domaine temporel, qui permet 1'analyse d'états transitoires, est bien adapté
a I'étude des oscillateurs. Des méthodes dans le domaine tempo-fréquentiel sont
également développées et permettent d'obtenir la simulation du régime établi.

Nous présentons les méthodes utilisées dans les deux premiers domaines cités
afin d'analyser le fonctionnement des oscillateurs et qui sont associées a des
simulateurs hyperfréquences commerciaux et universitaires.
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I.2.2 : Analyse temporelle

L'analyse d'un dispositif non-linéaire dans le domaine temporel consiste &
résoudre un systéme d'équations différentielles non-linéaires par des méthodes
numériques [27].

Les différentes étapes de fonctionnement de l'oscillateur du démarrage au
régime établi sont ainsi accessibles. L'oscillateur étant une fonction autonome, il est
nécessaire d'introduire dans le circuit un "stimulateur" qui permet de déclencher
l'oscillation. Plusieurs possibilités sont proposées dans le contexte de notre étude :

® un créneau de tension est simulé sur le drain du transistor. De 0 a l'instant
to, la tension de drain est nulle. A tg, on applique instantanément la tension de drain
correspondant a la polarisation nominale du TEC. On simule ainsi la mise en route
des alimentations de 1'élément actif.

@ une impulsion en courant est générée sur I'un des accés du TEC. Cette
impulsion est de durée et d'amplitude faible devant la période d'oscillation et on
vérifie que ses caractéristiques n'influent pas sur la forme de l'onde hyperfréquence
résultante [25]. Cette impulsion peut avoir pour origine un bruit d'alimentation.

Quelques précautions sont prises pour réaliser les simulations et éviter des
temps d'analyse trop importants :

@ tous les éléments de connexion réalisés en technologie microstrip sont
remplacés par leur schéma équivalent composé d'éléments localisés idéaux et
fonction de la longueur et de la largeur de I'élément considére.

@ les éléments passifs de la bibliothéque de la filiere utilisée sont décrits par
un schéma équivalent approprié préconisé par le fondeur et constitué d'éiéments
idéaux localisés.

Ce type de simulation est donc cotiteux en temps, d'une part par la longue
préparation inhérente a la description du circuit MMIC, mais aussi en raison du
nombre de points de calcul élevé qui sont considérés afin d'avoir une prévision fine
de la fréquence d'oscillation en régime établi. Cet aspect est d'autant plus génant que
le circuit a simuler comporte des constantes de temps élevées qui nécessitent un
accroissement sensible du nombre de points a calculer avant d'atteindre le régime
établi. La simulation temporelle permet cependant, de déterminer les fréquences
d'oscillations indésirables qui pourraient prédominer lors du démarrage de
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l'oscillation. Elle sera donc réalisée & chaque fois que la nature du circuit le permettra
(description simple des éléments du circuit en éléments localisés idéaux).

Le simulateur mwSPICE de la société EESOF [28] est utilisé pour réaliser les
simulations dans le domaine temporel. Celui-ci présente l'avantage de proposer des
modeles de composants non-linéaires (TEC, diodes, capacités non-linéaires...)
communs au logiciel d'équilibrage harmonique LIBRA [28] autorisant des
simulations comparatives.

11.2.3 : Equilibrage harmonique

1.2.3.1 : Introduction

La méthode d'équilibrage harmonique [29] fait appel 4 un processus itératif
qui compare les résultats d'analyse de deux sous-circuits. L'un est constitué de
I'ensemble des éléments linéaires du circuit analysé dans le domaine fréquentiel,
l'autre comprenant les éléments non-linéaires analysé dans le domaine temporel.

L'équation d'équilibrage harmonique consiste & écrire I'égalité des courants et
des tensions aux acces des deux sous—circuits dans le plan de leur interconnexion. La
connexion entre le domaine temporel et fréquentiel est réalisée a l'aide de
transformées de FOURRIER directes et inverses.

L'analyse des circuits autonomes est menée selon une méthodologie propre a
chaque type de simulateur. Deux de ces méthodes sont décrites dans les prochains
paragraphes. Elles correspondent aux deux modes d'analyse des oscillateurs
préconisés sur les simulateurs hyperfréquences présents au département
hyperfréquences du CNES : LIBRA et LISA [30].

11.2.3.2 : Analyseur LIBRA

On peut associer le démarrage d'un oscillateur a l'action d'une faible
perturbation en tension entre le résonateur et I'édlément actif. Le signal est réfléchi par
le résonateur et subit des pertes dans le circuit. Tant que la résistance négative
présentée par I'élément actif est supérieure aux pertes du circuit, la perturbation en
tension se développe et est amplifiée dans le circuit oscillateur. L'état établi est atteint
lorsque T'amplitude du signal permet d'exactement compenser les pertes du circuit
avec la résistance négative [31].

Les non-linéarités de 1'élément actif développent également des harmoniques
du signal fondamental qui atteignent 1'état établi.
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L'élément de test proposé dans la bibliotheque ACADEMY, nommé
OSCTEST, utilisé lors de l'analyse des oscillateurs sous LIBRA, a les propriétés
suivantes :

@il permet l'injection d'un signal d'amplitude et de phase déterminées dans le
circuit entre 1'élément actif présentant une résistance négative et le résonateur.
L'onde circule librement de 1'élément actif vers le résonateur qui la réfléchit. Le
signal réfléchi est dirigé vers le dernier accés de I'élément de test oi1 il est mesuré en
amplitude et en phase (figure 2.3). Les harmoniques ne sont pas affectées par
I'élément de mesure.

OSCTEST

-*“;-‘—?————
- ey Elément actif
Résonateur présentant
une
impédance a
partie réelle
négative

! wmmewsme - Trajet de I'onde
Rre Rref au fondamental

— Harmoniques

Vretour
Vtest

figure 2.3 : Schéma d'analyse des oscillateurs sous LIBRA

Les conditions de démarrage en régime linéaire de fonctionnement sont dans
un premier temps analysées en calculant le rapport de I'onde complexe Vyetour &
l'onde injectée Viest. La condition de démarrage est atteinte lorsque le rapport
Vretour

d'amplitude R défini par R =
Vtest

{ IR|>1
®(R)=0°
L'analyse des conditions de démarrage consiste donc 4 tester la réponse du

circuit pour une plage de fréquence déterminée autour de la fréquence d'oscillation
attendue et pour plusieurs valeurs de la tension test, Viest- Lorsqu'un couple de

est tel que:

(2.10)

valeurs (fo,Vtesto) permet de vérifier la condition précédente, celui-ci est posé
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comme condition initiale. Un module spécifique de l'analyseur permet ensuite de
converger automatiquement vers la fréquence d'oscillation simulée en grand signal
pour laquelle la relation (2.10) devient :

{ Rl=1 2.11)

»R)=0°

La grande convivialité du logiciel ACADEMY et la possibilité de simuler le
circuit réel avec prise en compte de tous les éléments parasites sont un réel avantage
pour l'analyse des oscillateurs. La convergence automatique de l'analyse vers la
fréquence d'oscillation grand signal lorsque les conditions de démarrage (2.10) sont
vérifices est également trés intéressante. Il apparait afin possible de réaliser une
optimisation des caractéristiques non-linéaires de l'oscillateur. Une condition se
dégage néanmoins pour permettre une optimisation efficace : il est nécessaire de
connaitre avec précision le role des impédances de bouclage sur la réponse du
circuit. Cet aspect sera longuement décrit ultérieurement.

i.2.3.3 : Analyseur LISA

L'étude d'un oscillateur sous LISA consiste a connecter une sonde servant a
mesurer la fréquence et le niveau d'oscillation [30]. Cette sonde délivre un signal
(tension ou courant) de la forme :

g(t) = G cos(mwgt + @) ot ®, est la fréquence d'oscillation 4 déterminer.

On cherche alors la fréquence ®, , l'amplitude Gg et la phase @ telles que
l'impédance de la sonde soit nulle dans le cas d'une sonde en courant, infinie dans le
cas d'une sonde en tension. Pour un oscillateur libre, il n'existe pas de référence
extérieure et on pose donc @ =0.

D'autres fonctions de l'analyseur permettent de donner une bonne estimation
de la solution de départ et notamment de déterminer avec les critéres de NYQUIST si
le point de fonctionnement étudié est stable ou non.

Compte tenu des facilités proposées pour observer la réponse temporelle des
non - linéarités usuelles du TEC, LISA sera utilisé pour vérifier les conditions
d'adaptation en puissance dans le plan de la non-linéarité de drain. L'apparition ou
non de courant de grille est également trés surveillée. Cette précaution est imposée
par des normes de qualité et de fiabilité des TEC en fonctionnement qui imposent
une valeur continue du courant de grille inférieure 2 1 mA/mm de développement
de grille. La seule vraie difficulté amenée par I'utilisation de cet analyseur provient
de I'édition de circuit qui ne permet pas la visualisation du schéma électrique étudié
et du schéma physique associé. Notons enfin que cet analyseur n'a pu étre utilisé
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pour les premiéres réalisations en fonderie de cette étude, celui-ci n'étant alors pas
disponible au département hyperfréquences du CNES.

.2.4 : Conclusion

Les diverses méthodes d'analyse des oscillateurs présentées, seront appliquées
afin d'étudier les performances grand signal des oscillateurs et des OCT réalisés dans
le cadre de cette étude. Les conclusions suivantes sont retenues:

@ le domaine temporel apparait trés intéressant pour décrire le
fonctionnement d'un oscillateur. La description électrique des éléments MMIC du
circuit est néanmoins délicate.

@ l'analyse des circuits oscillateurs réalisés en technologie intégrée est plus
aisée a réaliser sur le logiciel ACADEMY qui permet une description compléte des
éléments de la filiere sous forme d'une bibliotheque de composants. Une
optimisation des performances de l'oscillateur est également envisageable si les
conditions de démarrage de l'oscillation sont bien déterminées par l'analyse petit
signal et le réle des impédances de bouclage connu.

@ l'énalyse de I'évolution des non-linéarités intrinséques du composant actif
est I'une des facilités offerte par le logiciel LISA. Certaines méthodes de conception et
d'optimisation des oscillateurs, basées sur cette analyse [32-33], sont ainsi
développées et autorisent une syntheése trés performantes des caractéristiques de
Yoscillateur en régime grand signal. Il semble cependant que ce type de méthode soit
plus difficile & appliquer dans le cadre de la réalisation d'OCT. On pourra dong, dans
le contexte de cette étude, faire appel au logiciel LISA notamment pour vérifier le
comportement de la non-linéarité de drain du TEC et comparer les résultats de
l'analyse avec les autres simulateurs.

En conclusion, on retient que l'analyseur LIBRA apparait le mieux adapté
pour réaliser l'analyse d'un OCT en technologie intégrée. Néanmoins, I'analyse
temporelle et les propriétés d'analyse en régime non-linéaire de l'analyseur LISA
sont suffisamment intéressantes pour que la simulation des fonctions optimisées sur
LIBRA soient réalisées, chaque fois que la topographie du circuit le permet, sur ces
deux simulateurs. L'utilisation de plusieurs analyseurs associée a des modeles de
composants équivalents permet de constituer un outil fiable et efficace pour la
réalisation d'un oscillateur.
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I.3: M les non-linéaire TE I'élément d' r

L'élaboration du modele électrique non-linéaire d'un composant est basé sur la
détermination précise d'un schéma équivalent et d'équations régissant son
comportement statique et dynamique.

Dans le cadre de notre étude, I'élément actif de base est le TEC de la filidre de
puissance HPQ7 du fondeur THOMSON / TCS.

L'élément d'accord est la diode varactor basée sur la réalisation d'un TEC de
trés grande largeur de grille dont le drain est la source sont court-circuités {37]. Cet
élément permet d'atteindre des rapports de capacité 5. Les résistances d'acces du
composant atteignant des valeurs trés élevées lorsque le varactor est fortement
polarisé en inverse, le rapport de capacité utilisable est limité en pratique a 3.

i.3.2: M le non-linéair T

Le schéma équivalent grand signal du TEC proposé pour les simulations non-
linéaires est représenté figure (2.4). Sa présence en tant que modele standard de la
bibliothéque de composant EESOF [34] justifie ce choix. Il pourra ainsi étre utilisé
aussi bien dans le domaine temporel (analyseur mwSPICE) que tempo-fréquentiel
(Analyseur LIBRA).

idg
lg Iy @ Drain
Grille - w—mlm—o
| a

Cdg

lgs R Coag — 2Re

9 \- & I4s m 2 Tdso =¥ Cgs

ik

I'g

15
Source

figure 2.4 : Modéle éguivalent grand signal TE
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Le schéma équivalent de ce TEC est de type CURTICE cubique [35] et
correspond a4 une représentation polynomiale de la non-linéarité de drain.
L'originalité de ce schéma équivalent vient de la cellule (RC) mise en parallele sur la
non-linéarité de drain et qui permet d'ajuster avec une trés bonne précision par
rapport au modele petit signal les parameétres S du schéma équivalent linéarisé
autour d'un point de polarisation déterminé [32].

Précisons la forme analytique de la description des non-linéarités qui sont au
nombre de quatre :

@ l'expression retenue pour la non-linéarité de drain Ids(Vgs(t-1), Vds(t)) est de
type CURTICE cubique et s'exprime selon la relation :

I, =Igsotanh(yVys)

avec (2.12)
Igso = Ag + A1V + ApVy2 + AVy2
V1 = Vg (t = 1) x[1+ B(Vouto — Vags)] i Vg 20
V1 = Vgt~ 1) x[1+ B(Vouto + Vgs)] st Vgs <0

Les parametres a déterminer pour l'ajustement des caractéristiques statiques
du TEC sont donc Ag, A1, A2, A3, Y, B, et Vouto. Ils sont extraits, dans notre étude,
des caractéristiques statiques du TEC mesurées en impulsion (données du fondeur
en fonction du développement de grille utilisé) grace a I'un des sous-programmes du
logiciel COMLIB [36].

@ la capacité de transition de la jonction grille source cgs(Vgs) est décrite par
la relation polynomiale en Vg :

Cgs(Vigs) = Co +C1Vso + 02 Vs + 3 Vs (2.13)

Cette relation permet d'ajuster avec un excellent accord les évolutions de la
capacité Cgs en fonction de Vgs et de V{so, valeur constante de la tension de drain
Vds au point de polarisation nominal. Les parameatres a déterminer sont donc cg, 1,
c2 et ¢3. Ici encore, un des sous programmes de COMLIB est mis a contribution pour

déterminer ces parametres sur la base des données du fondeur décrivant la capacité
cgs en fonction de Vgs.

58




|

@ le courant d'avalanche de la jonction grille drain Idg(Vgs, Vds) décrit par la
relation (2.14) :

Lag(Vgs: Vas) = L(A + BVS, e

(D-EV) (2.14)

Les parametres fournis par le fondeur sont Iy, A, B, C, D, E, [37].

* @ le courant de grille Igs(Vgs) décrit par la relation :

i}
Igs{Vgs) = Lar(e nU -1

Les parametres Isat et n, facteur d'idéalité de diode, sont donnés par le

fondeur en fonction du développement de grille.

Le modele complet du TEC décrit précédemment a été programmé en langage
C comme modele utilisateur de LIBRA version 3.5. Ce méme modgle a fait l'objet
d'une description dans la bibliotheque des modeles utilisateurs de LISA {38].

Un exemple de l'ajustement des caractéristiques statiques et de la capacité
d'entrée cgs du TEC 4x100 um est présenté sur les figures 2.522.7.
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Comme on peut le noter sur les figures 2.5 et 2.6, I'accord entre le modele et les
caractéristiques fournies par le fondeur est excellent.

La méme opération est réalisée pour les caractéristiques en fonction de Vgs de
la capacité grille-source du TEC. Les résultats graphiques de l'ajustement sont
représentés sur la figure 2.7.

60



CGS=F(VGS)

‘ CGS EH FEMTOFARAD
( 500.007

COMLIB

LEGENDE
THEO. EXFE.

| |
|
(=B B = - R v

i
F
i
\
i

COMLTRE
SOURTIE 2
1999-03-28
O7:h2: 26 oo, oo [0

T T T Y e e e e e - g R
-5.00000E+00 «2.50000E+00 0.00000E+00
JOB:BE 1203
Vs (VOLTS H tHIE DIVISTON= 500.000E-013 VOLTS

du TEC 4x100 um

Les éléments du schéma équivalent grand signal du TEC sont, enfin,
totalement décrits avec la représentation des éléments linéaires (rg, lg, ts, 1s, 1d, I,
Ids., ¢ds cdg,‘:) fournis par le fondeur. Les tableaux 2.1 et 2.2 présentent les
caractéristiques completes du TEC 4x100 um polarisé a 5V, Idss/2.

Is d rg Is 14 lg Ids cds Cdg T
Q) | Q) | (| mH) | (nH) | (nH) (Q) (pF) (pF) pS
1,2 | 1,2 1 0,08 0,09 0,08 430 0,08 0,02 7.3

I 2.1; Parame linéaij E
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Ao A1 A2 A3 Y B |Vouto| Re¢ | Cif

0,1213 | 0,083 | 0,000175 | -0,000514 |1,3996 | 0,028 |5,7378 | 400 | 1e-8

Tableau 2.2 ; Paramétres non-linéaires du TEC associés 3 Ids

Isat n Co C1 C> C3
8e-91432| 2e-4| 3,19 | 3,81 0,46 |14e-12| 12 365 | 8,56 34,2 | 4,615

L.3.3: M le non-linéair varactor

Le modele du varactor est celui proposé par le fondeur (figure 2.8). 11 prend en
compte les effets non-linéaires de la diode et de la capacité varactor. Les éléments
linéaires du modeéle tenant compte de la géométrie du varactor ne sont pas
représentés pour des raisons de confidentialité.

~
fsv NG} 5
-
I

figure 2.8 : Modgle non-linéaire du varactor

Dans ce modele, deux non-linéarités sont & décrire :

@ le courant de diode I dont les caractéristiques sont fournies par le fondeur.
L'évolution du courant Id est décrit par la relation :

—q—(V Tl ]
Ig=1 e(“kT el (2.15)

Trois parametres sont utilisés pour déduire le courant Ig de n'importe quelle

taille de varactor de la filiere, Is, n et rsy. Pour le varactor 2x50 um de la fonderie
HP07, ces parametres sont décrits dans ie tableau (2.4).
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Is n | rsviQ})
3,2e-11 | 1,26 7

Tableau 2.4 ;: Paramétres non-linéaires du varactor associés a Id

@ la capacité variable Cy est décrite par un polynéme d’ordre 4 de la tension
Vv a ses bornes :

Cy(Vy) = Cyo +Cy1Vy +CyaVy 2 +CyaV, 3 +Cy v, 4 (2.16)

Les parametres a déterminer sont Cyo, Cyv1, Cv2, Cy3. Ils sont ajustés sur la
courbe Cy(Vy) fournie par le fondeur en fonction de la taille du varactor. Un
exemple de cet ajustement pour le varactor 2x50 um de la fonderie HPO7 est
représenté sur la figure 2.9. Les valeurs ajustées sont présentées dans le tableau 2.5.

o0 \: 3 H H H H
0,55 \ F?R?P.!.:‘..'?. !!?!9f‘°"
0,50 \. aven
= 038 5 :
g :
2
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o | e
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figure 2.9: Aj men | r ité var T 2x

Cvo| Cvi Cv2 Cv3 Cvq
0,6 { -0,387 | 0,147 |-0,0282{0,002158




iI.4 : Conclusi

Les outils nécessaires a la simulation d'un OCT fonctionnant dans le domaine
des hyperfréquences sont donc définis. Une méthodologie de conception permettant
de réaliser les objectifs de cette étude reste a développer. Cet aspect est traité dans le
prochain paragraphe.
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Il : METHODOLOGIE DE CONCEPTION DES OSCILLATEURS ET OCT

li.1_; Présentation de la méthode

La spécificité premiére de cette étude est de réaliser un OCT peu sensible aux
dispersions technologiques présentant une bande d'accord de l'ordre de 10% et dont
la fréquence d'oscillation doit étre prévue avec une précision meilleure que 5%.
L'analyse des diverses méthodes de conception d'OCT, linéaires et non-lindaires
montre que la précision de la méthode est en grande partie basée sur la qualité du
modéle de I'élément actif [39-40).

On note ainsi que le schéma équivalent petit signal de I'élément actif
généralement utilisé pour une filiere MMIC est le résultat d'une moyenne sur un
grand nombre de mesures sur plaque permettant d'extraire un modéle typique de la
filiere pour les différents points de polarisation accessibles. Compte tenu du tres
grand nombre de composants mesurés, plusieurs centaines dans le cas de la filiére
HP07 du fondeur THOMSON, le modéle retenu est statistiquement celui qui
représente au mieux le fonctionnement moyen du transistor et apparait
généralement treés fiable.

Cette fiabilité est plus difficile  établir dans le cas du modéle grand signal ou
le nombre d'échantillons mesurés ne dépasse généralement pas la dizaine en raison
de la grande complexité des caractérisations & réaliser. Ceci représente un
inconvénient majeur lors de la réalisation d'un oscillateur qui nécessite une
connaissance trés fine des caractéristiques de I'élément actif utilisé pour autoriser
une optimisation rigoureuse avec des résultats reproductibles sur un grand nombre
de puces et de fabrications en fonderie. Une prévision précise de la fréquence
d'oscillation "moyenne” semble difficile.

La mise en place d'une méthodologie spécifique, basée principalement sur le
schéma équivalent petit signal du TEC et visant a partiellement insensibiliser la
réponse en fréquence de l'oscillateur aux variations des impédances de bouclage est
proposée. Cette méthodologie décrite sur le schéma de la figure 2.10 comporte deux
grands aspects :

@ Evaluation des différentes configurations d'OCT basées sur la rétroaction
série ou parallele d'un TEC dont I'un des accés contient le varactor. Détermination de
l'environnement d'analyse permettant d'obtenir une impédance globale du circuit
OCT faiblement sensible aux dispersions technologiques.

@ simulations non-linéaires des propriétés d'accord en fréquence. Vérification
des performances en puissance et de faible sensibilité de la fréquence aux
dispersions.
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o possibles du circuit
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figure 2,10 ; Méthodologie de congeption d'un OCT intégré
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ll.2 : Objectifs et développement du calcul
Nl.2.1 : introduction

La théorie des dipdles a résistance négative montre qu'il est nécessaire pour
permettre de déstabiliser le circuit de réaliser une impédance petit signal A partie
réelle négative sur l'un des acces du TEC. On peut définir la configuration générale
d'un oscillateur utilisant un TEC par le schéma de la figure 2.11 [41]. En accord avec
les résultats de la référence [25], les impédances de bouclage sont supposées
purement imaginaires, exception faite de la résistance d'utilisation, pour éviter les
pertes résistives dans le circuit

Dans le cadre de la réalisation d'un QOCT, un deuxiéme critere est 2 prendre en
compte. Il concerne la largeur de bande d'accord en fréquence déterminée par la
variation de l'une des réactances du circuit.

La position de 1'élément d'accord sur I'un des acceés du TEC et le choix des
impédances de bouclage sont liés aux performances recherchées de la réalisation
(large bande, faible bruit...). Nous passons en revue, dans un prochain paragraphe,
plusieurs des configurations possibles pour la réalisation d'un OCT.
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H.2.2 ; if

Une étude des conditions de démarrage de l'oscillateur visant & comparer
plusieurs configurations d'OCT trés largement utilisées dans la littérature est
réalisée. Nos critéres d'études sont les suivants :

® réalisation d'une impédance a partie réelle négative dans le circuit sur l'un
des acces du TEC par le choix d'impédances de bouclage appropriées. La partie du
circuit contenant I'élément actif et présentant une impédance a partie réelle négative
sera notée Zeg.

@ conditions d'annulation de la partie imaginaire globale du circuit a la
fréquence d'intérét. Bande d'accord accessible par la variation de la troisidme
impédance de charge du circuit notée Zr,

® examen de la condition de stabilité (2.7) de 1'oscillation ,

@ évaluation de la sensibilité de la partie imaginaire en fonction des
impédances de bouclage et des éléments non-linéaires principaux du TEC. Cette
étude permet de mettre en avant la qualité intrinseque du circuit oscillateur
conserver des caractéristiques d'impédance constantes lorsque les paramaétres
précédemment cités évoluent sous l'effet de la dispersion technologique ou du
niveau du signal.

Cette étude, réalisable sur un logiciel de simulation hyperfréquence
commercial, apparait néanmoins difficile a organiser. C'est la raison pour laquelle
nous proposons une méthode originale d'optimisation de ces conditions basée sur
I'écriture formelle de l'impédance globale du circuit oscillateur suivant sa
configuration.

H.2.3:h hé et environnemen I'étude
Les hypothéses sont les suivantes :

® l'impédance Zea, qui contient I'élément actif est calculée avec le schéma
équivalent du TEC, représenté sur la figure 2.12. La seule hypothese simplificatrice
consiste a négliger les résistances d'acces rs, rd et rg ce qui facilite grandement
I'écriture des équations avec une perte de précision minime.

Le calcul est réalisé sur le logiciel de calcul formel MAPLE en écrivant les lois
de Kirchoff dans les mailles du circuit. Le systéme d'équations ainsi formé est résolu
symboliquement par MAPLE. Cette approche est également utilisée dans la référence
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[42] pour la réalisation d'impédance a partie réelle négative destinée a la
compensation des pertes d'un filtre actif.
L'expression symbolique de Zegy est alors fonction de tous les éléments définis

comme parametres de I'étude :

- fréquence

- taille du TEC. Trois tailles de TEC sont prises en compte, 4x100 pm,
8x100 pm, 12x100 pm. Les éléments du schéma équivalent du TEC sont alors
parametrés en fonction de N ( nombre de doigts de grille du TEC).

Grille 0- 0L, el w2 6 Drain

figure 2.12 : Schéma équivalent petit signal complet du TEC

@ Zea est séparée en partie réelle et imaginaire toujours en faisant appel aux
outils mathématiques de MAPLE. Chaque équation est alors étudiée
indépendamment sur une large plage des valeurs des impédances de bouclage.
L'objectif pour la partie réelle est de déterminer les zones d'impédance autorisant le
développement d'une impédance a partie réelle négative. L'étude de la partie
imaginaire permet d'évaluer la bande d'accord en fréquence maximum dans la
configuration choisie. Cette opération est réalisée en connectant & Zea un résonateur
dont les variations de réactance maximum sont typiques de celles présentées par un
varactor de la filiere HPQ?7.

@ la dérivée exacte de la réactance de Zea en fonction de la fréquence est
calculée et étudiée graphiquement en fonction des impédances de fermeture.

@ l'évaluation de la sensibilité de la réactance Xey aux impédances de
bouclage et aux éléments non-linéaires du TEC est également graphique.
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1.3 : Evaluation de différentes configurations d'OCT

i1L.3.1 : Configuration série

111.3.1.1 : Varactor dans la grille

La réactance variable jXg est placée dans la grille du TEC (figure 2.13).

‘ Drain
—0 TEC
Source g R4
Z
X g jXS iXd
/
I L

figure 2.13 ; Configuration série du TEC avec élément accordable dans la grille

L'impédance Zea (0} vue de la grille du TEC, calculée avec le logiciel MAPLE
{Annexe I) s'écrit :

1 Z g
Z (0)=|r + Ty +| ——2—— | Z,+Z, T, | 1+-2m_ 2.17
ea(®) (l‘l jcgst dg (Zs+zd+zds ]|: d ds dg[ jc m]:l ( )

8s
1+jog 0 _ Lalas

Lo+ Z4+2Z,,
Td =

B
Z.(Z. +Z,) 1+-8m
I+jcgg®) | 1+ +
1< Z,+ 24+ 724

avec <

Zas =Ry +iXgs, Zs =jX,, 2y = R;l +3Xq4
Lty Oncy

1+ (O')rdscds )2 1+ ((Drdsrds )2
Bm = gmoe—]m

|1, Cys s Cg + Cds s Bmo » Tr Igs €l€ments du schéma équivalent du TEC

Rds

L'équation (2.17) est séparée en partie réelle et imaginaire. On trace alors les
évolutions des quantités définies dans le paragraphe précédent.
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Partie réelle Rea(Xs Xd)

On observe les variations de Rey sur une large plage des valeurs des
impédances de bouclage Zs et Z4. R{ est maintenue égale & 50 Q dans tous les cas de
figure. Deux points de fréquence sont également considérés. Ce sont les points
extrémes de la bande de fréquence (8-8,4 GHz).

Rea en ohm 350
1004

S0

~150
Xs en ohm -100

figure 2.14 : Partie réelle R 3 en fonction de Xs, Xd. TEC 4x100 ym

Rea en ohm 600
5001

400

¢
X8 en ohm

figure 2.15 : Partie réelle Rea en fonction de Xs, Xd. TEC 8x100 um
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Rea en ohm 600+

1
an ohm

figure 2.16 ; Partie réelle Rea en fonction de Xs, Xd. TEC 12x100 pum

On retient les résultats suivants de 'observation des figures (2.14) a (2.16) :

® Rea tend en valeur absolue vers un maximum pour des valeurs fortement
négatives de Xs. La contre réaction de source sera donc nécessairement capacitive a
la fréquence d'intérét. Pour toutes les valeurs positives de Xs, Rea est positive. Ceci
sera mis a profit pour ne réaliser les conditions de démarrage de l'oscillation en
partie réelle que sur la bande de fréquence nécessaire et ainsi éviter des
déclenchements intempestifs de l'oscillation & des fréquences différentes.

@ ce maximum est fonction de la taille du TEC et indique une décroissance
rapide avec I'augmentation du nombre de doigts de grille. La taille 1a plus élevée de
TEC de cette filiere et dans cette configuration autorisant le développement d'une
impédance a partie réelle négative est de l'ordre de T mm.

@ la dépendance avec la fréquence de Rea lorsque les impédances de bouclage
sont constantes est négligeable. Seules les variations de Xg et Xd, notamment avec la
fréquence, sont susceptibles de faire évoluer Rea. Cet argument est a prendre en
compte lors de la réalisation d'une fonction qui nécessite la création d'une impédance
a partie réelle négative sur une trés large bande de fréquence.
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Partie imaginaire Xea(Xs Xd)

Le méme type d'étude que précédemment est réalisé afin d'observer les
évolutions de la partie imaginaire Xe, en fonction de XsetXd.

Xea en chm

200

1004

X3 en ohm

figure 2.17 ; Partie imaginaire Xea en fonction de Xs, Xd, TEC 4x100 um

dza en ohm 600+

400;

200

f=8.9
f=8

-20¢1

-300

150
Xd en ohm

X3 an chm

figure 2,18 : Partie imaginaire Xea.en fonction de Xs, Xd, TEC 8x100 jm
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Xea en ohm 600

400

200

figure 2.19 : Partie imaginaire Xea en fonction de Xs, Xd. TEC 12x100 pm

@ les zones de faible dépendance de Xea avec les impédances de bouclage, qui
représentent un grand intérét pour éviter une sensibilité importante de la fréquence

de démarrage aux dispersions technologiques, correspondent aux faibles valeurs de
Xs et Xd quelle que soit la taille du TEC.

@ les zones d'impédances ot Rea<0 sont telles que Xea<0. Le résonateur choisi
pour compenser la réactance présentée par l'élément actif, devra donc avoir un
comportement inductif.

@ la dépendance en fréquence de Xea sur la bande de fréquence d'intérét
apparait également négligeable.

® la bande d'accord en fréquence maximum observée dans cette configuration
est de 'ordre de 1200 MHz. Cette valeur est obtenue selon la méthodologie décrite au
paragraphe IT1.2.3.
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Dérivée de Xea(Xs,Xd) en fonction de f

On étudie la dérivée partielle de Xea en fonction de la fréquence :

aX (f)]
P = ea
fea ( af o

Les évolutions de ce terme sont présentées pour les fréquences 8 et 8,4 GHz et
en fonction des impédances de fermeture.

1900
Derivee de Xea
€n ohm/GHz

504

-sof

-150
Xs en ohm -100

figure 2.20 : Dérivée de Xea en fonction de f

O cette dérivée est positive sur la presque totalité des impédances donnant a
Rea une valeur négative. Ceci va dans le sens de la condition de stabilité de
l'oscillation (2.7).

@ les valeurs maximum de Pfe; sont observées pour des impédances ot la
variation de Xea avec Xg et X{ est trés rapide déterminant une sensibilité i la
dispersion technologique maximum.

75



Variations de Xea dues 3 des variations de cgs, cgd, gmo

Lors de la réalisation du TEC, certains parametres technologiques présentent
des écarts avec les valeurs nominales (variations du dopage, décalage des grilles...).
La fréquence d'oscillation différe alors de celle prévue par l'équation sur les parties
imaginaires de l'impédance globale petit signal du circuit.

_ Dans ce paragraphe, les évolutions de Xea sont observées pour des variations
de £20% des paramétres du schéma équivalent du TEC généralement retenus dans
la modélisation non-linéaire pour représenter le fonctionnement fort signal du TEC,
soient cgs, gmo et cgd. Les résultats proposés indiquent ainsi la valeur de la
différence de partie imaginaire Xes constatée lors de cette évolution. L'étude est
réalisée pour la taille de TEC 4x100 pm a la fréquence centrale de fonctionnement
visée soit fo=8,2 GHz. Les impédances de charge Xs et Xd varient sur le méme
domaine que dans les paragraphes précédents.

Variations_en chm
Xea

en fonction de cgs
£=4.2

figure 2.21 : Variations de Xea dues 4 des variation de + 20 % de cgs
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@ la variation de Xega en fonction des parametres d
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fonction des impédances de bouclage. Les variations majeures sont observées lors de
certaines valeurs de Xs une variation maximale de Xea sous l'effet des variations de

I'évolution des parametres Cgs et gm:.

Cgs, gmo et ng



M.3.1.2 : Varactor dans | r

La réactance variable jXg est placée dans la source du TEC (figure 2.24).

Source Drain
—0 O—
2Ry
Zy Zgy Grille
’jxs iXg iXg

I“—
lll-—
1

L'impédance Zea(w) s'écrit :

gs ]Cgsw
(Za + Zy + T )+ jeugt0Ty (24 + Z, )

T, =zds(1+ Em J+r-l+ !

1 . 1
o (Zy+Zgs )(zg 1+ C—wJ + ;cdgm{zgzdn + st(ri +- J(Zd +Z, )}
Zea w =

(2.18)

JCg @ JCgst®
st =Rds +jxds, Zg =Rg +}.Xg, Zd = Rd +de
2
b ()
avec | Rds Tys de - TisCas

=, —_—
1+ (orycy,) 1+ (wry,r,, )
—jet
8m =8Bmo€

Ti,Cpy, Cag . Cds s Bmo - Tr Ts €léments du schéma équivalent du TEC

Les impédances de grille et de drain sont balayées sur une large plage de
valeurs, Rd étant fixée & 50 Q. La fréquence d'étude est fixée a 8,2 GHz.
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Partie réell Xd.X

Rma on ohm

-5004
-1000+

—-15C04+

—zoooj

100
200
Xg @n ohm 300
100 N
508 K] ~2060 T ~600 ~800 ~1600
Xd en ohm

figure 2.25 ;: Rea en fonction de Xd, Xg. TEC 4x100 yum

Rea an ohm

-10001

-20CG01

~30004

-4000

50
Xg en ohm 100

20070 EG) [] ) 10
Xd &n akm

figure 2.26 ; Rea en fonction de Xd, Xg. TEC 8x100 um
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Rea en ahm

10004+

figure 2.27 : Rea en fonction de Xd, Xg. TEC 12x100 pm

@ Rea est largement négative sur de trés grandes plages de valeurs de Xg et
Xd. Le maximum en valeur absolue de Rea est trés élevé (<-2000 Q) pour les deux
premiéres tailles de TEC mais apparait également trés sensible aux variations des
impédances de bouclage. Cette configuration est également bien adaptée aux
applications trés large bande de fréquence.

@ L'effet de taille du TEC sur la réponse de Reg est ici encore effectif. Les
grandes tailles de TEC interdisent la création d'une impédance a partie réelle

négative.

Partie imaginaire Xea(Xd,Xg)

2004

Xea en ohm jpp
Ly

-100

-200

~300

=400

figure 2.28 : Xea en fonction de Xd, Xg. TEC 4x100 um
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X hi
@a ep o mlﬂDD**

-10001

-200¢

30001

)
50°

¥g en cohm oo
150

200145 ) (] =I5 s
*d en chm

figure 2.29 : X n fonction de Xd, Xe. T

¥Xea &n ohm

15604+

10004

5004

-500+4

flOODi*

s Vﬂ
SR
TN
100
50 \\-\ /| 50
-~ VW, oo 100
xd en ohm -100 250 200 Xg an ohm

-150" 300

figure 2.30 : Xea en fonction de Xd, Xg. TEC 12x100 um

@ les zones de faibles variations de la partie imaginaire Xea en fonction de Xg
et Xd sont les mémes que celles de la partie réelle Rea De méme les impédances

permettant d'obtenir une impédance a partie réelle négative maximum indiquent
une zone de variation maximum pour Xea , zone a priori 4 éviter.

@ Xea est positive sur la quasi totalité des impédances de bouclage balayées et
nécessite donc une compensation capacitive dans la source du TEC.

@ la bande d'accord maximum obtenue dans cette configuration est de I'ordre

de 2000 MHz.
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Dérivée de Xea(Xd, Xg) en fonction de f

La dérivée de Xea par rapport a la fréquence a 8,2 GHz est tracée en fonction
de Xg et Xs. Le TEC a une taille de 4x100 um.

Pf en ohm/GHz

-100

-200

-300

3]
50
100

150
Xy en ohm 209

25;]00' 1) -200 -400 -600 -800 -1000
¥d en ohm

figure 2.31 : Pfea en fonction de Xd, Xg. TEC 4x100 pm

@ ce facteur est positif trés lentement variable sur la presque totalité des
plages d'impédances étudiées. Les valeurs treés élevées de Pfea sont dans des zones
d'impédance de Xp et X rejetées pour des problémes de sensibilité accrue aux

p g ] P P

dispersions technologiques.
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Variation de Xea dues i des variations de cgs, cgd, gmo

Variations en ohm
de Xea 500

en fonction de cgs
£=B.2 408

3001

00y

figure 2.32 : Variations de Xea dues i des variations de + 20 % de cgs

200
variations en ohm

de Xea

100
en fonction de gm

£=8.2

-1004

figure 2.33 : Variations de Xea dues 3 des variations de + 20 % de gmo
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Variations en ohm
de Xea

en fonction de cgd 15071

£=8.2

figure 2.34 : Variations de Xea dues i des variations de +20 % de cgd
® dans la majorité des zones d'impédances prospectées, les variations de

partie imaginaire les plus sensibles sont celles attribuées a des variations de Cgs
environ 4 fois plus élevées que celles dues & cgd et gmo-
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i1.3.1.3 : Varactor dans le drain

La réactance variable jX{ est placée dans le drain du TEC (figure 2.34).

Source

| 7
jXg ng

X4
/|
1 1 L
figure 2.35 : Configuration série du TEC avec élément accordable dans le drain
L'impédance Zea(w) s'écrit :
ZS(Zg +T1)+st(zg +r, +
Zea (m) =

1 1
+jCg, 02, | T Z, +Z | 1, +
ngsﬂ)] Xag gli 145 ds[l'. ngs(DH
(2.19)
1 . 1
(ZS +Z 41+ @Jﬂcdgm[zds[q + i mJ+T1(ZS +Zg)]

Bs
T =24 1+ Bm_ +1; + -
JCgs® JCgs®

Zys = Ras +1Xgs. Zg = Rg +jxg1 Z, =X,
avec 1 p Tys

2
= 3 - TOrCas
- 27 s T 2
1+ (orycy) 1+ ((nrdsrds)
—n —jert
8m = 8mo€ '

|T1/Cgs /€4 Cds s Bmo s Tr Iy €l€ments du schéma équivalent du TEC

Les impédances de grille et de source sont balayées sur une large plage de
valeurs, Rq étant fixée 2 50 2. La fréquence d'étude est fixée A 8,2 GHz.
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Partie réelle Rea(Xs,Xg)

. |
B ‘

Rea en ohm i |
200

~-200F 12x10

8x100

-400

R

2 en ol 200
300
250N % 1to 200
igaono Xg en chm

figure 2.36 : Rea en fonction de Xs, Xg. TEC 4x100 , 8x100, 12x100 pm

© Rea présente une valeur maximum trés élevée en valeur absolue (<-200 Q).

Ce maximum décroit sensiblement avec 'augmentation de la taille du TEC (figure
2.36).

@ la variation de Rea avec les impédances de bouclage montre que cette
configuration est bien adaptée 4 la création d'impédances a parties réelles négatives
sur une tres large plage d'impédances de bouclage donc de fréquences si celles-ci
sont construites pour étre peu variable avec la fréquence.

Partie imaginaire Xea(Xs Xg)

Xea en chm

100§

-100¢ .' 'o,. =
ll ';-,---'.':.v.:“”

LT
:..-.'.

12x100

-200¢

8x100
-300

-400

=500

-600

-700

Ty 250
50N 150
15¢ P 100 xg en chm
Xs en ohm 250 3000 50

figure 2.37 ; Xea en fonction de Xs, Xg. TEC 4x100 , 8x100 , 12x100 um
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@ Xea présente des variations lentes avec Xg et Xs. Seuls quelques couples de
valeurs sont a éviter dans le cadre de la réalisation d'une fonction peu dispersive.

@ Xea est négative sur la quasi totalité des impédances de bouclage balayées
et présente des valeurs élevées en valeur absolue (< -150 Q) dans le cas du TEC
4x100 pm. Le résonateur, dans ce cas, devra présenter un comportement inductif.

@ la bande d'accord maximum obtenue dans cette configuration est de I'ordre
de 600 MHz.

Dérivée de Xea(Xs Xg) en fonction de f

La dérivée de Xea par rapport a la fréquence 4 8,2 GHz est tracée en fonction
de Xg et Xs. Le TEC a une taille de 4x100 pum.

Pf en

400
onm/GHz

oot

2004

100

-100

~200+

figure 2.38 : Pfea en fonction de Xs, Xg. TEC 4x100 um

® ce facteur est positif trés lentement variable sur la presque totalité des
plages d'impédances étudiées. Les conditions d'impédance qui occasionnent des
valeurs trés élevées de Pfaa (>300 Q/ GHz) sont trés sensibles & des variations
minimes de Xg et Xg.
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Variation de Xea dues a des variations de cgs, cgd, gmo

1200
1000
Variations en ohm
de Xea BOO
en fonction de cgs
£=8.2
600
400
200
4y
~2001

-4001

-6001

figure 2.39 ; Variations de Xea dues a des variations de + 20 % de cgs

ooy
Variaticns en ohm

£ e Xaa
en °“°“§’33f’2e oam PrT o
2001
1501

100

501

o

figure 2.40 : Variations de Xea dues i des variations de + 20 % de gm
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10071

Variations en ohm
a

en fonction de cgd s

£=8.2 ]

-300¢

100 100
150 ) Xg en ohm

200
Xs en ohm 250 380-100

figure 2.41 : Variations de Xea dues & des variations de +20 % de cgd

@ le maximum de variations de Xea est positionné aux valeurs d'impédances
de bouclage occasionnant un facteur Pfea trés élevé. La recherche d'une condition de
stabilité forte est donc encore corrélée 4 un maximum de sensibilité de l'impédance
de I'oscillateur a des dispersions technologiques.

@ la variation de partie imaginaire la plus importante sur la majorité des
plages d'impédance balayées est celle due a des évolutions de la capacité cgs. Ce

facteur peut donc trés probablement &tre a l'origine de variations fréquentielles de
T'oscillateur sensibles et nécessite une modélisation fine.
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Hl.3.2 : Configuration paralléle

lll.3.2.1 : Varactor dans la grille

La réactance variable jXg est placée dans la grille du TEC (figure 2.42).

Xag

Drain

Grille
—0
~f Source !
! 71
Z || Zea

|
|

figure 2.42 : Configuration paralléle du TEC avec élément accordable dans la erille

L'impédance Zea(w) s'écrit :

1 Z g
Z =lrn+— T, +| —>——— | Z, +Z, T, [ 1+-2m 2.20
ea((ﬂ) [rl + ]Cgs(ﬂ} dg (Zs + Zd + st ]|: d ds dg[ }.C m):l ( )

Bs

1+ 1 ZaZas
ZaglZ,+2,+7,
Ty, = - _
Zoo(Zo +Z,) 14 -Bm }
1 1 JCes 0
1+ — L+ +
Ly JCgs® 2. +Z2,+7Z,
avec o

st = Rds + jX‘ds: Zs = jxs' Zd = Rd +jxd' ng = deg
Z”dg = (ng / /Cdg)

_ —jat
gm “gmoe

11,C,. ,Cyp »Coe s . T, 14 €léments du schéma équivalent du TEC
L gs 7 ~dg /*dss Hmo ds

Les impédances grille-drain et de drain sont balayées sur une large plage de
valeurs, Rd étant fixée a 50 Q. La fréquence d'étude est fixée a 8,2 GHz.
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Partie réelle Rea(Xd Xdg)

Xd en ohm#50
40

350 )
30§60 550 500 [ED) 400 350 300
Xdg en ohm

figure 2.43 : Rea en fonction de Xd, Xde. TEC 4x100 um

Rea en ohm

150

100

sof

-toot

figure 2.44 : Rea en fonction de Xd, Xdg. TEC 8x100 im
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101

Rea en ohm

-10

600
500
400
Xd en ohm
300
200

) 250 200 150 140 50 )
Xdg en chm

figure 2.45 : Rea en fonction de Xd, Xdg. TEC 12x100 um

® Rea est négative pour des valeurs fortement inductives des impédances de
bouclage X et Xdg (>300 ). 1l apparait difficile de créer cette condition sur une
large plage de valeurs de Xdg ce qui indique que cette configuration est
probablement bien adaptée 4 une application faible bande de fréquence.

@ une réduction d'un facteur 4 de la valeur moyenne de Rea pour un
accroissement d'un facteur 2 de la taille du TEC est observée.

Partie imaginaire Xea(Xd,Xdg)

Xea en ohm
800

600

-400
600

550

500
sd en ohm 439
400
350 N
3007630 530 500 450 100 350 20
Xdg en ohm

figure 2.46 : Xea en fonction de Xd, Xdg. TEC 4x100 um
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Xea en ohm
2001

150+

1061

E1 4

~50

-toot

-150‘|*

Xea en ohm

figure 2.48 ; Xea en fonction de Xd, Xdg. TEC 12x100 um

@ les zones de faibles variations de la partie imaginaire Xea en fonction de Xg
et Xdg sont les mémes que celles de la partie réelle Roa. De méme les valeurs de Xg
et Xdg permettant d'obtenir une impédance a partie réelle négative maximum sont &

proscrire en raison de la sensibilité extréme de Xea dans ces mémes zopes
d'impédances.

@ Xea est négative sur la quasi totalité des impédances de bouclage balayées
et nécessite donc une compensation inductive dans la grille du TEC.

@ la bande d'accord maximum obtenue dans cette configuration est de l'ordre
de 700 MHz.
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Dérivée de Xea(Xd, Xdg) en fonction de f

La dérivée de Xea par rapport a la fréquence & 8,2 GHz est tracée en fonction
de Xd et Xdg. Le TEC a une taille de 4x100 pm.

804
Pf en ohm/GHz
50

40

20

_201

- 40

YY) 300
300 6da 500 Xd en ohm

figure 2.49 : Pfea en fonction de Xd, Xdg. TEC 4x100 pm

@ ce facteur est positif trés lentement variable sur la presque totalité des
plages d'impédances étudiées. Les valeurs trés élevées de Pfea sont déterminées par
des valeurs de X et ng qui correspondent 4 un maximum en valeur absolue de Rga
et Xea. Le choix d'une telle zone pour les impédances de bouclage apparait
intéressant en terme de stabilité de |'oscillation.
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Variation de Xea dues & des variations de cgs, cgd, gmo

100
80
Variationg en ohm
de Xea 601

en fonction de cgs
€=6.2

150
Xdg en ohm 200

250
300680 500 4C

figure 2.50 : Variations de Xea dues a des variations de + 20 % de cgs

100

40
Variations en chm
de Xea 204
en fonction de gnm
£=8.2 ol
-20
-40
—60
]
50
100
150
Xdg en ohm  z4p Th
250 350 280
300°6d0 00 40?(:! en ohm

figure 2.51 : Variations de Xea dues a des variations de + 20 % de gm
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Variations en ohm

de Xea 40+

en fonction de cgd
£=8.2 ot

201

10t

_i04

20

150
Adg en ohm zqg

100
250 160 200
300°660 560 400

figure 2.52 : Variations de Xea dues a des variations de +20 % de cgd

® dans la majorité des zones d'impédances prospectées, les variations de

partie imaginaire les plus sensibles sont encore celles attribuées a des variations de
Cgs environ 2 fois plus élevées que celles dues a cgd et gm.
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ll.3.3 : Conclusions et choix de Ia configuration d'analyse

L'étude précédente a permis de mettre en avant certaines propriétés des
diverses configurations étudiées en fonction d'un nombre important de
parametres. Les résultats de cette approche sont regroupés dans le tableau 2.6.

Configuration| Maxde [ Taille Domaine bande Sensibilité
Position du | résistance | max du d'application | d'accord | a la dispersion
varactor négative [ TEC |en fréquence| max technologique
mm (MHz)
SERIE moyen 1 large bande 1400 faible
grille
SERIE élevé 1 trés large 2000 moyenne
source bande
SERIE élevé < 1,2 | faible bande 600 élevée
drain
PARALLELE | élevé <1 faible bande 800 moyenne
grille

Tableau 2.6 : Comparaison des diverses configurations d'étude d'un OCT

La configuration série avec varactor dans la grille est bien adaptée a notre
application. La plus petite taille de TEC (4x100 pm) étudiée est retenue pour que la
réalisation d'une impédance a partie réelle négative suffisante au démarrage de
l'oscillation ne constitue pas un probléme majeur de l'optimisation de la
fonction. Une deuxiéme version de I'OCT utilisant le méme TEC dans la
configuration paralléle avec varactor dans la grille est également retenue. Cette
configuration présente une sensibilité plus importante aux dispersions
technologiques mais autorise la réalisation, par des considérations de circuit,
d'une valeur de Pfey élevée permettant d'accroitre la stabilité du montage.



lil.4 : Analyse et optimisation d'un_OCT intégré
I1.4.1_: Introduction

Les configurations d'OCT et la taille du TEC retenues, il reste a proposer les
valeurs d'impédances permettant la réalisation des conditions de démarrage petit
signal présentées au paragraphe 1. Notre approche nous améne a proposer une
étude analytique détaillée des conditions de démarrage afin de mettre en avant le
role respectif des impédances de fermeture dans la réalisation de ces conditions.
Cette étude est proposée pour I'OCT utilisant une configuration série avec
varactor dans la grille.

l.4.2 : Etude analytique des conditions de démarrage

11.4.2.1 : Hypothéses simplificatrices

La discussion analytique des conditions de démarrage n'est réalisable qu'au
prix d'un minimum d'hypothéses simplificatrices permettant de réduire les
équations étudiées. Nous proposons, pour notre part, les simplifications
suivantes :

@ le TEC est supposé unilatéral (cdg=0),

@ le temps de transit des électrons sous la grille est négligé (1=0),

@ le schéma équivalent du varactor est celui d'une capacité variable en
série avec une résistance.

11.4.2.2 : Développement du calcul

Reprenons l'équation (2.17) de l'impédance Zga(w) vue de la grille du TEC
en configuration série lorsque les hypothéses simplificatrices précédentes sont

considérées. La séparation en partie réelle et imaginaire de 1'équation résultante
et la factorisation de ces équations en fonction de Xs sont réalisées 3 Faide du

logiciel MAPLE.

On obtient :
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X 2Ty () + X_T.
R (o) = s é( )+ X Ty (@) 5 +1; + R () (2.21)
(RdS+Rd) +(de+XS+Xd)

X 2
X (0) = s Tg(‘”)*XST‘*(“’) 5— L ix(@) (22
(Rgs +Ry)" +(Xgs + X5 + Xq)" Cgs®

Ty(w)= [Rds +Rg + —-hg“‘xdf'}
Ce
P,

Ty(o0) = Bm [Ras(Ras +Ry )+ Xgs(Xgs + Xg)]
Cs®

T3(0) = | Xgq + X — BmRds
Cs®

2
Ty(0) = | (Rgs +Ryg)" + (Xgs + Xg)* + Cgmm (RgXgs — X4R4s)
L &8

i1.4.2.2.1 : Partie réelle

L'étude de la relation (2.21) montre qu'un maximum en valeur absolue de
partie réelle négative est obtenu lorsque X, — «. Ce maximum s'écrit :

Rmax = Rd +Rds + Sm de +r; + Rr((!))
Cgs®

soit en négligeant R, rj et Re(m) :

R ~ Ids : l:l - rdscdsgm:I (2.23)
[1 + ((x)rdscds) Cgs

Une corrélation étroite existe donc entre la potentialité d'un TEC a réaliser

des conditions d'impédance partie réelle négative et sa taille comme nous
l'avions mis en évidence dans le paragraphe IIL3.

On trace a titre d'exemple sur la figure 2.53, les évolutions de Rmayx avec la

taille du TEC dans la filiere HP07 du fondeur THOMSON/TCS 3 la fréquence de
8,2 GHz.
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figure 2.53 : Evolution de la résistance négative maximum avec la taille du TEC

De plus :
@ ce maximum est inversement proportionnel au carré de la fréquence,

@ pour un méme développement de grille (WyxN constant), Rmax est
supérieur dans le cas ol le nombre unitaire de doigt est le plus faible.

@ les valeurs élevées de R et Ry(w) sont a éviter.

L'objectif est de réaliser les conditions de démarrage sur la seule bande de
fréquence d'intérét. Le signe de la fonction Ro{®) & obtenir est donc le suivant :

R,(@)>0 pour wel0,w,]
R, (@)<0 pour oe|w,o,]
R (®w)>0 pour € [®,,+of
avec ®min—-®max , bande de fréquence oi1 existe une impédance a partie
réelle négative.

L'examen des signes de T et T2 montre que en bande X :

T, <0 224
T,>0 si X4 +X,4<0 (2.24)
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Dans ces conditions, Rea est négative tant que Xs est négative. Elle est
positive dans le cas contraire. Cette remarque permet de proposer pour
I'impédance de source un circuit résonant paralléle (LC) (figure 2.54) dont la
fréquence de résonance est fixée au début de la bande de fréquence oul doit exister
une impédance a partie réelle négative.

i

figure 2.54 ; Circuit de charge de la source

On peut alors écrire :

ol 2
= 5 et 1-lcw, =0
* o 1-le,m? s
Xs reste alors négative de i a l'infini. La fin de la bande de fréquence ou

existe une impédance & partie réelle négative est déterminée par le changement
de signe de T2. Ceci est obtenue avec I'évolution de Xd avec la fréquence.

Zd est choisie pour présenter une partie réelle faible et une partie imaginaire
Xd positive faiblement croissante avec la fréquence. Nous proposons pour Z4 une

inductance pour réaliser la partie imaginaire positive faiblement croissante,
suivie de la résistance d'utilisation ry en paralléle avec une capacité dont le role
est de réduire la valeur de R4 (figure 2.55).

r « TI ™

figure 2.55 : Circuit de charge du drain
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Dans ces conditions Ry et X{ s'écrivent :

rll
T 1+ (r,c 00
_ (Dld + ruzcd(l)(ldCd(Dz - 1)

1+ (rucdm)2

Ry

X4

R{ est alors d'autant plus faible que cq et ry; sont élevées. Xq est d'autant
plus rapidement croissante et positive que Lq est élevée. Ces deux remarques
permettent d'adapter la valeur de ry, c¢d et 14 a la réalisation d'une impédance a
partie réelle négative dans la bande de fréquence d'intérét. Des critéres
d’'adaptation en puissance du TEC peuvent étre pris en compte pour le choix
définitif de Zd lors de l'étude en fonctionnement non-linéaire de l'oscillateur.

On peut constater que toutes les conclusions de cette étude sont en parfaits
accord avec les résultats de l'étude graphique du paragraphe 11.3.1.1 faisant appel
au schéma équivalent compiet du TEC.

11.4.2.2.2 : Partie Imaginaire

Compte tenu des choix déja faits pour la partie réelle, notre étude sur la
partie imaginaire Xo(®) porte sur les objectifs suivants :

® conditions d'obtention d'une bande d'accord en fréquence accrue sous
I'effet d'une variation donnée de 1'élément d'accord,

@ faible sensibilité de la partie imaginaire présentée par 1'élement actif aux
dispersions technologiques,

@ condition de stabilité de I'osciliation gérée par la variation de pente de la
réactance Xg en fonction de la fréquence.

Topologie du résonateur et bande d'accord

L'étude réalisée sur la partie réelle de Zeay impose & Xg une valeur négative

sur toute la bande de fréquence ol existe une impédance a partie réelle négative.

A la fréquence de résonance de Xg oul la partie réelle négative est maximum
en valeur absolue, la partie imaginaire Xo présente un minimum local
(figure 2.56) qui est fonction de la taille du TEC.

102




Xmin en ohm

figure 2.56 : Evolution du minimum de Xea en fonction de N et Wu

Ce minimum s'écrit en négligeant Xq :

X = Xgs — gmRds 1

min ~—

Cette équation montre que, plus le TEC est petit, plus le mimimum de la
partie imaginaire présentée par 1'élément actif est faible. 1l sera en conséquence
d’autant plus difficile de compenser la partie imaginaire de Xea avec une
réactance déterminée que le TEC est de faible taille.

De plus, quelle que soit ®, R4s>0 et Xds <0. Xmin est négatif et trés
rapidement croissant avec la fréquence. De cette constatation nous tirons deux
conclusions :

@ la fréquence de résonance de Xs doit étre placée trés pres de la fréquence
d'oscillation recherchée lorsque la condition de stabilité de I'oscillation constitue
un objectif majeur. On obtient dans ce cas une variation plus rapide de la pente de
réactance Xea avec la fréquence . L'application est alors a faible bande de

fréquence, la partie réelle négative existant sur une plage de fréquence réduite.

Pour une application plus large bande, comme c'est le cas lors de la
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Pour une application plus large bande, comme c'est le cas lors de la
réalisation d'un OCT, la fréquence de résonance de Xg doit étre placée le plus loin
possible de la fréquence d'oscillation. Xea est alors faiblement croissante avec la
fréquence a l'image de Xgs. L'oscillateur est alors moins surtendu mais la
sengibilité aux dispersions technologiques est réduite. L'application est alors
d'autant plus large bande que la fréquence de résonance de Xg est éloignée de la

fréquence d'oscillation.

La figure 2.57 représente, a titre d'exemple, la variation de partie réelle et
imaginaire Ro(f) et Xo(f) petit signal d'un oscillateur utilisant une contre réaction
série avec varactor dans la grille. Is, inductance de contre réaction de source,
permet de régler la fréquence inférieure, finf, & partir de laquelie existe une
impédance a partie réelle négative. Trois cas sont étudiés : finf1=6 GHz,
finf2=6,5 GHz, finf3=7 GHz.

o FELZ] . IMn] Y
O0SCILID  OSCILID  OUTEGN

MAG
140, 0
?‘-
AN
< \
2.00 |l \\
. . » -4 1 o & L " <
/I
W2
) ~
-100. 0 J‘Pl
1. 000 9 500 FREQ-6HZ 18.00

figure 2.57 : Variation de Ro et Xo avec Xs

Pour un maximum de résistance négative constant dans les trois cas, géré
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par la taille du TEC, la plage de fréquence ol existe une impédance a partie réelle
négative est réduite régulierement par la variation de la fréquence de résonance
de Xs de finf1 a finf3- Dans le méme temps, la variation de la pente de la réactance
globale du circuit augmente ainsi que I'évolution de la fréquence ol s'annule la
partie imaginaire. La position d'annulation de la réactance globale du circuit varie
beaucoup plus vite, pour une méme variation de Xs, lorsque la pente de Xp est
plus élevée avec la fréquence. Ceci est assimilé & un accroissement de la sensibilité
de la fréquence d'oscillation lorsque la pente de Xo avec la fréquence augmente.

@ Xea présente un comportement capacitif au voisinage de la fréquence
d'oscillation. Le résonateur destiné & compenser les évolutions capacitives de Xea

aura donc un comportement inductif. La mise en série du varactor et d'une
inductance est proposée.

On a alors :
R (w)=r,
lc,o’ -1
X (w) = - AR

c,®O

v
r, ¢, résistance série et capacité du varactor

Bande d'accord

Les fréquences d'oscillation limites atteintes (fmin et fmax) lorsque la

capacité varactor varie vérifient les équations :

{Xea(wmin) + Xr((’)min) =0 (225)
Xea(mmax) + Xr(mmax) = 0

Xea(mmin) _ Xr(mmin)

soit =
Xea(mmax) X!‘((‘o

(2.26)

max )

L'obtention d'une large bande d'accord est rendue possible si la sensibilité de
Xo(w) lors des variations de la capacité varactor est optimisée. On retient pour cela
deux conditions :

@ pour une valeur donnée du rapport de réactance de Xy due a la variation
de la capacité varactor, la bande d'accord est d'autant plus élevée que les
variations avec la fréquence de Xea(w) déterminée par I'observation de I'équation
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de Xo(m) sont faibles.

X2 T3(0) + X Ty () 1
(Ras +Ra)* +(Xgs + X +Xg)>  Cgs®

Xea(®) = (2.27)

Cette condition est d'autant plus facile & vérifier que la résonance de Xs est
éloignée de la fréquence d'oscillation comme nous l'avons remarqué
précédemment. Une autre possibilité consiste a accroitre la taille du TEC ce qui
permet une €lévation sensible de la capacité Cgs- On remarque cependant que les
conditions de faibles variations de Xea avec la fréquence pour accroitre la largeur

de bande de l'accord sont contraires a la stabilisation de F'oscillation.

@ la condition sur les valeurs de capacité de cy qui déterminent une
variation maximum de X est examinée en écrivant que :

X (w) 1

2.28
o (2.28)

L'équation (2.28) indique que les variations de cy sont d'autant plus
sensibles sur Xr que celle-ci présente des valeurs faibles. Le varactor est choisi de

petite dimension.

Linéarité de l'accord

La linéarité de l'accord est déterminée par des évolutions constantes de
fréquence Af pour des pas identiques de la tension de commande AV. D'un point
de vue qualitatif, on observe que la variation de réactance du résonateur
(équation 2.28) due a la variation de capacité du varactor est d'autant plus grande
que cette capacité est faible donc que la tension de commande est élevée (figure
2.9). Les fortes valeurs de tension de commande occasionnant une faible variation
de la capacité varactor, les deux phénomenes précédents se compensent et
doivent ainsi créer une linéarité satisfaisante de l'accord.
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ll.4.2.3 : Récapitulation des résultats

La figure 2.58 présente les résultats concernant les topologies choisies et le
rOle des impédances de fermeture.

- maximum de
résistance négative

- Position de la fréquence minimum
de la bande de fréquence ou1 existe une impédance
a partie réelle négative
- Controle de la pente de X, (f) avec la fréquence

figure 2.58 : Réle des impédances de fermeture
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HIl.4.3 : Réalisation d'un OCT en bande x

11.4.3.1 _: Introduction

L'approche proposée dans le paragraphe précédent permet de centrer
l'optimisation de I'OCT autour d'une configuration et d'impédances de bouclage
dont le réle est connu. Trois objectifs sont alors recherchés :

® realiser les conditions de démarrage en régime de fonctionnement petit
signal sur la seule bande de fréquence d'intérét en respectant les critéres mis en
avant dans le paragraphe précédent,

@ déterminer la bande d'accord en fréquence accessible,

@ analyser le comportement de 'OCT en régime de fonctionnement grand
signal.

1.4.3.2 : Analyse des conditions de démarrage

Les zones d'impédances de bouclage occasionnant une sensibilité réduite de
la fonction Zea(w) sont retenus pour cette étude. Ces zones sont établies pour de
faibles valeurs de Xs et X4. Nous tragons sur la figures (2.59 et 2.60) la partie réelle
et la partie imaginaire de Zea a la fréquence de 8,2 GHz en fonction de Xs et Xd en
focalisant sur de faibles valeurs. Le schéma équivalent complet du TEC est pris en
compte et Rd est posée égale 4 10 Q.

Rea en ohm 1
o0

50

Xd en ohm

figure 2, 59 : Partie réelle de Zea en fonction de Xs et Xd
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Xea en ochm o
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80

Xd en ohm 20

60

-20

- a0
3050 &0 Xs en ohm

figure 2.60 : Partie imaginaire de Zea en fonction de Xs et Xd

L'évolution de la fonction Xeg vérifie les objectifs de faibles variations avec
les impédances de bouclage ou avec les évolutions fréquentielles des impédances
de fermeture que I'on cherchera & minimiser sur la bande de fréquence d'intérét.
On peut également observer, dans les mémes conditions de calcul, l'effet de
variations des éléments du schéma équivalent du TEC Cgs, 8mo et cdg sur Xea.

variations 24
de Xea
en ohm

dues a cgs

-104
-12
-14

100
kD)
80

Xd en ohm 70

1)
s ~io -20 o
-80 -eo X3 en chm

50

figure 2. 61 : Variations de Xea dues a des variations de + 20 % de cgs
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variatiens
de Xea

en ohm -4t

dues a gm

¥d en chm

—i0 -20
Xs en ohm

variations

de Xea
en ohm -1

dues a ¢dg

¥d en ohm

3 -40
5030 i Xs en ohm

figure 2. 63 : Variations de Xea dues i des variations de + 20 % de cdg

Comme on peut le constater sur les figures 2.61 a 2.63, la réduction
simultanée des évolutions de partie imaginaires dues & des variations des
éléments Cgs. 8mo et cdg apparait difficile. Un couple optimisé (Xs,Xd) peut

néanmoins étre retenu pour réaliser un compromis.

Dans ce contexte on réalise une impédance a partie réelle négative vue de
I'élément actif, Rey, au moins égale & -50 Q sur la bande de fréquence (7,2-

9,2 GHz) et présentant un minimum de sensibilité en partie imaginaire aux
divers parametres étudiés sur la bande de fréquence utile (8-8,4 GHz).
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Les conditions d'impédance recherchées sont au vue des figures 2.59 4 2.63 et 4 la
fréquence de 8,2 GHz :

(R, =0
X, =~ -55Q
{ Ry ~ 108
X, = 70Q
| X, ~60Q

La charge de grille est calculée pour compenser la réactance Xea. Xg est ainsi
réalisée par la mise en série d'une inductance et d'une capacité dont la valeur

centrale est celle du varactor de plus petite taille de la filiere HP07 soit 0,35 pF. Le
circuit étudié est représenté figure 2.64.

Z6=Ro+Xo

‘ 14 Ry +Xq
I, I 000
—21C cq 1T : Ru
] L1
L XN T N
—r‘l e

i
T

atea

figure 2. 64 : Schéma du montage oscillateur 3 fréquence variable

Les éléments passifs de la filiere HP07 du fondeur THOMSON/TCS sont
utilisés pour réaliser les impédances de bouclage. Une optimisation de ces
impédances est réalisée sur le logiciel LIBRA avec pour objectif la vérification des
conditions de charge proposées :

® pour éviter des zones de sensibilité accrue,

@ pour présenter une impédance a partie réelle négative de fmin=7 GHz a
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fmax=10 GHz de valeur sensiblement constante sur la bande utile de fréquence,
@ pour annuler la partie imaginaire 4 la fréquence centrale d'oscillation et
régler la bande d'accord.

L'aspect de la réponse en fréquence de Rp et Xp, impédance globale du circuit
oscillateur en partie réelle et imaginaire lorsque ces impédances sont connectées
au TEC sont représentées sur la figure 2.65. La bande d'accord obtenue dans cette
configuration avec une variation de capacité cy de 0,2 a 0,6 pF est de l'ordre de
1 GHz.

o EA) . IMul L
OSCILID 0SCILID OUTEON

MAG
140.0 i
|
IRAN
A ,/E{ | f
.00 L
» » < »
|
\SZ zil
-100.0
1.000 9. 500 FREG-6HZ 18.00

figure 2. 65 : Evolution de Ro et Xo en fonction de la fréquence
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11.4.3.3 : Analyse du régime grand signal de |'OCT

11.4.3.3.1 : Introduction

Les conditions de démarrage de l'oscillation petit signal sont remplies et
conformes aux objectifs fixés, il reste désormais & caractériser et 3 optimiser le
fonctionnement non-linéaire de l'oscillateur proposé.

1.4.3.3.2 : Analyse et optimisation de I'OCT

Le modele non-linéaire complet du TEC présenté dans la paragraphe 11.3, est
utilisé pour réaliser une simulation des performances grand signal de I'OCT sur
le logiciel LIBRA. Le circuit simulé est celui de la figure 2.66.

L
? Vv Vg vd
I 'pol 3 ol = Capacité
pol Capacité ho de liaison 1
de liaison |g l I S v
/

H 000 o | TEC I
l Ty

O X
S

Cd7'

||'—

figure 2.66 ;: Schéma du circuit simulé en grand signal

On peut noter sur cette figure les évolutions suivantes par rapport a la
simulation petit signal :

@ le circuit comporte des capacités de liaison et des éléments dans la grille et
le drain pour permettre la polarisation du TEC (rpol; lpol)- Ces éléments sont
choisis pour n'avoir aucune influence sur les performances hyperfréquences du
circuit.

@ le schéma équivalent du varactor est réduit A la mise en série d'une
résistance de 10 Q et d'une capacité variable correspondant respectivement a la
résistance moyenne présentée par le varactor lors de sa polarisation en tension et
a la capacité non-linéaire du varactor.
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Les polarisations nominales sont :

Pour le TEC : Vd=5V, Vg=-2V, soit un courant de drain de 48 mA typique.
Pour le varactor : Vv = 1,5V.

La figure 2.67 indique le résultat de la simulation non-linéaire lorsque
l'inductance 14 varie de + 20 % autour de la valeur centrale proposée lors de

I'approche petit signal.

o P
0SCIL
16. 00
g
§
g |

1300 l
10. 00

8 000 8. 200 FREG-6Hz 8 400

figure 2,67 : Simulation non-linéaire de 'OCT : Variations de 1d

La fréquence centrale simulée en régime de fonctionnement non-linéaire est
de l'ordre de 8250 MHz. Cette valeur est a comparer a celle déduite de l'analyse
petit signal égale 4 8200 MHz. Le faible écart entre ces deux fréquences indique que
les effets non-linéaire sont peu influants sur la fréquence d'oscillation et
permettent de vérifier I'hypothése de base a la réalisation de 'OCT par une
méthode petit signal.

La variation de fréquence due & une variation de + 20% de 14 est de
150 MHz. Une optimisation partielle de 1'état de fonctionnement fort signal de
I'OCT apparait également possible en notant qu'un accroissement de 14, donc de
Xd améne une réduction de puissance. Le méme type de remarque est a porter a
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I'étude de la figure 2.68 qui représente les évolutions de la fréquence et de la
puissance d'oscillation lorsque la capacité cd varie de + 20%.

o P
0SCIL
16. 00
- |
3
L)
|
|
13.00 I
10. 00 f
8 000 8. 200 FREQ-6Hz B, 400

figure 2.68 : Simulation non-linéaire de I'OCT ; Variations de ¢cd

Ici encore, les variations de la fréquence avec ¢d sont faibles (120 MHz). Un
optimum de puissance est obtenu pour les faibles valeurs de cd donc pour les
valeurs les plus élevées de Rq (RG=15 Q). Dans les deux cas, la variation de
puissance induite par une variation de ces éléments est de l'ordre de 2 dB. Cet

acces peut donc étre retenu pour réaliser I'optimisation en puissance de I'OCT.
Les variations de fréquence associées sont alors minimes. La valeur de Zq retenue
a 8,2 GHz est donc Z4=(15 + j80)Q.

La figure 2.69 présente la variation de la fréquence de sortie lorsque Xg varie
de +20 % par pas de 5%. On peut constater que les variations de Xg ont un effet
négligeable sur la puissance de sortie. La variation de fréquence est quant 2 elle de

l'ordre de 100 MHz. Elle est d'autant plus faible que Xs est faible. La valeur
retenue pour Zs est Zg=-j50{} sur la bande utile de fréquence.

115



1500

10. 00

La charge de grille a pour réle de centrer la fréquence d'oscillation. On

vérifie cet aspect sur la figure 2.70, o des variations de * 10 % de l'inductance de
grille sont réalisées.
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La variation de fréquence est alors d'environ 250 MHz pour une variation
de puissance nulle. La charge de grille a donc un effet majeur sur la fréquence
d'oscillation.

Le role respectif des impédances apparait donc conforme 2 celui déterminé
lors de F'approche petit signal. On peut noter que la puissance moyenne obtenue a
ce point de polarisation est de l'ordre de 14,5 dBm soit un rendement de I'ordre
de 12 %. Cette valeur bien que modeste est typique de ce type de réalisation ot la
puissance ne constitue pas l'objectif majeur de l'optimisation. Le niveau de
I'harmonique 2 est de 'ordre de -20 dBm.

Notre deuxiéme objectif concerne la bande d'accord en fréquence de I'OCT,
simulée en régime de fonctionnement grand signal. La figure 2.71 présente le
résultat de la simulation lorsque la tension continue appliquée sur le varactor
variede 0 a3 V.

o PLCVAR)
OSCIL
20.00
B R ] In q AT~ g
10.00
0. 000
7. 600 8. 200 FREQ-6Hz B. 800

figure 2.71 : Bande d'accord simulée de I'OCT en régime_de fonctionnement non-

linéaire
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On peut noter I'excellent accord qui existe encore entre la prévision petit et
grand signal. La bande d'accord simulée en régime de fort signal est de l'ordre de
750 MHz compris entre 7750 et 8500 MHz ce qui représente une différence
d'environ 100 MHz avec la prévision petit signal. La commande du varactor
permet également d'obtenir une linéarité de l'accord trés satisfaisante et une
sensibilité de 'OCT de l'ordre de 250 MHz/ V.

1.4.4 : Conclusion

L'approche petit signal a permis de synthétiser une fonction dont les
caractéristiques fréquentielles sont trés proches de celles simulées en régime de
fonctionnement grand signal. L'analyse de la puissance délivrée a la charge
montre également un bon comportement de la fonction qui peut étre optimisée
par des variations de l'impédance de drain présentée au TEC. Le role des
impédances de bouclage, déterminé lors de l'approche petit signal, est également
parfaitement vérifié en régime de fonctionnement grand signal. La réalisation
des impédances de fermeture, proposées lors de l'approche précédente, constitue
notre prochain objectif.
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IV_: REALISATION DES OCT_EN TECHNOLOGIE INTEGREE

IV.1 : Présentation de la filiere

THOMSON COMPOSANTS MICRONDES propose trois filieres utilisant
comme €lément actif le TEC. Les éléments passifs de ces filieres sont identiques.
Elles different seulement par la zone active et la largeur de grille de 0,7 et 0,5 um
pour les filieres de puissance HP07 et HPO05. La largeur de grille du TEC de la
filiere faible bruit LNO5 est également de 0,5 um. La réalisation d'un amplificateur
de puissance pour les besoins de la télémesure impose le choix d'une filiére de
puissance. La filiere HP07 étant en phase de production et en cours de
qualification spatiale, a été retenue dans le cadre de nos réalisations.

Un grand choix de composants (capacités Métal-Isolant-Métal, inductances
spirales, résistances métalliques et AsGa, varactors, TEC) est fourni au concepteur
sous forme d'une bibliothéque standard. Celle-ci décrit simultanément la
caractéristique électrique (sous forme de schéma équivalent) du composant et son
dessin physique.

On peut noter, par ailleurs, que les valeurs accessibles des éléments passifs
sont limitées. Citons, par exemple, la plage de valeurs des capacités MIM
comprises entre 0,2 et 5 pF et des inductances spirales comprises entre 0,3 et 5 nH.
Ceci peut constituer un handicap certain lors de la conception des circuits. La
réalisation d'un circuit de polarisation par exemple peut s'avérer difficile. Ces
données doivent &tre nécessairement prises en compte lors de I'optimisation.

IV.2 : Réalisation des fonctions de la fabrication TELEMAQUE

1IV.2.1 : Objectifs

Lors de la réalisation des OCT en technologie intégrée, plusieurs objectifs
sont visés :

@ vérification des conditions de charge des trois acces proposées lors de
l'optimisation de la fonction et des conditions de démarrage de 'oscillation sur la
puce réalisée,

@ prise en compte des contraintes liées a la polarisation du TEC (circuit de
polarisation, tenue en courant des lignes, dépolarisation du TEC sous l'effet de la
chute de tension dans les résistances séries du circuit d'alimentation...).
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Le schéma utilisant une contre réaction série du TEC présentée figure 2.72
est retenu.
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figure 2.72 : Schéma de I'OCT utilisant une contre réaction série du TEC

Ce schéma fait apparaitre une contre réaction de source adaptée a la
topograhie du TEC 4x100 pm de la filiere HP07. La contre réaction de source est
ainsi dédoublée afin de charger les quatre doigts de source du TEC en réduisant
les effets distribués. On note également la présence des circuits de polarisation du
varactor, de la grille et du drain de 'OCT. Bien que le choix des éléments de
polarisation MMIC soit fait pour présenter une influence négligeable aux
fréquences microondes, leurs effets doivent &tre pris en compte lors de
l'optimisation des impédances de fermeture. Les hypothéses suivantes sont
proposées :

@ Tl'impédance de fermeture de grille, Zg, comprend la polarisation du
varactor et de la grille du TEC, celle de drain, Z{, la polarisation de drain du TEC.

@ les connexions entre éléments sont réalisées avec des lighes microrubans
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de longueurs variables en fonction de l'écartement nécessaire pour éviter le
couplage des inductances notamment. Leur largeur est fixée 3 10 um.
® les impédances a synthétiser sont les suivantes 2 la fréquence de 8,2 GHz

et avec le minimum de variation en fréquence sur la bande utile (8-8,4 GHz) :
R, =0

X, =500
Rd = lSQ
Xd = SOQ

@ les contraintes de l'optimisation globale imposent une impédance a
partie réelle négative du montage de l'ordre de -40 Q, tenant compte de la
résistance série du varactor sur la bande d'accord en fréquence de I'OCT (7,8-
8,6 GHz). Les fréquences minimum et maximum pour lesquelles existe une
impédance a partie réelle négative sont fmin=7 GHz et fmax = 9 GHz.

® les valeurs initiales proposées lors de 'approche simplifiée ne prenant
pas en compte les éléments de polarisation et de connexion sont utilisées

l,=14nH

c, =0,43 pF oy =4 nH
ly=1,9 nH Cpot = 4 PF
€a=0.6PF o5 gléments de polarisation sont posés égaux a <l,,, =4 nH
R, =50 R0 = 1kQ
ly=19nH Cpolv = 4 PF
¢, =2pF

® la capacité varactor est fixée 4 sa valeur centrale. L'objectif est d'annuler
la partie imaginaire a la fréquence de 8,2 GHz.

1IV.2.2 : Résultats de l'optimisation

L'optimisation de la fonction objectif définie précédemment en six points est
alors réalisée, impédance par impédance, avec les contraintes simultanées sur
I'impédance globale du circuit. La solution est trés rapidement déterminée par le
simulateur.

On représente sur les figures 2.73 et 2.74, la réponse en fréquence des
impédances de source et de drain en partie réelle et imaginaire. On peut constater
que les objectifs fixés sont atteints. La variation des impédances optimum
déterminées lors de l'approche simplifiée est de l'ordre de +20 % sur la bande
d'accord en fréquence de 'OCT.
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L'impédance globale du circuit, Zg, présente une dépendance avec la

fréquence représentée sur la figure 2.75.
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figure 2.75 : Ro et Xo en fonction de la fréquence

Les éléments passifs de la filiere ont des valeurs trés proches de celles
définies lors de l'approche simplifiée. La bande d'accord simulée en régime de
fonctionnement petit signal de I'OCT est de l'ordre de 800 MHz. La puce MMIC
est complétée par un atténuateur en T résistif de 4 dB qui permet d'adapter
correctement la sortie sur 50 Q. Cet ensemble est présenté sur la figure 2.76. La
dimension de la puce est de 'ordre de 2 mm?2.
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figure 2.76 : Puce OCT avec son atténuateur

Pour évaluer avec précision la qualité de prévision de la fréquence
d'oscillation en éliminant l'incertitude amenée par le modéle du varactor, un
oscillateur a fréquence fixe a été réalisé. Cet oscillateur est identique a I'OCT
précédent avec pour seule modification, I'utilisation d'une capacité fixe a la place
du varactor et de son circuit de polarisation. La capacité est calculée pour centrer
la fréquence d'oscillation a 8,2 GHz. Un résistance de 15 Q simule la résistance
série moyenne du varactor.

1V.2.3 : OCT utilisant une contre réaction paralléle

Une seconde version de I'OCT utilisant une contre réaction paratiéle du TEC
4x100 pm a pour objectif de présenter une pente de réactance de l'élément actif
Xea avec la fréquence (Pfea) maximum, ceci afin de réaliser une condition
favorable pour la réduction du bruit de phase de I'OCT. L'optimisation des
conditions d'impédance de charge autorisant la vérification des conditions de
démarrage dans la bande de fréquence utile et la réalisation d'un facteur P élevé,
est obtenue selon la méme méthodologie que celle présentée pour la réalisation
de I'OCT utilisant une contre réaction série. La visualisation graphique de I'effet
des impédances de fermeture sur la réponse de I'élément actif vue coté grille du
composant, résultat de l'analyse réalisée au paragraphe 11.3.2 est ainsi mise a
profit.
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La tigure 2.77 représente la partie réelle et la partie imaginaire globale du circuit
utilisant une contre réaction paralléle. On note que dans ce cas, la valeur de P est
environ 5 fois plus élevée que dans la premiere version d'OCT (40 Q/GHz). La
bande de fréquence d'accord est réduite 2 600 MHz. La réalisation en circuit
intégre de cet OCT est représenté sur la figure 2.78.
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1IV.2.4 : Conclusion

La méthodologie mise en place permet de proposer, pour la premiere
conﬁguratlon d'OCT, des critéres de faibles variations de I'impédance gobale du
circuit oscillateur face aux dispersions technologiques. La seconde version
utilisant une contre réaction paralléle du TEC, permet d' optimiser la surtension
du circuit avec un facteur environ 5 fois plus élevé de Pfea , pente de la réactance
globale du circuit avec la fréquence. L'objectif est, dans ce cas, de réduire le bruit
de phase de I'OCT.

Les conditions de démarrage petit signal sont vérifiées dans la seule bande
d'intérét et avec une sensibilité aux dispersions technologiques réduite. L'analyse
dans le domaine non-linéaire autorise ensuite une optimisation ordonnée des
impédances initialement proposées. L'objectif du prochain paragraphe concerne
la comparaison des résultats simulés des OCT intégrés en régime de

fonctionnement non-linéaire et des résultats de mesure de la fabrication en
fonderie TELEMAQUE.
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V: SIMULATIONS NON-LINEAIRES ET MESURES

V.1 : Introduction

Nous nous intéressons plus particulierement dans cette partie a la qualité de
prévision de la fréquence d'oscillation déterminée par la simulation non-linéaire des
fonctions réalisées en technologie intégrée de la fabrication en fonderie
TELEMAQUE. L'approche développée en régime de fonctionnement petit signal
présentée au paragraphe précédent, pour réduire les effets de la dispersion
technologique, est ainsi vérifiée par la comparaison des simulations et des mesures
de cette fabrication. Les fonctions suivantes sont présentées :

@ oscillateur a fréquence fixe (fo=8,2 GHz) nommé OSC82,

@ étage tampon et diviseur de puissance WILKINSON destinés a isoler les
OCT,

® OCT utilisant une contre réaction série de source avec étage tampon et
diviseur de puissance WILKINSON,

@ OCT utilisant une contre réaction paralléle avec étage tampon et diviseur de
puissance WILKINSON,

Les résultats de mesure d'un nombre important de sites positionnés sur deux
plaques sont ainsi proposés, I'une délivrée au CNES par le fondeur, l'autre étant
directement caractérisée chez THOMSON/TCS.
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V.2 : Oscillateur a fréquence fixe

V.2.1 : Simuiation

L'oscillateur a fréquence fixe est simulé au point de polarisation nominal
Vds=5 V, Ids=48 mA (Idss/2 typique). Cette simulation est réalisée sur LIBRA et
mwSPICE. Les résultats de I'analyse non-linéaire, issus de I'analyseur LIBRA sont
présentés sur la figure 2.80. La méme simulation dans le domaine temporel donne
l'allure de I'onde hyperfréquence de la figure 2.81.
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figure 2.80 : Résultats de simulation non-linéaire de l'oscillateur fréquence fixe
(LIBRA)

Les résultats de l'analyse non-linéaire indiquent une puissance de 8 dBm 4 la

fréquence de 8,18 GHz avec un atténuateur 4 dB. L'’harmonique 2 présente un niveau
de ['ordre de -30 dBm.
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figure 2.77 : Résultats de simulation non-linéaire de 1'oscillateur a fréquence fixe
(Résultats mwSPICE)

La simulation dans le domaine temporel (figure 2.81) permet de vérifier que
le démarrage de T'oscillation ne se fait pas a une fréquence non prévue par les
précédentes approches. On vérifie également que le courant de grille du TEC est trés
faible, voir nul.

Les résultats des deux simulations sont reportés dans le tableau 2.7

Oscillateur a fréquence fixe Analyseur Analyseur
mwSPICE | LIBRA (V 3.5)

0SC82 (Vd=5V, Ids=48 mA)

Fréequence en MHz 8260 8180
Puissance en dBm avec atten 4 dB
fo 7 8
2fo -32 -29
Facteur de pushing de grille en MHz/V 150 160

Tableau 2.7 : Résultats de simulation de l'oscillateur OSC82

Ces résultats apparaissent satisfaisants. Ces performances sont néanmoins
obtenues lorsque les valeurs nominales de tous les éléments constituants l'oscillateur

sont considérées. L'effet de variations des parametres nominaux, méme si il est
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théoriquement réduit par 'approche petit signal développée n'est pas connu. Ceci
nécessite une analyse de dispersion présentée dans le prochain paragraphe.

V.2.2 : Analyse de dispersion

V.2.2.1: Introduction

L'analyse de I'évolution des caractéristiques électriques d'un montage sous
l'effet d'écarts technologiques déterminés par rapport aux valeurs nominales est I'un
des points durs de la conception d'un oscillateur. La présence d'un élément actif (le
TEC) et le fonctionnement trés non-linéaire de l'oscillateur imposent pour réaliser
une analyse de dispersion rigoureuse :

® de posséder un schéma équivalent physique du TEC basé sur les
dimensions géométriques et les caractéristiques propres au composant (dopage,
mobilité des porteurs, etc...).

@ d'analyser les phénomenes dispersifs en fonctionnement non-linéaire sur la
fréquence d'oscillation.

Le premier point de l'analyse n'est pas vérifié¢ dans notre contexte. La prise en
compte des variations des parameétres nominaux du TEC en régime de
fonctionnement non-linéaire est donc impossible. Le second point apparait
envisageable si les seuls éléments considérés dans I'analyse sont les éléments passifs
de la filiére.

V.2.2.2 : Hypothéses de I'étude de sensibilité et résultats

L'étude de sensibilité réalisée suppose donc que seuls les éléments passifs de
la filiere évoluent sous l'effet de la dispersion technologique. Les variations non-
linéaires de la fréquence peuvent alors étre étudiées par une méthode de type
MONTE CARLO [43]. Le tirage aléatoire d'un ensemble de valeurs variant dans une
plage déterminée par le fondeur est simulé. Pour chaque ensemble de valeurs, une
analyse en régime non-linéaire est réalisée et permet d'extraire la fréquence et la
puissance du signal. Les hypotheses suivantes sont considérées :

@ I écart d'un €lément par rapport a sa valeur nominale est déterminé par son

écart type, noté . Cet écart est fourni pour chaque élément de la filiére de plaque a
plaque par le fondeur et sera utilisé dans I'analyse de sensibilité.
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@ les variations des capacités sont supposées corrélées entre elles. Elles sont
essentiellement dues a des modifications de l'épaisseur du diélectrique et 4 des
variations de la constante diélectrique de l'isolant, phénomeénes souvent généralisés
sur la plaque [2]. L'écart type des capacités est de l'ordre de 10%

@ les variations des inductances sont supposées corrélées entre elles. L'écart
type est de l'ordre de 10 %.

@ les variations des résistances métalliques sont supposées corrélées entre
elles. L'écart type est également de l'ordre de 10 %.

Pour éviter des variations trop importantes des parameétres précédents, la
dispersion est supposée limitée a +0,5 . Cette précaution est nécessaire afin d'éviter
une divergence du module de recherche automatique de la fréquence d'oscillation.
Rappelons, en effet, que l'analyse de l'oscillateur est au préalable liée a la
détermination d'une solution aéproximative en régime petit signal de la fréquence
d'oscillation. Si cette solution est trop éloignée de la solution finale, l'algorithme
d'équilibrage harmonique diverge. La figure 2.82 donne un exemple des résultats
obtenus pour quelques tirages lorsque les variations précédemment définies sont
appliquées au circuit oscillateur a fréquence fixe nommé OSC82. La fréquence
d'oscillation reste dans une plage de fréquence de * 1% autour de 8,2 GHz pour
90 % des tirages. Cette valeur apparait trés satisfaisante.
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figure 2. 82 : Résultats graphiques de I'étude de dispersion non-linéaire
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V.2.3 : Résuitats électriques de la plague mesurée

V.2.3.1 ; Présentation du réticule

La figure 2.83 présente la configuration de la plaque TELEMAQUE dont le réticule
unité mesure 13640 pm en abscisse et 12640 um en ordonnée. Le nombre de sites
pour chaque fonction est de l'ordre de 20.

13640 um
-

/

) ¢12640 um

Nl %

figure 2.83 : Configuration des sites de la fabrication TELEMAQUE

Les résultats des tests électriques (tableau 2.8) réalisés par le fondeur
présentent des écarts par rapport aux valeurs typiques de l'ordre de quelques % pour
des parametres majeurs comme la transconductance (gm) ou la capacité surfacique.
Ces écarts permettent de respecter la plage de variation maximum définie pour
chaque élément de la filiere et répondent aux critéres de qualité électrique de la
plaque.
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Paramétre unité typique | moyenne |écart par rapport
mesurée sur a la valeur
20 sites typique
Idss mA /mm 300 298 -0,6 %
gm mS/mm 105 103 -2 %
Vp \Y -4 -3,85 -4 %
résistances | Q/carré 30 30,7 +2 %
TaN
résistances | €/carré 170 168 -1%
AsGa
résistances |mQ/carré 15 15,56 +3 %
EP
capacité | pF/mm2 [ 250 256 +2.5 %
surfacique

Tableau 2. 8 : Résultats des tests électriques de la plaque fournie au CNES

V.2.4 : Mesures de l'oscillateur

V.2.4 .1 : Introduction

Les oscillateurs de la fabrication TELEMAQUE sont mesurés sur une station
de mesure sous pointe Cascade Microtech représentée sur la figure 2.84. Des pointes
RF coplanaires masse-signal-masse sont utilisées sur les acces hyperfréquences des
circuits, l'alimentation continue étant assurée par une carte a pointe ou 8
polarisations peuvent étre appliquées simultanément. Les mesures de fréquence et
de puissance sont réalisées griace a un compteur de type 5342A de HEWLETT
PACKARD. Les polarisations sont appliquées successivement sur la grille puis sur le
drain des TEC de l'oscillateur et de I'étage tampon s'il existe. Les pertes associées au
dispositif de mesure sont de 1'ordre de 3 dB. Elles seront prises en compte dans les
bilans de puissance présentés dans ce mémoire notamment au niveau des

comparaisons mesure-simulation.
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figure 2.84 : Configuration de Ia station de m in

L'oscillateur est polarisé initialement a Vds=5 V et Vgs=-2 V. Le courant de
drain obtenu est trés variable suivant les sites mesurés (de 25 4 60 mA pour une
simulation de 48 mA). Cette dispersion est attribuée aux variations conséquente de la
tension de pincement Vp. II est donc préférable d'ajuster le courant consommé par le
TEC, soit en théorie de I'ordre de 50 mA, de fagon identique sur tous les sites.
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V.2.4.2 : Résultats

La fréquence d'oscillation mesurée est de l'ordre de 8150 MHz en moyenne sur
la totalité des sites mesurés (figure 2.85) avec une puissance de sortie de 7 dBm
(4dBm + 3 dB de pertes dues au dispositif de mesure). On note une réjection de
-40 dBc de I'harmonique 2 (figure 2.86).
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figure 2. 85 et 2.85 bis : Mesure de_1'oscillateur a fréquence fixe

(fréquence et puissance)

La dispersion en fréquence sur tous les sites mesurés est de I'ordre de
100 MHz lorsque le courant de drain est maintenu a 48 mA. La mesure sur les deux
plaques donne des résultats similaires. La puissance de sortie est également
conforme aux simulations avec une différence de l'ordre de 1 dB entre les mesures
des deux plaques. Notons que la sensibilité de la fréquence d'oscillation a des
variations des tensions de polarisation indique des valeurs de l'ordre de 180 MHz/V
pour la grille et de 20 MHz/V pour le drain.

Cette fonction est en tous points conforme aux simulations et démontre une
grande reproductibilité des performances. On valide ainsi la démarche théorique
entreprise et la qualité des modeles utilisés.
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figure 2.86 : Spectre de l'oscillateur 4 fréquence fixe

V.3 : OCT utilisant une contre réaction série

V.3.1 : Introduction

Cette puce est constituée de I'OCT utilisant une contre réaction série, d'un
atténuateur en T, d'un étage tampon et du diviseur de puissance WILKINSON.
Chaque fonction est simulée en régime de fonctionnement non-linéaire sur LIBRA.
En dernier lieu, la puce complete est reconstituée et simulée entiérement.

V.3.2 : Simulation de I'OCT

L'OCT seul est considéré dans cette simulation dont I'objectif est de confirmer
les performances en régime de fonctionnement non-linéaire de I'OCT intégré. La
figure 2.87 présente le spectre de I'OCT a la fréquence centrale d'oscillation

fo=8,2 GHz, lorsque celui-ci est suivi d'un atténuateur 4 dB.
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figure 2. 87 : Spectre simulé du signal délivré a la fréquence centrale d'oscillation

On constate que la puissance au fondamental est de 'ordre de 9 dBm avec un
atténuateur 4 dB. Cette valeur est inférieure de 1,5 dB a celle qui avait été simulée en
considérant I'OCT idéal, les pertes dans les lignes de transmission et les divers
éléments parasites non décrits dans la simulation initiale étant a 1'origine de cette
réduction. L'harmonique 2 présente une valeur de -25 dBm .

Les résultats présentés sur les figures 2.88 montrent I'évolution de la fréquence
fondamentale et de la puissance de sortie en fonction de la valeur de la tension
appliquée sur le varactor.

Comme prévu par I'étude en régime petit signal, une plage d'accord d'environ
800 MHz avec une puissance de sortie comprise entre 8,5 et 9,5 dBm sont obtenues
(avec atténuateur 4 dB en sortie). On constate que la linéarité de I'accord est
globalement assurée par une variation moyenne de 250 MHz/V de la fréquence
d'oscillation.
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figure 2.88 ; Plage d'accord et linéarité de la réponse de 'OCT

La bande de fréquence utile (8-8,4 GHz) est, dans ces conditions, parfaitement
couverte et avec une marge de fréquence conséquente. On note enfin que les
résultats de la simulation dans le domaine temporel sont sensiblement identiques et
indiquent des écarts avec la simulation dans le domaine tempo-fréquentiel de 'ordre
du %. Une étude de dispersion identique a celle présentée dans le cadre de la
réalisation de l'oscillateur a fréquence fixe montre que prés de 90 % des circuits tirés
au sort avec des variations de *0,5 o présentent une variation de fréquence
inférieure a 1 %.

V.3.3 : Simulation de I'étage tampon et du diviseur WILKINSON

V.3.3.1 : Introduction

Il apparait nécessaire de réaliser un étage tampon dont la fonction est
d'assurer une bonne isolation de I'OCT a des variations de charge a l'extérieur du
circuit (facteur de pulling) inhérentes aux changements d'états du modulateur. Celui-
ci joue également un réle de filtre vis & vis des harmoniques générées par I'OCT.
Enfin, un diviseur de puissance WILKINSON est connecté 2 la sortie de I'étage
tampon afin d'assurer la division de I'onde incidente en deux signaux a la méme
fréquence dont I'un attaque le diviseur microonde situé dans la boucle a verrouillage
de phase, l'autre constituant la fréquence porteuse du modulateur.
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1IV.3.3.2 : Objectifs visés

Les objectifs de cette réalisation sont les suivants :

@ I'étage tampon comprend un seul TEC (4x100 umj} identique a celui utilisé
pour la réalisation de 'OCT, polarisé a 5V, Idss /2.

@ un gain plat sur toute la bande d'accord de l'oscillateur accordable est
nécessaire afin de ne pas créer de différence de niveau en sortie de boucle a
puissance incidente constante.

@ le niveau requis en sortie de boucle est de l'ordre de 10 dBm. En revanche
les spécifications concernant la puissance d'entrée du premier rang de division de la
boucle indique une valeur comprise entre 4 et 6 dBm. On ajoute donc sur l'acces du
WILKINSON, correspondant un atténuateur 6 dB de plus profitable a 'adaptation de
cette voie.

@ I'étage tampon est attaqué par une puissance inférieure au point de
compression en entrée afin de ne pas saturer le TEC. Il réalise ainsi un réle de filtre
des harmoniques générées par I'OCT en plus du réle d'isolation de F'oscillateur. Le
niveau d'attaque est réglé avec l'atténuateur en T disposé entre I'OCT et I'étage
tampon,.

V.3.3.3: Etude en régime linéaire de fonctionnement

Les impédances d'entrée sortie du TEC sont synthétisées a l'aide de filtres en
PLou en T, sachant que ces filtres doivent comprendre obligatoirement une capacité
de liaison.

Les simulations réalisées sur LIBRA nous aménent & choisir une structure
d’'adaptation en T aussi bien en entrée qu'en sortie du transistor. L'étage tampon est
ainsi optimisé seul avec ses circuits d'adaptation pour réaliser un gain maximum sur
la plage de fréquence d'intérét. Le diviseur de puissance de type WILKINSON, déja
utilisé lors des fonderies précédentes [2], est connecté a la sortie de l'étage tampon
présenté figure 2.89 . On reprend l'optimisation de la totalité de la puce avec pour
objectifs sur la plage (7,6-8,8 GHz) :

® un gain plat de I'ordre de 6 dB avec des variations inférieures 4 + 0,5 dB.
@ des adaptations entrée-sortie meilleures que -10 dB.
® une isolation meilleure que -20 dB.
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Les résultats de simulation concernant les parametres S de la

puce sont
représentés sur les figures 2.90 et 2.91.

figure 2,89 : Topographie de 1'étage tampon avec diviseur de puissance
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figure 2.90 : Gain de I'étage tampon avec diviseur de puissance sur la bande

fréquence 7,6-8,.8 GHz
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figure 2.91 : Adaptation des acces de I'étage tampon

IV.3.3.4 : Etude en régime non-linéaire de fonctionnement

La réponse en puissance de la puce sur les deux sorties du diviseur de
puissance WILK[NSOI\E) ﬁ{%{% représentée figure 2.92.
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figure 2 .92 ; Caractéristiques de transfert en puissance Ps=f(Pe) 3 8,2 GHz
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Le TEC est polarisé a 5v, Idss/2 (48 mA). La courbe de transfert en puissance

est représentée a la fréquence centrale de fonctionnement soit 8,2 GHz et pour les
deux sorties du WILKINSON.

On note une puissance & saturation de 16 dBm pour la voie 1 et de 10 dBm
pour la voie 2. Le point de compression a 1 dB en entrée est d'environ 8 dBm. L'étage
tampon sera donc attaqué avec un niveau de puissance de l'ordre de 4 dBm. Cette
puissance d'entrée correspond & un fonctionnement de I'étage tampon en régime
linéaire et évite ainsi la saturation du TEC. Celui-ci ayant un réle de filtre des
harmoniques d'ordre supérieur , le signal de sortie présente ainsi une trés bonne
qualité spectrale.

V.3.4 : Simulations et mesures de la puce compléte

V.3.4.1: Introduction

On réalise dans ce paragraphe la comparaison mesure-simulation de la puce
compléte constituée de I'OCT utilisant une contre réaction série, d'un atténuateur en
T, et de I'étage tampon comprenant le diviseur de puissance WILKINSON (figure
2.93).

ouTe

VCO-BU FFX -V

figure 2.93 ;: Topographie de I'OCT utilisant une contre réaction série complet
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V.3.4.2 : Comparaisons mesure-simulation

Les polarisations sont fixées pour le drain des TEC a 5 V, le courant étant réglé
a 48 mA. On présente sur les figures 2.94, et 2.94 bis, les résultats de la comparaison
entre la mesure et la simulation de cette puce réalisée sur le logiciel LIBRA. La
puissance de sortie est mesurée sur l'accés du WILKINSON correspondant a la sortie
de la boucle a verrouillage de phase.
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figure 2.94 et 2.94 bis : Comparaisons mesure-simulation de I'OCT complet

On peut constater le trés bon accord qui existe entre les courbes mesurées et simulées
de cette fonction. La fréquence d'oscillation mesurée présente ainsi une différence
inférieure a 1,5 % de la fréquence simulée. L'écart maximum en puissance est de
1,5dB. La mesure du niveau des fréquences harmoniques indique une réjection
d'environ 50 dBe (figure 2.95). L'étage tampon joue parfaitement son réle de filtre. Le
facteur de pulling mesuré dans ces conditions est de l'ordre de 100 KHz/Q. Le
facteur de pushing de la fonction est de 180 MHz/V.
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Cette fonction présente un excellent accord mesure-simulation et permet de
répondre au cahier des charges. Les résultats sont trés reproductibles comme on peut
le constater sur la figure 2.96 qui représente la bande d'accord mesurée et la
puissance moyenne de sortie en fonction de la position du site sur la plaque. Les
résultats de la plaque mesurée chez le fondeur sont en tous points comparables.
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La dénomination H.S indique que le site est incomplet (bord de plaque) ou
présentant un TEC dont la zone active est détériorée.

145



V.4 : OCT utilisant une contre-réaction paratléle

V.4.1 : Introduction

On réalise une étude identique pour la deuxiéme version d'OCT proposée
dont la topographie est représentée sur la figure 2.97. La méme topographie
comprenant I'étage tampon et le diviseur de puissance WILKINSON, déja présentés

lors des paragraphes précédents, est utilisée.
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figure 2.97 : Topographie de la puce utilisant une contre réaction paralléle

Les polarisations appliquées sont celles de la premiére version d'OCT soit
Vd=5V, Id=48 mA.
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V.4.2 : Comparaison mesure-simulation

On présente sur la figure 2.98 la comparaison mesure-simulation de cette
fonction. On peut constater une erreur d'environ 6 % sur la fréquence d'oscillation
sur toute la bande d'accord. L'OCT présente donc, dans ce cas, des performances non

compatibles avec le cahier des charges.
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figure 2.98 : Comparaison mesure-simulation de I'QCT utilisant une contre
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réaction paralléle

L'analyse des facteurs possibles de déviation de la fréquence d'oscillation met
en avant l'extréme sensibilité aux dispersions technologiques de ce type de
réalisation. On note, en effet, que dans ce cas, moins de 40 % des circuits tirés au sort
par une méthode de MONTE CARLO et selon la méthodologie décrite au
paragraphe V.2.2, vérifient les propriétés de maintien de la fréquence d'oscillation
dans une bande de fréquence de + 1% autour de la fréquence centrale d'oscillation.
Cette sensibilité, parfaitement identifiée lors de I'étude petit signal, indique qu'en
technologie MMIC, la réalisation d'oscillateurs présentant des coefficients de

surtension élevés est a trés haut risque.
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V5: M r ruit de ph
V.5.1 : Introduction

Lors de la conception d'un OCT totalement intégré ayant pour application la
réalisation d'une boucle a verrouillage de phase, la spécification de bruit de phase est
de grande importance. L'état de l'art des OCT MMIC présenté au chapitre I indique
que le bruit de phase moyen d'un OCT 2 la fréquence de 8 GHz est de I'ordre de
-75 dBc/Hz & 100 KHz de la porteuse. Cette valeur, prise comme référence dans la
simulation de bruit de phase de la boucle, est comparée 2 celle déterminée par la
mesure des OCT précédemment présentés.

V.5.2 : Mesure du bruit basse fréquence de la filiére HPQ7

Le bruit basse fréquence du composant actif utilisé pour la réalisation de
I'OCT est a l'origine par un phénomene de conversion trés largement décrit dans la
littérature [44-46] du bruit de phase observé prés de la porteuse hyperfréquence. La
mesure du bruit basse fréquence de TEC issus de la filiere HP07 du fondeur
THOMSON/TCS a été réalisé au LAAS [47], dans le cadre d'un contrat passé par le
CNES. Les résultats de la mesure du TEC 4x100 pm utilisé pour nos réalisations sont
reportés sur la figure 2.99 au point de polarisation (Vd=5V, Idss/2).
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figure 2.99 : Mesure du bruit basse fréquence du composant 4x100 ym
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Les mesures et leur analyse réalisées par R. PLANA du LAAS sur plusieurs
tailles de TEC de la filiere, montrent que les niveaux de bruit BF de ces composants
sont en moyenne d'un ordre de grandeur plus élevés que ceux observés sur des
filieres faible niveau a base de MESFET ou de PHEMT. Il faut donc s'attendre a des
caracteristiques en bruit de phase dégradées.

V.5.3 : Mesure du bruit de phase

La mesure de bruit de phase de 'OCT utilisant une contre réaction série a été
réalisée au LAAS sur un banc de mesure mis au point par Q. LLOPIS et dont le
principe est décrit dans la référence [48]. Un résultat de mesure du spectre de bruit
de cet OCT au début de la bande d'accord, c'est a dire & 7,9 GHz, indique une valeur
de la densité spectrale de puissance simple bande L(f) de -75 dBc/Hz a 100 KHz de
la porteuse figure 2.100.
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figure 2.100 : Mesure du bruit de phase de I'OCT utilisant une contre réaction série
du TEC

Cette valeur est typique d'un OCT MMIC. Hélas, lors du balayage de la bande
d'accord, une augmentation trés rapide de cette valeur est observée. A la fréquence
utile de 8,2 GHz une valeur de 'ordre de -65 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse est
ainsi mesurée. L'origine de cette élévation provient trés probablement de la
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caractéristique trés non-linéaire de la capacité varactor pour les tensions de
commande €levées. La conversion de bruit basse fréquence est, en effet, d'autant plus
importante que la caractéristique de la diode varactor est non-linéaire [10].

Cette valeur est environ 10 dB plus élevée que pour un OCT typique, les
performances moyennes en bruit BF de cette filiere étant a l'origine de ce constat.

Une mesure a I'analyseur de spectre du bruit de phase de 'OCT utilisant une
contre réaction paralleéle du TEC indique une valeur de l'ordre de -70 dBc/Hz 2
100 KHz de la porteuse a la fréquence centrale de fonctionnement de 8,8 GHz. On
note donc une meilleure réponse en terme de bruit de phase de cette réalisation, qui
rappelons le, est beaucoup plus surtendue.

On retient, en conclusion, de cette analyse, qu'il est nécessaire de proposer une
méthode de conception, complémentaire de la précédente, qui permette d'atteindre
des bruits de phase plus typiques, tout en conservant les caractéristiques de faible

sensibilité a la dispersion technologique de la réalisation utilisant une contre réaction
série du TEC.

V.6 : Récapitulation des résultats de mesure

On résume dans le tableau 2.9 les résultats généraux obtenus lors des mesures
réalisées sur les puces OCT de la fabrication en fonderie TELEMAQUE.

Contre | Bande | % delerreur | Puissance | Consommation| facteur | facteur | Bruitde
réaction | d'accord | en fréquence | de sortie totaledela | pushing| de phase a
autour de | mesurée par | moyenne puce de grille | pulling | 100 KHz
8,2GHz | rapportala fo=8,2 GHZ]
simulation dBm mwW MHz/V | KHz/S)| dBc/Hz
Parallele 7 % <6% 10 500 150 120 -70
Série 9% <15 % 10 500 180 160 - 65

Tableau 2.9 : Récapitulatif des résultats

150



CONCLUSION

Ce deuxiéme chapitre présente une méthodologie de conception d'un OCT
intégré, faiblement sensible aux dispersions technologiques et réalisant une bande
d'accord de 9% a 8,2 GHz.

Aprés avoir rappelé succinctement la théorie des dipdles  résistance négative,
une étude prospective des différents types d'analyse des oscillateurs en régime non-
linéaire de fonctionnement est réalisée.

La simulation de I'OCT dans les différents domaines de résolution des
équations non-linéaires régissant son fonctionnement (temporel et tempo-
fréquentiel) apparaissant trés riche d'enseignement, des modeéles non-linéaires du

TEC et de la diode varactor compatibles avec les simulateurs de l'environnement
ACADEMY (LIBRA et mwSPICE) sont proposés.

Dans une troisiéme partie, une analyse prospective des configurations
permettant la réalisation des conditions de démarrage de l'oscillation associées a la
rétroaction série ou paralléle d'un TEC et du choix des impédances de bouclage est
réalisée. Cette étude, basée sur I'écriture symbolique de I'impédance d'entrée de
plusieurs montages générant une impédance a partie réelle négative sur l'un des
acces de I'élément actif, montre que la configuration d'OCT utilisant une rétroaction
série du TEC avec varactor dans la grille est la mieux adaptée pour une réalisation en
technologie intégrée. Une deuxiéme version, utilisant une configuration parallele est
également retenue pour établir une condition de stabilité plus franche et permettre
ainsi la réduction du bruit de phase de la fonction.

L'étude analytique simplifiée des conditions de démarrage dans la premiere
configuration permet de parfaitement identifier le role de chaque impédance de
bouclage sur la réponse du circuit puis de réaliser une optimisation non-linéaire
ordonnée de 'OCT ensuite réalisé en technologie MMIC.

La derniére partie du chapitre traite de la comparaison mesure-simulation des
circuits réalisés lors de la premiére fabrication en fonderie de cette étude. Elle met en
avant les bons résultats de mesure obtenus pour la version d'OCT utilisant une
contre réaction série du TEC, qui affiche des écarts mesure-simulation inférieurs a
1,5% en fréquence sur toute la bande d'accord et a 1,5 dB en puissance. Ce bon
résultat, attribué au travail rigoureux d'optimisation des impédances de fermeture en

régime petit signal, n'est pas reproduit pour la seconde version d'OCT utilisant une
contre réaction paralléle.
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L'écart mesure-simulation est dans cas de l'ordre de 6%. 1l est attribué a la
dispersion technologique, certes faible, mais dont I'influence sur la fréquence
d'oscillation a été démontrée dans cette configuration.

Enfin, la mesure du bruit de phase de ces deux versions est proposée. Les
valeurs élevées du bruit basse fréquence de cette filiére et le caractére peu surtendu
de la premiére version d'OCT contribuent a réaliser une valeur mesurée environ
10 dB plus élevée que celle généralement observée pour ce type de réalisation (-
75 dBc/Hz 4 100 KHz de la porteuse). La seconde version d'OCT, beaucoup plus
surtendue, présente une valeur plus conforme de 'ordre de -70 dBe /Hz 4 100 KHz
de la porteuse et 4 8,8 GHz.

Ce chapitre a donc mis en avant les difficultés inhérentes 3 la réalisation
d'OCT intégrés. La nécessaire prise en compte de la sensibilité aux dispersions
technologiques impose le choix d'une configuration dont les performances en bruit
de phase sont médiocres. Ces premiers résultats montrent que l'optimisation en bruit
de phase de la version d'OCT utilisant une contre réaction série s'avére atre la mieux
appropriée pour réaliser les objectifs de cette étude.

152



CHAPITRE Il
CONCEPTION, REALISATION
ET MESURES DES CIRCUITS

DE LA SECONDE FABRICATION

153






INTRODUCTION

Les résultats de la premiére fabrication en fonderie de cette étude
(TELEMAQUE), concernant les oscillateurs et les OCT, mettent en avant le bien
fondé de la méthode utilisée pour réduire la marge d'erreur dans la prévision de Ia
fréquence d'oscillation. Cependant, une forte sensibilité de la fréquence d'oscillation
aux variations de polarisation de grille du TEC (facteur de pushing,
Kp=180 MHz/V} est observée. Cette valeur élevée du facteur Kp est générale aux
oscillateurs réalisés en technologie MMIC en raison des faibles facteurs de qualité
présentés par les résonateurs intégrés et notamment par les inductances.

De plus, le niveau des générateurs de bruit en tension mesurés sur les TEC de
la filiere HP07 du fondeur THOMSON/TCS est, en moyenne, 10 dB plus élevé, a
développement de grille équivalent, que celui d'une filiére faible niveau [47]. Le bruit
de phase de l'oscillateur étant, en premiére approximation, d'autant plus élevé que le
facteur de pushing Kp et le bruit basse fréquence du TEC sont importants [49], on
explique aisément les mauvais résultats concernant le bruit de phase des premiéres
fabrication en fonderie de cette étude.

L'approche, développée dans ce chapitre en quatre parties, est
complémentaire de celle précédemment proposée et s'oriente vers la réduction du
bruit de phase de 'OCT.

Dans une premiere partie, les conditions théoriques permettant de réduire les
effets de la variation de certaines non-linéarités agissant sur l'impédance de I'élément
actif du réseau oscillant sont posées. Un schéma équivalent simplifié du TEC permet
de mettre en avant les conditions requises d'impédance et de taille du TEC dans la
configuration d'oscillateur choisie. Le choix de la taille du TEC et des impédances de
fermeture est confirmé par une étude plus générale prenant en compte son schéma
équivalent complet et la qualité de I'adaptation en puissance.

La deuxiéme partie présente la réalisation des oscillateurs et OCT de la
deuxieme fabrication en fonderie de cette étude. Les contraintes d'impédance
déterminées par l'approche initiale sont prises en compte, et des réalisations utilisant
plusieurs tailles de TEC sont proposées.

La troisiéme partie présente une étude de dispersion menée sur les conditions
d'oscillations petit signal des fonctions réalisées, dont l'objectif est de vérifier le
comportement de la configuration d'oscillateur ou d'OCT retenue.

Enfin, dans une derniére partie, les résultats de la simulation non-linéaire des
oscillateurs et des OCT sont comparés a la mesure des puces de la seconde
fabrication en fonderie nommée DONATELLOQ.
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1 : OPTIMISATION DE LA STABILITE FREQUENTIELLE D'UN OSCILLATEUR

INTEGRE

L.1_: Présentation de la méthode

1.1.1 : Position du probléme

Les conditions nécessaires de démarrage petit signal de l'oscillateur présentées
aux chapitre II, permettent une évaluation de la fréquence d'oscillation en régime
établi. Celle-ci est d'autant plus précise que les phénomeénes non-linéaires agissant
sur I'impédance de l'élément actif sont faibles. Supposons que la dépendance avec
I'amplitude du signal d'oscillation de la réactance présentée par I'élément actif est
rendue négligeable. La condition nécessaire d'oscillation en partie imaginaire s'écrit :

Xo((’)orI) = Xea(mo )+ Xch(mo) =0 (3.1)

La fréquence wp a laquelle est vérifiée cette équation correspond a la
fréquence d'oscillation. Etudier la sensibilité de la fréquence d'oscillation aux
variations des divers éléments constitutifs de I'oscillateur revient donc, en premiére
approximation, a étudier les évolutions de la partie imaginaire de I'impédance du
réseau oscillant par rapport aux déviations des termes de I'équation petit signal de
Xo(®). On peut ainsi envisager de réduire la sensibilité de Xo(®) aux variations de
certains éléments du TEC qui évoluent lors de la modification des tensions
d'alimentation, a l'origine du facteur de pushing. Cette réduction constitue
simultanément une possibilité de diminution effective du bruit de phase de la
réalisation.

11 convient donc de définir une méthode permettant la réduction sensible des
variations de Xo(0) sous l'effet de I'évolution de certains paramatres du schéma
équivalent du TEC.

1.1.2 : Définitions

La sensibilité de la partie imaginaire Xo(») au parametre x;j est définie par sa
dérivée partielle par rapport a xj [50] :

- X, (w)
Sy "[ ax; Jmo (3.2)
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ou les xj sont les éléments constitutifs de I'oscillateur {(capacités, inductances,

¢léments du schéma équivalent du transistor). Pour comparer la sensibilité de la
fonction partie imaginaire & plusieurs parametres, on peut définir S'yi telle que :

S'yi= Xi[MJ | ' (3.3)
aXi 0

Dans le cadre d'une recherche de sensibilité de la partie imaginaire Xg(®) a la
variation des éléments du TEC, les dérivées partielles de la partie imaginaire par
rapport aux éléments Cgs, 8m. T, Cgd, €ds et rds sont étudiées a la fréquence d'intérét.
Si tous les éléments du schéma équivalent du TEC évoluent simultanément lors
d'une variation déterminée d'un parameétre de son environnement, il faut en toute
rigueur définir la sensibilité d'ordre n telle que :

"X, (®
n= axlax;F.aln (34)

Cette derniere définition peut étre appliquée au calcul de sensibilité des
circuits microondes [51]. Compte tenu de la tres grande difficulté de mise en place
d'un tel calcul, nous nous en tiendrons 2 la définition (3.3) qui permet de comparer la
sensibilité de la partie imaginaire 4 1'un des éléments du TEC lorsque les autres sont
maintenus constants. Certaines hypothéses simplificatrices et une méthodologie

spécifique sont donc développées pour réduire la sensibilité globale de la fonction
Xo(w) aux éléments principaux du schéma équivalent du TEC.

1.1.3 : Hypothéses simplificatrices

La modification de I'impédance présentée par I'élément actif sous l'effet de
Iamplitude du signal est supposée due aux éléments fortement non-linéaires du
schéma équivalent du TEC, Cgs et gm. Chacun de ces deux éléments ne pouvant étre
considéré constant lorsque Fautre varie en raison du mécanisme équivalent qui les
modifie (effet de champ sur le canal du TEC), il est nécessaire de vérifier que la
variation d'un paramétre 2 la fréquence d'étude ne perturbe pas sensiblement I'effet
d'une réduction de sensibilité du second. '
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La méthodologie suivante est retenue afin de réduire globalement la
sensibilité de la fonction d'intérét X, aux variations de Cgsetgm:

@ définition de la topologie d'oscillateur ou d'OCT et expression analytique de
I'impédance-du circuit résultant vue de 1'élément actif,

@ écriture de Zo(w), Ro(w), Xo(®),

@ définition des zones d'impédance de charge permettant la vérification des
conditions de démarrage petit signal de l'oscillateur,

® choix, parmi les impédances précédentes, de celles autorisant la réduction
simultanée de S'cgs et S'gm et optimisant I'adaptation en puissance du TEC.
Vérification du démarrage de l'oscillation par une analyse temporelle du circuit
proposé.

® réalisation des impédances déterminées en technologie MMIC,

® vérification des propriétés de minimisation de sensibilité globale de la
fonction Xo(w) aux parametres du schéma équivalent du TEC par une étude de type
MONTE CARLO,

@ vérification des propriétés non-linéaires des circuits réalisés : fréquence
d'oscillation, bande d'accord, puissance.

Cette démarche est symbolisée pour plus de clarté sur le diagramme de la
figure 3.1.
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Définition de la configuration
d'oscillateur ou d'OC
Expression analytique de Zo( ®)

/

T
Impédances \
de fermeture
telles que

{Ro(m) <Q pour @i SO SO,
Xo(@}=02 0,
4
{S‘cgs It
S%gm 0
!

adaptation
en puissance
du TEC

- .

CAnalyse temporelle)

Démarrage de l'oscillation

NON

D Simulation linéaire

Q Simulation non linéaire

( Réalisation du circuit MMIC )

Vérification
des propriétés non linéaires
du circuit

fréquence Puissance
d'oscillation de sortie

bande
d'accord

figure 3.1 : Développement de la méthode de conception d'oscillateur et d'OCT
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.2 : Application

L2.1 : Introduction

L'approche générale définie précédemment peut s'appliquer a toutes les
configurations d'oscillateurs. L'expérience de la premiére fabrication en fonderie
nous amene a proposer une rétroaction série du TEC avec varactor dans la grille qui
doit permettre I'optimisation simultanée d'un grand nombre de paramétres.
Certaines hypotheéses simplificatrices autorisent alors une approche générale
concernant la réduction de sensibilité des termes du schéma équivalent du TEC sur
la partie imaginaire du réseau oscillant.

1.2.2.1 : Développement du calcul

Reprenons I'expression (2.22) de la partie imaginaire globale de l'oscillateur
dans une configuration série avec varactor dans la grille lorsque sont négligés dans le
schéma équivalent classique du TEC, la capacité cgd et le temps de transit t:

Cgs® | Cgs
2
(Rds + Rd)2 + (de + Xs + Xd)

-
R 2
st(xds +Xq - M]+ X (Rds + Rd) +(Xgs + X4 )2 + gmm (Rdde - Xdes)
Xo(®) =

(3.5)

On étudie dans un premier temps l'effet des évolutions de la capacité d'entrée
cgs et de la transconductance gm lorsque tous les autres éléments du schéma

#

équivalent sont constants. L'écriture symbolique des dérivées partielles respectives
est & la fréquence centrale d'oscillation fg :

1 | 8mXs, [Rds0 (Xso + Xdo ) - Rdoxds0 ]

Slcgsj Y 2 z+1
Wg gs—o (RdSO+RdO) +(deo+xso+xd0)

(3.6)
_ gmxso Rdo de0 - Rds0 (XSO + Xdo )
= ) 3
o CgsW (Rdso + Rdo) +(deo +Xs,, +Xdo)

S.gm )(n
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Les variations de fréquence respectives associées s'écrivent, en supposant que
Scgs et Sgm évoluent peu pendant la variation de fréquence Af :

af, = e Fi= ang(f)
(Cgs) —
& S I}g ol Ac,, variation de c, (3.7)
Af(gm) = ﬂljf_'.“_ Ag,, variation de g,

La variation de fréquence produite par la variation d'un des éléments ¢ gs ou
gm peut donc étre théoriquement réduite en respectant plusieurs critéres :

© réalisation par des considérations de circuit d'un facteur Pf le plus élevé
possible. Cette condition, connue comme étant un facteur de stabilité déterminant de
I'oscillateur, apparait néanmoins difficile a réaliser en MMIC lorsque le résonateur
est intégré en raison des trés faibles facteurs de qualité des éléments passifs. D'autre
part, I'étude réalisée au chapitre précédent permet de montrer que les configurations
a forts coefficients Pf sont aussi celles qui sont le plus sensibles aux dispersions
technologiques.

@ réduction de sensibilité de la partie imaginaire aux parametres xj, Sxj,

par le choix approprié d'une taille de transistor et d'une optimisation judicieuse des
impédances de fermeture de drain et source. Cette solution est retenue.

1.2.2.2 : Conditions de réduction des termes S'cgs et S'gm

L'objectif est de réduire simultanément les termes S'cgs et §' gm- Les équations
(3.6) indiquent que l'annulation des termes étudiés apparait possible.

On vérifie, par exemple, que S'gm s'annule, si 'on élimine la solution triviale
Xs0=0, lorsque :

X(:lsD

Xso +Xd, =Rq, (3.8)

dsg

On injecte I'équation (3.8) dans celle de S'cgs. Minimiser S'cgs devient possible

lorsque I'on fait tendre la quantité

vers 0 (3.9).

Ces®p
Les conditions (3.8) et (3.9) indiquent que la minimisation simultanée de S'cgs
et S'gm exigent des propriétés particuliéres sur la taille du transistor qui influence les
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valeurs extrémes de Rdso, Xdso et de ¢ gs, Mais aussi sur les impédances de bouclage
Xso , Xdo et Rdo.

La condition (3.9} indique qu'un accroissement de la taille du transistor est trés
profitable & la réduction de S'cgs. La valeur de capacité intrinséque c gs, vue entre
grille et source du TEC, peut étre augmentée par la mise en paralléle d'une capacité a
l'extérieur du TEC. La capacité équivalente vue entre grille et source présente alors
une valeur beaucoup plus élevée que celle accessible par le seul accroissement de la
taille du TEC. Cet accroissement de capacité vue entre grille et source du TEC rend
cependant plus difficile la réalisation d'une impédance a partie réelle négative. Cette
option est donc a retenir lors de la conception des oscillateurs dans le cadre de la
réalisation d'une fonction test.

Afin de confirmer ces tendances les évolutions des équations (3.6) en fonction,
d'une part des impédances de charge représentées par leur partie imaginaire (Xdgo,
Xso) et d'autre part de la taille du transistor sont étudiées.

La partie réelle Rdo de Z{ est maintenue constante et telle que Rgo=10 Q. La
partie réelle de Zs est considérée négligeable sur la plage de fréquence d'intérét. Ces
deux hypothéses sont permises par le choix de la topologie la mieux appropriée et
confortée par les résultats de la premiére fabrication en fonderie.

Les domaines de variation sont les suivants:

{-400 XS0 { Xoo =Xslf0)

0< XdO <100 Xdo = Xd(fO)

Les tailles de TEC choisies sont : T1=300pm, T2=600um, T3=900pm.

Les domaines choisis prennent également en compte I'étude déja réalisée sur
les zones d'impédances et sur la taille du transistor requises pour réaliser les
conditions de démarrage petit signal. Les résultats graphiques de 1'étude réalisée  la
fréquence de 8,2 GHz sont présentés sur les figures 3.2 2 3.4
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S‘cgs
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figure 3.2

ig 'cgs et S'gm en fonction de Xso et Xdo (T1)

Sensibilite en ohm

a0t S'cgs

40

-49

60  Xdo en ohm
Xso en ohm 9%

80

-100 100

figure 3.3 : S'cgs et S'gm en fonction de Xso et Xdo (T2)
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Sensibilite en chm

801

601

401

201

g

Xso en ohm

-100 100

figure 3.4 : S'cgs et S'gm en fonction de Xso et Xdo (T3)

Les points suivants sont a retenir :

@ la minimisation simultanée de S'cgs et S'gm n'apparait pas possible dans le
cas du transistor T1 (figure 3.2) pour la gamme d'impédance déterminée. On note
que la sensibilité relative du terme cgg est environ quatre fois supérieure a celle du

terme gm. Il apparait donc probable que les variations de la capacité cgg seront

prépondérantes sur la fréquence d'oscillation pour les oscillateurs utilisant des
transistors de petites tailles.

@ les transistors T2 et T3 affichent une large plage de valeurs de Xgp et Xdo
rendant possible l'optimisation simultanée de plusieurs caractéristiques de
l'oscillateur. Il est nécessaire, dans le cas du TEC T2, d'atteindre des valeurs de Xdo
élevées rendant difficile la réalisation d'une impédance a partie réelle négative sur
une large plage de fréquence.

® dans le cas de la taille T3, pour de faibles valeurs de Xgg et Xdo, la condition

de réduction simultanée de S'cgs et S'gm est aisée a vérifier et peu sensible & des

variations d'impédances qui peuvent étre dues a la dispersion technologique.
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@ si l'on retient la dernieére taille de transistor (T3), certaines zones

d'adaptation sont a proscrire car elles occasionnent une sensibilité élevée de la partie
imaginaire aux valeurs de gm et de Cgs-

1.2.2.3 : Conclusion

En conclusion, la réduction de sensibilité de la partie imaginaire a des
variations de cgg et gm nous ameéne a proposer les critéres de choix suivants pour
I'élément actif et les impédances de fermeture :

® l'accroissement de la taille du transistor est un facteur déterminant dans la
recherche de réduction de S'cgs. Sur la grande majorité des plages d'impédances
prises en compte, on note une baisse d'un facteur 2 en moyenne de la quantité S'cgs
lorsque l'on accroit la taille du transistor d'un facteur 3. Dans le méme temps, le bruit
1/f du TEC est inférieur a celui d'une plus petite taille de TEC. On réduit donc, a
priori simultanément, deux facteurs représentatifs du bruit de phase de l'oscillateur
en augmentant la taille de I'élément actif.

@ l'ajout d'une capacité MIM entre la grille et la source du TEC apparait
également intéressant. Cette possibilité sera testée sur un oscillateur utilisant une
grande taille de TEC.

@ la taille T3 retenue, le choix des couples (Xso, Xdo) apparait clairement et
permet de proposer une réduction sensible et simultanée des quantités S'cgs et S'gm.
Ces impédances sont précisées par une étude plus poussée, faisant intervenir
notamment le schéma équivalent complet du TEC.

.2.2.4 : Application 2 la réalisation d'un OCT

Les conditions précédentes sont appliquées dans le cadre de la réalisation d'un
OCT. Les conditions d'optimisation supplémentaires suivantes sont considérées :

@ la résistance négative présentée par le circuit contenant I'élément actif doit
exister sur une plage de fréquence la plus étendue possible autour de la bande
d'accord recherchée soit dans notre cas supérieure a 10% autour de 8,2 GHz.

@ les conditions permettant d'obtenir une faible sensibilité de la partie
imaginaire aux variations des éléments du schéma équivalent du TEC doivent étre
vérifiées sur la bande utile de fréquence de I'OCT soit environ 400 MHz.
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On constate ici que des critéres concernant la variation des fonctions Xd(w),
Xs(0) et Xg(0) en fonction de la fréquence sont 4 prendre en compte :

® on s'attache & maintenir des variations faibles avec la fréquence pour Xq(o)
et Xg(w) afin de vérifier les conditions mises en avant concernant aussi bien
l'obtention d'une impédance a partie réelle négative que la minimisation de S'cgs et
S'gm au moins sur la plage utile de fréquence. Ces conditions sont en accord avec la
réalisation des impédances de fermeture proposées lors de la fabrication
TELEMAQUE : les mémes topologies pour les impédances Zg, Zq et Zg seront donc
utilisées.

@ une élévation sensible de la valeur de Cgs est contraire & la réalisation de
fortes impédances & parties réelles négatives. Cette constatation permet de fixer la
valeur supérieure de la taille du TEC a environ 1 mm de développement de grille
comme nous l'avons montré au chapitre précédent.

@ la détermination de la pente de la fonction Xg{w) avec la fréquence est le
résultat d'un compromis entre la stabilité en fréquence de 'OCT et la bande d'accord
en fréquence. Une large bande d'accord ne peut étre obtenue que lorsque le terme
comprenant la capacité varactor est prépondérant dans I'équation de Xg(®). Ceci
suppose que Xg présente des variations faibles avec la fréquence devant celles du
terme contenant la capacité varactor. Celle-ci est, de plus choisie, telle que Cgs™>>Cvar-

@ le terme de l'égalité (3.7) faisant intervenir les éléments rds et ¢ds du TEC
présente des variations lentes avec la fréquence. Les fonctions Xs, Xd et R4 sont, par
construction, choisies peu variables avec la fréquence dans la plage utile de
fonctionnement. La condition (3.8) peut donc étre maintenue sans difficulté sur toute
la plage d'accord de I'OCT. La condition (3.9) est quant 4 elle faiblement variable
avec la fréquence dans la bande fréquence considérée. Un choix approprié des

conditions de fermeture permet la vérification des conditions de minimisation de
S'cgs et S'gm sur la plage utile de fréquence.

Les résultats obtenus dans le cadre d'une étude simplifiée vont étre étendus au
cas plus complexe ot est pris en compte le schéma équivalent complet du TEC. Cette
approche fait 'objet de notre prochain paragraphe.
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1.2.3 : Prise en compte du schéma équivalent complet du TEC

.2.3.1 : Introduction

Afin de vérifier les hypothéses émises lors de I'étude simplifiée, les conditions
de minimisation de S‘Cgs et S‘gm sont étudiées en considérant le schéma équivalent
complet du TEC. Les termes de sensibilité propres aux autres éléments du schéma
équivalent sont également étudiés afin d'élargir la discussion dans le cas du TEC de
plus grande taille.

L'impédance formelle du circuit oscillateur calculée avec le logiciel MAPLE au
chapitre précédent dans la configuration retenue et utilisant un schéma équivalent
complet du TEC est considérée.

Toutes les opérations mathématiques applicables & notre étude sont alors
directement disponibles :

@ séparation des termes d'impédances complexes en partie réelle et
imaginaire,

@ calcul des dérivées partielles d'une fonction déterminée par rapport a
n'importe lequel des parametres formels la constituant.

Deux tailles de TEC sont retenues pour cette étude, 600pum (8x75um) et 900um
(12x75um) qui ont montré lors de 'étude simplifiée les meilleures potentialités. Les
impédances de source et de drain doivent, par ailleurs, permettre de vérifier les
conditions de démarrage de l'oscillation dans une zone de faible sensibilité aux
dispersions technologiques.

L'impédance de grille fixe la fréquence d'oscillation a 8,2 GHz. Zg n'intervient
pas dans la réduction des sensibilités S'xj. Sa détermination est donc dictée par la

vérification des conditions d'oscillation 2 la fréquence d'intérét.
La partie réelle de Zd, Rq est prise en compte. Elle est maintenue faible devant
celle des parties imaginaires associées en accord avec les résultats de 1'étude

théorique décrite dans le chapitre précédent.

On optimise alors I'impédance présentée par le circuit oscillant en fonction de
Xso et Xdo. L'approche analytique n'étant plus exploitable avec le schéma équivalent
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complet du TEC, on choisit de procéder par une optimisation graphique des
impédances de bouclage.

.2.3.2 : Optimisation des impédances de fermeture

On trace, en fonction de Xgg et Xdo, les termes Ry, 5'cgs et S'gm a la fréquence
de 8,2 GHz. Les tracés de sensibilité correspondants aux autres éléments du schéma

équivalent du TEC (12x75um) sont également représentés. Les figures 3.5 & 3.14
présentent ces tracés.

Ro en ohm

-20

-40
Xso en ohm
-60

20

-80 40
) 50 ¥do en ohm

figure 3.5 ; Ro en fonction de Xso et Xdo (T3)
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figure 3.7 : S'cgs en fonction de Xso et Xdo (T3)
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figure 3.8 : S'cgs en fonction de Xso et Xdo (T2)
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figure 3.9 : S'gm en fonction de Xso et Xdo (T3)
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figure 3.10; S'gm en fonction de Xso et Xdo (T?2)
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figure 3.11 : S'cgd en fonction de Xso et Xdo(T3)
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figure 3.12 : S'tau en fonction de Xso et Xdo(T3)
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figure 3.13 : S'rds en fonction de Xso et Xdo(T3)
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figure 3.14 ; S'cds en fonction de Xso et Xdo(T3)

On retient de cette analyse les points suivants :

@ la recherche d'un maximum de résistance négative a la fréquence d'étude
fait apparaitre un optimum pour des valeurs élevées de Xso et Xdo. Ces couples de
valeurs correspondent & un maximum de sensibilité de la partie imaginaire a presque
tous les éléments du schéma équivalent du TEC. Ces zones d'impédance sont donc a
éviter.

@ l'accroissement de la taille du TEC pose un probléme au niveau de
l'obtention d'une impédance a partie réelle négative élevée. Une diminution
moyenne de la résistance négative sur la plage centrale des impédances étudiées de
T'ordre de 50 % est observée lorsque le développement de grille est multiplié par 1,5.

@ la minimisation simultanée de S'cgs et S'gm apparait possible pour des
valeurs de Xso et Xdo de l'ordre de -50 et 50 Q respectivement pour T3. On constate
€galement que les variations de S'cgs et S'gm pour de faibles valeurs de Xso et Xdo
restent minimes dans ce cas.
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@ linfluence de cgs et gm est bien du premier ordre sur la partie imaginaire
de Zo. Un grand nombre de valeurs de Xgo et Xd o permet de proposer une
impédance a partie réelle négative. Un choix judicieux de ces mémes valeurs est
cependant nécessaire pour éviter une sensibilité importante de Xo et a priori de la
fréquence de l'oscillateur & des variations de Cgs OU gm.

® les influences des autres éléments du schéma équivalent du TEC
apparaissent secondaires sur la presque totalité des valeurs des impédances de
bouclage. Seule S'cds, pour des couples mal choisis d'impédances de fermeture, peut

devenir prépondérante (figure 3.14).

® le signe des sensibilités S'xj est important car il indique le sens de variation
de la fonction partie imaginaire lors des variations de I'élément xj. On constate ainsi
que les évolutions de cgs et gm présentent des dérivées opposées indiquant que
lorsque ces fonctions varient dans le méme sens, les déviations de partie imaginaire,
donc de fréquence se compensent. Il peut théoriquement exister pour une plage de
polarisation et une topographie déterminées, des points ou la fréquence d'oscillation
évolue faiblement lors de variations des tensions de polarisation, sans, pour autant,
que les conditions concernant le facteur de qualité du résonateur soient prises en
compte.

.2.3.3 : Conclusion

La premiére itération concernant les valeurs d'impédances a choisir pour
l'oscillateur est réalisée. Les TEC T2 et T3 (600 et 900 um respectivement) sont bien
adaptés a notre application. Le choix optimisé des impédances de bouclage qui
permet la réduction de S'cgs et S'gm est également réalisé. L'allure des cycles de
charge dans le plan de la non linéarité de drain du TEC est étudiée en fonction de la
charge de drain Zd, dont les valeurs initiales sont déterminées par l'approche
précédente.
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1.2.4 : Aspect des cycles de charge

1.2.4.1 : Introduction

L'objectif dans cette approche est d'étudier les évolutions du cycle de charge
dans le plan de la non-linéarité de drain du TEC. Les impédances de fermeture
vérifiant les propriétés déterminées par l'approche petit signal sont connectées au
TEC. Les simulations proposées dans ce paragraphe sont réalisées sur I'analyseur
LISA, trés bien adapté a ce type d'étude. Par ailleurs, le schéma non-linéaire du TEC,
en tous points identique a celui proposé au chapitre précédent, est de type CURTICE
CUBIQUE. Une modélisation spécifique de la non linéarité de drain est réalisée sur le
logiciel COMLIB pour chaque taille de TEC utilisée. Les résultats de ces
modélisations sont reportés en annexe II.

1.2.4.2 : Choix de I'impédance permettant I'optimisation du cycle

Les valeurs d'impédances vérifiant les conditions de démarrage de l'oscillation
et qui répondent aux criteres théoriques établis pour réduire la sensibilité de Xo(w)
aux variations des éléments fortement non-linéaires du TEC sont connues. Fonctions
de la taille du TEC, ces valeurs doivent étre compatibles avec des conditions
minimums d'adaptation en puissance. Ces conditions sont vérifiées avec la
visualisation des cycles de charge dans le plan de la non-linéarité de drain du TEC.
L'objectif est d'analyser l'adaptation en puissance du TEC et de réaliser de faibles
variations sur les impédances de bouclage initiales pour étudier le comportement du
cycle de charge.

Dans la configuration choisie, le role des impédances de charge du TEC sur les
conditions de démarrage est connu. L'impédance de grille a pour action principale
de fixer la fréquence d'oscillation. L'impédance de source est utilisée dans la contre
réaction pour réaliser une impédance a partie réelle négative sur la plage de
fréquence requise, donc fixer la condition de démarrage. L'impédance de drain
présente un role moins important sur les conditions de démarrage et de réduction de
sensibilité des quantités S'cgs et S'gm. De faibles variations au niveau de cet acces
sont réalisées pour étudier I'évolution du cycle de charge.
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1.2.4.3 : Evolution du cycle avec les variations de Zd

Le schéma théorique de la figure 3.15 est décrit sous l'analyseur LISA avec les
hypotheses suivantes :

@ l'impédance de grille du TEC permet de présenter une annulation de la
partie imaginaire petit signal du réseau oscillant a la fréquence de 8,2 GHz

@ limpédance de source est celle déterminée par l'approche théorique du
paragraphe précédent en fonction de la taille de TEC. Elle est schématisée par un
circuit (LC) parallele. Les variations de cette impédance sont négligeables sur la
bande de fréquence 8-8,4 GHz.

@ l'impédance de drain Zg=Rd+jXd, présente des variations faibles avec la
fréquence et une valeur centrale 4 8,2 GHz €gale a celle déterminée par l'approche
petit signal. Des variations de l'ordre de 20% sont réalisées autour des valeurs
initiales de Rq et Xd grace a un réglage adéquat de I'élément d'accord Lg.

P Vg ?vd
: =
CaPa_cité Ld
de liaison l. Il | I 107
|4 I =
I I I. Capacité
de liaison —r

Xg Xs

figure 3.15 : Circuit idéal simulé sur LISA

La figure 3.16 indique 1'aspect du cycle de charge dans le plan de la non-
linéarité de drain du TEC (12x75um) lorsque I'inductance Ld varie de +15%. Le cycle
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présente une surface non nulle qu'il serait souhaitable de réduire dans le cadre d'une
amélioration des performances en puissance de I'oscillateur [32]. Dans le contexte de
cette étude, on retient le cycle présentant une excursion en courant la plus élevée
possible susceptible de produire la puissance maximum en oscillation.

{LISA} LOADCYCLE Circuit: obtest.cis - Freq fond: 8.204889752Ghz
350

Parametre de circuit ~ 0.600V :
OV T

300 e b e .

T T G I0000E 08

250 [~

| : 0.200000E-08
200 [ AT AR R oy i o
deee e D 2NO00E 08

[ (mA}

I E b P e i i

< PTIy
LI

0 -
2 4 6 3 10 12 14 16
Amplificateur/Melangeur[ Cycle de charge : nlino 1: 1275.mod : I ds] V_ds {Volt)

figure 3.16 : Evolution du cycle de charge avec Ld

La valeur de la charge de drain est calculée en retenant la solution Lg=1,7 nH
pour le réseau oscillant avec un TEC 12x75um. On obtient alors une valeur de Zg
telle que Zd~(10+j45) Q sur la plage 8-8,4 GHz. La méme approche pour le réseau
oscillant utilisant le TEC 8x75um permet de proposer une valeur de Z{ telle que
Zd=(20+j60)Q2. Lors de la réalisation de ces fonctions en MMIC, on s'attachera donc a
vérifier au mieux ces valeurs d'impédance et a les adapter a l'application faible ou
large bande de fréquence (oscillateur ou OCT). Le démarrage de l'oscillation est de
plus vérifiée par une analyse temporelle du circuit précédent avec les impédances
retenues lors de J'optimisation du cycle de charge.
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1.2.5 : Démarra I'oscillation

Le circuit de la figure 3.15 est décrit sur 'analyseur temporel mwSPICE. On
applique sur la grille du TEC une impulsion en courant pour simuler un bruit propre

au TEC. Le résultat de cette analyse est représenté sur la figure 3.17.
g VNODEE
REAL
2. 500e+00

0. 000e+00 i \

=2, 500e+ , ,
0. 000008400 2. 50000e-08 5. 00000e-0

figure 3,17 : Anal temporell 'oscillateur utilisant un TEC 12x75 um

On peut observer sur cette figure, la période de démarrage de l'oscillation
jusqu’au régime établi qui présente une fréquence de 8,27 GHz. Le niveau du signal
est réglé en simulation par un atténuateur en T pour attaquer I'étage tampon avec
une puissance de l'ordre de 8 dBm. L'analyse en régime temporel du démarrage de
l'oscillateur utilisant un TEC 8x75 pm présente des résultats identiques.

.3 : Conclusion

Les conditions d'impédance permettant de minimiser l'effet de la variation de
cgs et gm sur la partie imaginaire et d'obtenir les conditions de démarrage requises
pour la partie réelle du réseau oscillant sont établies. La vérification des conditions
d'adaptation en puissance du TEC en fonction de sa taille est également réalisée. Le
démarrage de l'oscillation lors de I'analyse dans le domaine temporel est enfin
observé et conduit a retenir les impédances proposées pour réaliser ces fonctions en
technologie intégrée.
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Il : REALISATION DES OSCILLATEURS ET OCT EN TECHNOLOGIE MMIC

I.1: Objectifs

Les objectifs sont légérement différents suivant que la fonction a réaliser est de
type oscillateur a fréquence fixe ou a fréquence variable (OCT) notamment en ce qui
concerne la largeur de plage de fréquence ol existe une impédance & partie réelle
négative :

@ dans le cas de l'oscillateur fixe, les conditions de démarrage en partie réelle
sont réalisées sur une plage de fréquence d'environ 600 MHz autour de 8.2 GHz pour
contrer d'éventuels décalages de fréquence dus a la dispersion technologique.

@ cette méme plage est de l'ordre de 2 GHz dans le cas de 'OCT pour les
mémes raisons mais avec l'obligation supplémentaire liée i la largeur de bande de
fréquence accessible lors de la variation de la capacité varactor. La résistance série du
varactor pouvant atteindre plusieurs dizaines d'ohm, il est nécessaire de prévoir une
partie réelle négative, dans ce cas, plus élevée en valeur absolue. Ces conditions sont
plus restrictives que pour la réalisation de I'oscillateur & fréquence fixe.

@ réaliser les valeurs optimisées des impédances de source et de drain & la
fréquence d'oscillation déterminées lors du paragraphe précédent et qui sont
fonctions de la taille du TEC.

® donner a ces impédances de faibles variations avec la fréquence pour que
les conditions établies a la fréquence centrale restent vraies sur la plage de fréquence
utile, dans le cas des OCT. Ces conditions doivent étre respectées pour les
oscillateurs a fréquence fixe afin d'éviter une sensibilité aux dispersions
technologiques importante.

® fixer la valeur de I'impédance de grille avec deux objectifs :
- positionner la fréquence centrale d'oscillation 8,2 GHz.
- choisir la taille du varactor offrant la gamme de capacités nécessaire a
l'obtention de la bande d'accord désirée pour les OCT.

® chaque puce est dotée d'un étage tampon ayant pour fonction d'isoler les

circuits oscillateurs et de filtrer les harmoniques générées. La puissance de sortie de

la puce peut, de plus, étre ajustée par le choix approprié d'un atténuateur en T entre

l'oscillateur et l'étage tampon. Une puissance de sortie supérieure a 10 dBm est
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recherchée pour toutes les puces réalisées. L'étage tampon est comparable a celui
présenté au chapitre II. Une taille de TEC inférieure est retenue (4x75 pm) pour
réduire la consommation globale de la puce.

.2 : Topologie des oscillateurs et OCT

1I.2.1 : Introduction

Le choix des impédances réalisées s'inspire des solutions retenues lors de la
premiere fabrication en fonderie. Le schéma de principe de I'oscillateur ou de 'OCT
est représenté figure 3.18.

o Cpol Zd

Cpol QO ST

ocT MH— Lpol £

Rpol ¥ Cd1 Ld

li"7'#! i 0 ” 2099
" -0[O—— TEC CdQ-J—

——-J 1w

oscillateur Zg

l

—

2999

Cs Ls

= Zs

figure 3.18 : Schéma du circuit oscillateur ou OCT

Les oscillateurs et OCT ont la méme configuration que celle décrite plus
succinctement dans le paragraphe précédent. Seule la capacité d'entrée est remplacée
par un varactor pour passer de l'oscillateur délivrant une fréquence fixe a I'OCT.
Cette topologie a montré, lors de la premiére fabrication en fonderie d'excellentes
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potentialités pour la réalisation d'OCT présentant des largeurs de bande de I'ordre
de 10 %.

Deux oscillateurs utilisant pour I'un, un TEC de 900 pm, pour l'autre un TEC
de 600 um sont donc proposés. Quatre versions d'OCT sont également réalisées :
deux utilisant un TEC 900 pm, une un TEC 600 um et une un TEC 400 pm.

H.2.2 : Problémes liés a la technologie MMIC

La réalisation d'un circuit MMIC impose un grand nombre de contraintes liées
notamment a la technologie de la filiere. C'est le cas, par exemple, lors de l'utilisation
de TEC & fort développement de grille, de la tenue en courant des lignes du niveau
métallique "EP" des inductances de polarisation. Dans notre cas, la contrainte la plus
défavorable est liée a l'utilisation d'un TEC de 900 pm de développement de grille
polarisé en mode normal de fonctionnement a 5 V, Idss/2 soit environ 100 mA. Les
lignes utilisées et les inductances positionnées sur I'amenée de polarisation auront
donc une largeur permettant de tenir une valeur au moins 2 fois supérieure, soit
20 pm. La valeur supérieure d'inductance dans cette filiere et avec cette largeur de
piste étant de 1,5 nH, on dispose deux inductances en série sur la polarisation de
drain du TEC pour atteindre une valeur inductive suffisante.

De plus, les inductances MMIC placées sur l'alimentation de drain et dans la
contre réaction de source du composant présentent des résistances séries de I'ordre
de quelques Q. Lors du passage de courant continu sur ces acces, il se produit une
chute de tension évaluée dans le cas du TEC 900 pum a environ 1,5 V (1502x100 mA),
eta 1V dans le cas du TEC 600 pm (12Qx70 mA). Cette dépolarisation doit étre prise
en compte d'une part au niveau de la simulation non-linéaire et d'autre part au
niveau de la mesure des fonctions réalisées.

1.3 ; Oscillateur a fréquence fixe

I.3.1 : Introduction

Deux oscillateurs a fréquence fixe présentant des caractéristiques similaires
mais utilisant pour I'un (OL-X-1275-1) le TEC T3, pour Fautre (OL-X-875-1), le TEC
T2 sont réalisés en technologie intégrée. Cette étude comparative doit mettre en
évidence les avantages d'une plus faible sensibilité en fréquence de l'oscillateur
obtenue pour un développement de grille plus élevé. Les résultats seront de plus
comparés a ceux de la fabrication TELEMAQUE oit le TEC présentait un
développement de grille de 400 pm. Une adaptation de la version d'oscillateur
utilisant un TEC 600 pm non présentée dans ce paragraphe est optimisée pour un
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fonctionnement en bande S (2 GHz) afin de tester une transposition éventuelle des
fonctions de la télémesure dans cette bande de fréquence. Cette version est nommée
OL-5-875.

1.3.2 : Objectifs et réalisation des impédances de bouclage

Nous fixons les objectifs suivants lors de la réalisation des oscillateurs :

@ réaliser une partie réelle négative d'environ -30 Q sur la plage de fréquence
(8-8,4 GHz).

@ verifier les conditions de minimisation de S'cgs et S'gm au mieux sur la
plage de fréquence (8-8,4 GHz).

@ positionner la fréquence d'oscillation a proximité de 8,2 GHz en ajustant la
charge de grille.

L'étude réalisée au chapitre précédent nous amene a proposer les conditions
d'adaptation suivante en fonction de la taille du TEC et a la fréquence d'oscillation
fo=8,2 GHz:

T2 (600 pm) T3 (900pm)
R, -0 R,—0
Xs =—50Q X, =—408Q
Xq=60Q Xy =45Q
Ry =20Q R;=15Q

Dans ces conditions, on obtient pour S'cgs et S'gm les valeurs suivantes dans
les deux cas:

T2(600um) T3(900um)
{S'Cgs =23Q {S'Cgs =12Q
S'gm =-8Q S'gm =-2Q

11 apparait clairement que l'effet de taille est prépondérant pour les valeurs
obtenues de la sensibilité de la partie imaginaire aux éléments Cgs et gm du schéma
équivalent.

Les figures 3.19 et 3.22 représentent les valeurs d'impédances Zg en fonction
de la taille du TEC et de la fréquence sur 400 MHz autour de 8,2 GHz. Les conditions

182



de faibles dérivées des fonctions Xs(f), Xd(f) et R4(f) sont optimisées grace au logiciel
LIBRA et permettent de proposer les conditions de minimisation de S'cgs et S'gm sur
une large plage de fréquence.

La charge de grille présente une faible partie résistive et une partie imaginaire
qui permet de centrer la fréquence d'oscillation & proximité de 8,2 GHz.

Les résultats de la simulation linéaire dans le plan de I'impédance de grille des
oscillateurs sont représentés figure 3.20 et 3.23. Les circuits réalisés en MMIC sont
présentés sur les figures 3.21 et 3.24. Toutes les puces présentées ont des dimensions
de l'ordre de 4mm? (2x2mm?2),
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figure 3.24 : Circuit oscillateur QL-X-875-1

Les conditions de démarrage petit signal sont respectées dans les deux cas et
ceci avec un temps d'optimisation trés réduit grace a I'approche initiale. Les
précautions visant & maintenir pour les fonctions Xs(f) et X4(f) de faibles pentes avec
la fréquence (figures 3.19 et 3.22) montrent également leur efficacité. La réponse en
fréquence de la partie réelle des circuits oscillateurs est quasiment plate sur la bande
d'étude (8-8,4 GHz), (figures 3.20 et 3.23).

I1.4 : Oscillateurs Contrdlés en Tension

Les particularités des quatre OCT réalisés sont les suivantes :

® un OCT (VCO-X-LB) accordable sur la plus large bande de fréquence
possible. Il utilise un TEC de 900 im et un varactor de petite taille qui présente une
résistance série élevée. Cette résistance série est a l'origine d'une dégradation du
bruit de phase de la réalisation [52].
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@ un OCT (VCO-X-FB) avec une plage de fréquence d'accord utile de l'ordre
de 600 MHz autour de 8,2 GHz. Son varactor de plus grande taille présente une
résistance série trés inférieure. 11 utilise également un TEC de 900 pm.

@ un OCT (VCO-X-875-1) utilisant un TEC de 600 pm et un varactor
présentant une faible résistance série.

@® un OCT (VCO-X-400D) utilisant un TEC de 400 um et un varactor a faible
résistance série. Cette version est une évolution de la fabrication précédente. La
pente de la réactance de l'impédance présentée par 1'élément actif (Pf) a dans ce cas
€té accrue pour réduire le facteur de pushing et plus globalement le bruit de phase
de la version au détriment de la bande d'accord (600 MHz).

L'accroissement sensible de la taille du TEC pour les trois premiéres
réalisations par rapport a la premiére fabrication entraine une contribution plus
importante de la capacité varactor sur la partie imaginaire du réseau oscillant. La
comparaison devient en effet (équation 2.27) plus favorable entre la valeur de Ccgs et
des capacités varactor accessibles. Une bande d'accord en fréquence supérieure a
10% est donc visée pour I'OCT présentant la plus large bande avec un seul varactor.

Par rapport aux réalisations de type oscillateurs a fréquence fixe, les
conditions d'optimisations supplémentaires suivantes sont prises en compte :

® une valeur de I'ordre de -40 Q en partie réelle est requise pour les OCT afin
de compenser les effets d'accroissement de la résistance série du varactor en fin de
commande.

Compte tenu de cette indication et de la volonté de conserver des valeurs
faibles a S'cgs et S'gm. Les couples d'impédances de charges suivants sont proposés :

T2 (600 um) T3 (900 pm)
RS —> 0 . S'cgsz 329 RS — O . S'CgS = 199
soif . so1t \
X, =-55Q ng=—~17Q IX, ~45Q ng=-12g2
Xy =65Q Xq =50Q

@ la plage de fréquence ot existe une résistance négative est d'environ 20 %
autour de 8,2 GHz afin d'encadrer la plage de commande en fréquence du varactor.
Cette condition est remplie naturellement en conservant i Xs(f) et X4(f) des dérivées
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faibles avec la fréquence sur la plage d'intérét grace a une optimisation des
impédances sur le logiciel LIBRA.

@ l'inductance de grille permet de centrer la fréquence d'oscillation au milieu
de la bande d'accord recherchée.

® la valeur des capacités varactor comparée a la valeur de la capacité cgs du
TEC utilisé fixe en grande partie la largeur de bande d'accord. De faibles capacités
varactor devant cgg, aisément réalisables pour un varactor de petite taille et un TEC
de grande taille, entraine l'accroissement de la plage d'accord. Cette propriété est
utilisée pour la réalisation de 'OCT large bande.

On représente, a titre d'e*emple, sur la figure 3.25, la réponse en fréquence des
impédances Zg et Zd de 'OCT large bande en partie réelle et imaginaire sur la plage
utile de fréquence (8-8,4) GHz.
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La figure 3.26 indique la réponse en fréquence de l'impédance du circuit
oscillant. Les conditions de démarrage sont vérifiées avec une résistance négative

présente sur une plage de fréquence supérieure a 2 GHz.
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Sa réalisation en technologie MMIC est présentée figure 3.27. En utilisant les
propriétés mises en avant lors de I'étude analytique, on obtient pour cet OCT une
bande d'accord de 13 % autour de 8,2 GHz avec un varactor présentant un rapport

de capacité de 3 et une capacité minimum de 0,17pF.
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VCOX_LB ouTe

fi 27: T raphi circuit (VCO-X-LB

La méme topographie est reproduite pour les deux autres OCT utilisant une
plus grande taille de varactor. Plus faibles bandes (environ 500 MHz ), ces OCT
vérifient les conditions de minimisation des quantités S'cgs et S'gm sur toute la plage
de fréquence utile.

Les topographies des circuits de seconde génération permettent désormais la
caractérisation complete des oscillateurs fixes et contrdlés en tension. Les conditions
petit signal de minimisation des effets de variation de certains éléments du TEC sont
respectées. Il apparait intéressant d'étudier la sensibilité globale des fonctions MMIC
réalisées lors de variations technologiques déterminées.
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I : EFFETS DE VARIATIONS DES PARAMETRES ELECTRIQUES ET

TECHNOLOGIQUES NOMINAUX

.1 : Introduction

Dans ce paragraphe, les effets de la dispersion technologique et des variations
des tensions de polarisation sur les conditions et la fréquence de démarrage de
l'oscillation sont étudiés.

.2 . Présentation de l'étude de dispersion

Hl.2.1 : Objectifs

Le premier paragraphe de ce chapitre montre que la réduction de sensibilité
de Xo(f) aux éléments Cgs et gm est rendue possible par le choix approprié d'une
taille de TEC et d'impédances de bouclage spécifiques. Il reste 3 démontrer que cette
simple réduction est suffisante pour diminuer la variation de la fréquence de
démarrage de l'oscillation lorsque la dispersion technologique atteint tous les
éléments passifs et les autres éléments du schéma équivalent du TEC. Cette propriété
est étudiée en réalisant une étude de type MONTE CARLO qui permet un tirage
aléatoire de tous les éléments constitutifs de l'oscillateur.

lil.2.2 : Hypothéses de I'étude de sensibilité

Les variations proposées concernent d'une part les éléments passifs et d'autre
part les éléments du schéma équivalent du transistor. ['écart type, noté o, utilisé
pour un parametre quelconque de 'oscillateur, est celui donné par le fondeur pour
une dispersion observée de plaque a plaque. Pour des raisons de confidentialité, les
valeurs des écarts types de chaque parametre ne sont pas reproduites. Ces valeurs
sont de l'ordre d'une dizaine de % de la quantité considérée.

Les hypothéses de travail sont les suivantes :

@ les variations des capacités sont corrélées entre elles ainsi que celles des
inductances. Capacités et inductances ont des valeurs non corrélées entre elles. Les
domaines de variation choisis pour ces éléments sont de +6 ou +2c.

@ lorsque le schéma équivalent n'est pas basé sur les parametres physiques du
transistor, il apparait difficile de définir des corrélations entre les éléments du TEC
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bien qu'elles existent. Ces variations sont donc supposées non corrélées et seront
choisies égales a +6 ou 12c.

Trois plages de fréquence autour de 8,2 GHz sont retenues pour observer les
effets de la dispersion technologique : 2200 MHz, +100 MHz, +50 MHz. Un circuit
satisfait aux critéres de sélection lorsque:

@ la partie réelle du circuit est inférieure 4 -15 Q sur la plage de fréquence (8-
8,4 GHz). Cette condition est nécessaire pour autoriser le démarrage de 'oscillateur.

@ la partie imaginaire s'annule sur la plage de fréquence considérée indiquant
la position de la fréquence de démarrage de 1'oscillation.

Les résultats de cette étude doivent étre analysés avec précaution. Les
éléments du schéma équivalent étant tirés au sort sans corrélation définie, certaines
configurations issues du tirage ne représentent pas une possibilité physique
effectivement observable aprés réalisation. Ce probléme est inhérent a I'utilisation
d'un schéma équivalent qui n'est pas basé sur les dimensions géométriques et sur les
caractéristiques physiques du transistor. On espére néanmoins, grace & cette étude,
mettre en avant certaines propriétés des circuits optimisés. Enfin, un trés grand
nombre de tirages est choisi pour chaque fonction oscillatrice et pour chaque type
d'étude (10000 tirages).

lll.3 ; Variation des tensions de polarisation de |'élément actif

IN.3.1 ; Présentation du calcul

L'objectif de cette approche est d'évaluer la déviation de fréquence qui
intervient lorsque l'on fait varier la tension de polarisation de grille du TEC . Les
éléments du schéma équivalent ont ici une corrélation connue, donnée par le fondeur
sous forme de tableaux de valeurs définissant un nouveau schéma équivalent a
chaque point de polarisation.

La variation de fréquence qui se produit lors d'une modification du point de
polarisation est représentée par l'équation :

Af:iisxi Ax, (3.10)

¢ i=1
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ol AX; est la variation de I'élément xj sous l'effet d'une variation Av de la tension
de polarisation.

Pour une polarisation de type classe A, les éléments du schéma équivalent en
fonctionnement grand signal sont proches de ceux déterminés pour le schéma
équivalent petit signal. On linéarise donc le probleme. Il apparait ainsi possible
d’évaluer le déplacement en fréquence induit par une évolution de polarisation au
niveau de la fonction petit signal.

Cette hypothese simplificatrice ne permet que de donner un ordre de
grandeur du pushing de grille a attendre. Celui-ci peut s'avérer intéressant dans le
cadre d'une recherche de réduction importante de pushing de grille et nous
vérifierons sur la base des résultats mesurés de l'oscillateur et de I'OCT de la
réalisation TELEMAQUE que cette méthode permet de donner une bonne estimation
du résultat.

.4 : Application aux réalisations de la fabrication DONATELLO

.4.1 ; Oscillateurs fixes

11.4.1.1 : Introduction

Les effets de la dispersion technologique, au sens ou nous 'avons définie, sur
les oscillateurs a fréquence fixe sont étudiés. Une version test d'oscillateur utilisant
un TEC 12x75um est également présentée. Ses impédances de bouclage ne sont pas
optimisées suivant les critéres du paragraphe I, mais il présente une analogie totale
avec l'oscillateur optimisé sur les points suivants :

@ valeur de partie réelle sur la plage (8-8,4 GHz),

@ fréquence d'oscillation et pente de la partie imaginaire en fonction de la
fréquence prévue par l'approche petit signal (P).

Cette nouvelle réalisation doit permettre de mettre en avant les effets

bénéfiques de la réduction de S'cgs et S'gm sur les caractéristiques de sensibilité en
fréquence des fonctions étudiées qui sont donc au nombre de quatre :
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OLX-1275-1 : circuit utilisant un TEC de 12x75um avec impédances de
bouclage optimisées. Pour des commodités d'écriture il est noté par la suite D1.

OLX-1275-nopt : circuit utilisant un TEC de 12x75um avec impédances de
bouclage non optimisées. Il est noté D2.

OLX-875-1: circuit utilisant un TEC de 8x75um avec impédances de bouclage
optimisées. Il est noté D3.

OSC-82 : oscillateur fixe de la fabrication TELEMAQUE qui sert de base a la
comparaison des diverses topographies. Il est noté T1.

Notre objectif est de démontrer 1'effet global de réduction de sensibilité de la
fréquence de démarrage de l'oscillation amené par la réduction de S'cgs et S'gm.

11l.4.1.2 : Calcul de sensibilité

Les calculs de sensibilité de D1, D2, D3 et T1 réalisés avec MAPLE V 3 la
fréquence de 8,2 GHz sont présentés dans le tableau 3.1 qui met en évidence les
points suivants :

® la réduction de sensibilité entre les versions D1 et D2 est nette, notamment
en ce qui concerne les grandeurs d'intérét S'Cgs et S'gm.

@ Pour l'oscillateur de la fabrication précédente, S'cgs est au moins deux fois
supérieure aux autres sensibilités et crée donc, probablement, la principale cause
d'évolutions fréquentielles sensibles.

® les nouvelles réalisations présentent des valeurs relativement proches pour
S'cgd, S'eds et S't. Méme si le couple d'impédances choisi pour D2 n'est pas
optimum, on note une réduction nette des sensibilités comparées entre D2 et T1
validant le choix d'une taille de transistor plus élevée.

Sensibilité calculée (Q) | Oscillateur D1 | Oscillateur D2 | Oscillateur D3 | Oscillateur T1
S'cgs 12 27 23 60
S'gm -2 -14 -8 -25
S't 20 19 21 28
S'cgd 14 14 16 20
S'rds 3 -2 2 7
S'cds 22 23 25 20
Pf 8€1/100 MHz 8Q/100MHz | 11Q/100MHz | 8Q/100 MHz

Tableau 3.1 : Calcul de sensibilité pour les quatre oscillateurs étudiés
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Ce calcul de sensibilité est utilisé pour évaluer le pushing de grille et les
évolutions de fréquence a attendre face aux dispersions technologiques.

l11.4.1.3 : Dispersions technologiques

Les résultats de I'étude réalisée sur une plage de fréquence de+50 MHz
autour de la fréquence centrale d'oscillation prévue par I'approche petit signal sont
regroupés dans le tableau 3.2.

Plage Dispersion | oscillateur | oscillateur | oscillateur | oscillateur
autorisée | mise en jeu D1 D2 D3 T1
(MHz)
+50 o TEC 90 % 76 % 82 % 72 %
+26 TEC 66 % 45 % 51 % 42 %

Tableau 3.2 ; Résultats de I'étude de dispersion

réalisée dans la fendtre

de fréquence +50 MHz
avec des variations sur le TEC seul

L'effet de la réduction simultanée des quantités S'cgs et S'gm apparait
clairement lorsque des variations de +o voire 2 sont appliquées a tous les
éléments du schéma équivalent du TEC.

Entre 10 et 20 % de circuits supplémentaires passent le test pour D1 et D3 (résultat
symbolisé en gras) par rapport a la réalisation de premiére fabrication.

L'oscillateur D2, non optimisé, présente des résultats inférieurs.

La non prise en compte des sensibilités d'ordres supérieurs faisant intervenir

les autres éléments du schéma équivalent du TEC ne perturbent pas les objectifs de
l'optimisation.

Ce résultat se confirme lorsque la plage de fréquence d'étude est étendue a
+100 MHz et que sont prises en compte les dispersions des éléments passifs
(Tableau 3.3). L'oscillateur D1 présente encore un résultat supérieur de plus de 10 %
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a T1 avec un total dépassant les 50 % de circuits testés aléatoirement avec des
dispersions de 6 sur tous les éléments constitutifs de l'oscillateur. La seule
élévation de la taille du TEC suffit, de plus, & créer des conditions favorables & une
faible dispersion de la fréquence de démarrage de l'oscillation. Le passage 2 +2¢ de
la variation possible des éléments détruit toutes les conditions de l'optimisation et
indique des résultats comparables, de l'ordre de 20 %, dans les quatre cas.

Plage Dispersion | oscillateur | oscillateur | oscillateur | oscillateur
autorisée | mise en jeu D1 D2 D3 T1
+100 to TEC 52 % 43 % 47 % 39 %
MHz {i o Passifs
+20 TEC 23 % 22 % 22 % 20 %
{i 26 Passifs

Tableau 3.3 ;: Résultats de 1'étude de dispersion réalisée dans la fenétre de
fréquence 100 MHz

Nous traitons enfin le cas ou la plage de fréquence d'étude est de +200 MHz
autour de la fréquence d'oscillation (Tableau 3.4)

Plage Dispersion | oscillateur | oscillateur | oscillateur | oscillateur
autorisée [ mise enjeu D1 D2 D3 T1
+200 tc TEC 85 % 66 % 73 % 58 %
MH:z {i o Passifs
t20 TEC 51 % 42 % 42 % 41%
{i 2¢ Passifs

Tableau 3.4 ;: Résultats de 1'étude de dispersion réalisée dans la fenétre de
fréquence +200 MHz

Ici encore D1 présente des résultats trés supérieurs a ceux de T1 (+25 % dans le
premier cas, +10 % dans le second). L'effet de la perte des conditions de
l'optimisation imposées aux impédances de bouclage lorsque la dispersion
technologique atteint 20 sur les éléments passifs est également net dans ce cas de
figure mais semble encore donner un avantage certain a la réalisation optimisée
utilisant le plus gros TEC.
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On retient que 4/5 des circuits D1, optimisés, tirés au sort avec des variations
de to de tous les éléments constitutifs de l'oscillateur, présentent une variation de la
fréquence de démarrage de l'oscillation inférieure ou égale a £2,5% de la fréquence
nominale simulée. Ce résultat apparait intéressant et constitue une évolution notable
dans I'étude de dispersion telle qu'elle a été définie ici par rapport a la premiére
réalisation.

.4.1.4 : Evaluation du pushing de grille des oscillateurs

Les calculs de sensibilité des oscillateurs D1, D2, D3 et T1 sont utilisés comme
base du calcul du facteur de pushing de grille. Les variations classiques des éléments
du schéma équivalent tirées du manuel de conception en fonction de la polarisation
sont présentées dans le tableau 3.5.

Ces données sont écrites en pourcentage de variation typique pour chaque
élément du TEC quelque soit le développement de grille utilisé. Les mémes

variations en pourcentage sont donc appliquées a toutes les réalisations d'oscillateurs
ou d'OCT de I'étude.

Les variations de tension de grille induisent les évolutions suivantes des
éléments du schéma équivalent du TEC, par rapport au point nominal de
polarisation (5 V, Idss/2) :

variation | cgs gm T Ced rds cds
de Vgs

AV=+1V|+17 % 0 % +6 % +4 % -10 % +2%
AV=-1V [-15% -8 % -4 % 2% -5% -2%

Tableau 3.5 : Variations admises des éléments du TEC en fonction de Av
ddableau 3.5 : variations admises des éléments du TEC en fonction de Av

Sur la plage de fréquence considérée et compte tenu de la variation
relativement faible des éléments autres que cgs, les sensibilités peuvent étre choisies
constantes et indépendantes de I'évolution des autres paramétres, La forte variation
de cgs nous incite & scinder le calcul de pushing sur des plages de variation de Av
plus fines. Ceci constitue un accroissement de complexité notable qui, compte tenu
des hypothéses simplificatrices déja réalisées et de la lente variation de S'cgs avec les
autres parametres ne se justifie pas. Les résultats de l'application numérique de
I'équation (3.10) sont résumés dans le tableau 3.6.
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Variation de D1 D2 D3 T1 T1
Vgs (Simulation) {Mesure)
AV=+1V +40MHz | +80 MHz | +70MHz | +165 MHz +180 MHz
AV=-1V -30MHz | -60MHz | -55MHz -130 MHz -150 MHz

Tableau 3.6 : Pushing de grille simulé des oscillateurs étudiés

On retient que :

© la méthode utilisée parait relativement précise pour prévoir le pushing de
grille. La comparaison mesure-simulation opérée sur l'oscillateur de la fabrication
précédente (T1) affiche une erreur de 'ordre de 10%.

@ la réduction du facteur de pushing grace au seul accroissement de la taille
du TEC sans optimisation des impédances de fermeture apparait ici clairement. D'un
ordre 2 sans optimisation, cette réduction peut atteindre un facteur supérieur a 4
avec optimisation des impédances de fermeture.

@ la réduction de S'cgs est de premiere importance. Cette quantité représente
un excellent indicateur du facteur de pushing de grille lorsque la pente de la partie
imaginaire avec la fréquence est sensiblement identique pour les réalisations
comparées (ce qui est notre cas).

@ loscillateur utilisant un TEC de 8x75um (D3) présente un résultat de
pushing légérement inférieur a celui simulé avec celui utilisant la taille de TEC
supérieure (D2) pourtant non optimisé. Le facteur de taille apparait donc trés
important dans cette réduction.
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ll.4.2 : OCT de la fabrication DONATELLO

H1.4.2.1 : Introduction

Les réalisations considérées dans cette partie de 1'étude sont les OCT de la
fabrication DONATELLO. Trois circuits sont pris en compte, VCOX-FB, VCOX-LB et
VCO-X-875-1. L'étude dans ce cas est moins détaillée, compte tenu des résultats trés
complets proposés au paragraphe précédent. Les propriétés de ces OCT sont
vérifiées dans le cadre de notre étude de sensibilité.

H.4.2.2 : Calcul de sensibilité

Le résultat du calcul est présenté dans le tableau 3.7. La fréquence d'étude est
8.2 GHz.

Sensibilité VCOX-FB VCOX-LB VCO-X-875-1 | VCO-400-T
calculée en Q
S'cgs 19 20 32 62
S'gm -10 -12 17 -25
St 21 21 22 28
S'cgd 15 15 16 20
S'rds 4 3 4 7
S'cds 20 23 26 20
Pf 8 /100 MHz | 8 Q/100 MHz | 8 /100 MHz | 8 Q/100 MHz

Tableau 3.7 : Résultat du calcul de sensibilité des OCT DONATELLQ associée aux
éléments du TEC

Ces résultats sont légérement supérieurs 4 ceux observés lors du calcul de
sensibilité relatif aux oscillateurs a fréquence fixe. La largeur de bande de fréquence
ol existe une impédance a partie réelle négative est, en effet, un critére restrictif de
l'optimisation qui ne permet pas le choix optimum des couples d'impédance de
charge. Cet aspect est plus sensible pour 'OCT présentant un TEC de 8x75um, les
variations de sensibilités étant dans ce cas plus rapides lorsque I'on s'éloigne des
couples optimum.

Cependant, les valeurs calculées sont encore trés inférieures, dans ce cas, a
celle de I'OCT de la fabrication TELEMAQUE (VCO-400-T).
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111.4.2.3 : Dispersion technologique

L'étude de dispersion est limitée aux derniers cas de 'approche réalisée avec
les oscillateurs. Les résultats sont regroupés dans le tableau 3.8.

Plage Dispersion | VCOX-FB | VCOX-LB | VCOX-875-1 | VCO-400-T
autorisée mise en jeu
+200 MHz { to TEC 80 % 78 % 70 % 58 %
* ¢ Passifs
{ +26 TEC 41 % 40 % 40 % 40 %
+ 206 Passifs
+100 MHz { to TEC 49 % 48 % 42 % 39 %
t+ ¢ Passifs
{ t2c TEC 21 % 20 % 20 % 20 %
+ 26 Passifs
Tableau 3.8 : Dispersion observée sur les OCT DONATELLO
On retient que :

® les résultats sont sensiblement identiques a ceux trouvés pour les

oscillateurs a fréquence fixe, les sensibilités calculées étant comparables. Les versions

d'OCT utilisant un TEC 12x75um présentent encore les meilleurs pourcentages de
passage des circuits tirés au sort par la méthode de MONTE CARLO.

Cette étude ne prend pas en compte les dispersions du varactor qui ne sont

pas indiquées par le fondeur. Il semble que cet élément soit trés peu sensible aux
dispersions technologiques.

200



11.4.2.4 ; Evaluation du facteur de pushing des OCT

Le méme calcul que celui réalisé pour les oscillateurs 2 fréquence fixe est
utilisé pour déterminer le facteur de pushing de grille des OCT de la fabrication

DONATELLO. Les résultats du calcul sont présentés dans le tableau 3.9.

Variation de | VCOX-LB | VCOX-FB | VCOX-875-1 | VCO-400-T VCO-400-T
Vgs (Simulation) | (Mesure)
Av=+1V +45MHz | +45 MHz +85 MHz +165 MHz +180 MHz
Av=-1V -35MHz | -35 MHz -60 MHz -130 MHz -150 MHz

Tableau 3.9 : Facteur de pushing de grille simulé des OCT DONATELLO

Les facteurs de pushing simulés sont de I'ordre de 40 MHz/V pour les
réalisations utilisant un TEC 12x75um. Ce méme facteur est deux fois supérieur dans
le cas de 'OCT utilisant un TEC 8x75um pourtant optimisé. Il apparait donc ici,
encore, fondamental d'utiliser une taille de TEC la plus élevée possible pour réaliser
des conditions de stabilité en fréquence améliorée en MMIC. Un facteur de pushing
de grille de I'ordre de 45 MHz/V pour une réalisation présentant une largeur de
bande d'accord de 13% apparait comme un trés bon résultat en technologie MMIC.

.5 : Conclusion

Cette étude montre que le choix d'un développement de grille élevé pour la
réalisation d'oscillateurs et d'OCT MMIC réduit notablement les variations
fréquentielles (évaluées par une approche en régime petit signal) provoquées par des
perturbations diverses.

La partie imaginaire de l'impédance petit signal global du circuit, Xo(®), varie
beaucoup moins sous l'effet des dispersions technologiques du TEC et des
impédances de bouclage lorsque les quantités S'cgs et S' gm sont réduites d'un facteur
sensible. Ce résultat permet de mettre en avant le rdle crucial des variations de la
capacité cgg sur la fréquence de démarrage de l'oscillation. Enfin, dans cette analyse,
les réalisations comparées présentaient des pentes de réactance de Zo(w) avec la
fréquence équivalentes et trés faibles pour éviter des problémes liés a la dispersion
technologique.
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IV : SIMULATIONS NON-LINEAIRES ET MESURES DES OSCILLATEURS ET
OoCT

IV.1: Introduction

L'approche développée dans les paragraphes précédents a permis de proposer
des schémas d'oscillateurs et d'OCT vérifiant des propriétés déduites d'une
optimisation des conditions de démarrage en régime petit signal. L'objectif est de
réduire la dépendance en fréquence des fonctions ainsi réalisées a des évolutions de
polarisation de I'élément actif utilisé. Ces propriétés sont vérifiées pour la fréquence
de démarrage de l'oscillation. Ces conclusions restent donc a vérifier en régime non-
linéaire de fonctionnement et & confirmer par la mesure des circuits réalisés. Ce
paragraphe présente donc la comparaison des résultats de simulation non-linéaire et

de mesure des fonctions oscillateurs et OCT réalisés lors de la fabrication en fonderie
DONATELLO.

Les résultats de mesure concernent les topologies suivantes :

- oscillateur utilisant un TEC de 900 pm (12x75 pm) nommé OLX-1275-1 suivi
d'un étage tampon,

- oscillateur utilisant un TEC de 900 um (12x75 pm) nommé OLX-1275-2 suivi
d'un atténuateur 12 dB afin de réduire la consommation globale de la puce,

- oscillateur utilisant un TEC de 600 pm (8x75 um) nommé OL.X-875-1 suivi
d'un étage tampon,

- oscillateur utilisant un TEC de 600 um (8x75 um) nommé OLS-875 suivi d'un
atténuateur 6 dB et fonctionnant en bande S,

- OCT utilisant un TEC de 900 pm nommé VCOX-LB (large bande d'accord) et
VCOX-FB (faible bande d'accord),

- OCT utilisant un TEC de 600 pm nommé VCOX-875-1 (faible bande
d'accord),
- OCT utilisant un TEC de 400 um nommé VCOX-400D,
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IV.2 : Simulations non-linéaires et mesures des oscillateurs

IV.2.1 : Introduction

Les comparaisons entre mesures et simulations des oscillateurs portent sur les
parameétres suivants :
@ fréquence d'oscillation et facteur de pushing de grille

@ puissance de sortie au fondamental, aux fréquences harmoniques et courant
consommeé par les TEC

L'analyseur LISA est proposé comme référence des simulations mais des
résultats comparatifs concernant les logiciels LIBRA et mwSPICE sont également
présentés. L'oscillateur OL-X-1275-1 est choisi comme base de la comparaison. Les
résultats complets de simulation et de mesure sont proposés pour ce circuit.

1V.2.2 : Simulation des oscillateurs

Le principal objectif de 1'étude consiste a vérifier l'aspect du cycle de charge
dans le plan de la non-linéarité de drain du TEC ainsi que la valeur de la fréquence
d'oscillation en régime non-linéaire de fonctionnement. Les résultats détaillés de
l'oscillateur OL-X-1275-1 sont présentés.

-ILISAl LOADCYCLE  Cireuit olx12751 cir - Freq fond: 8.183264146Ghz
! f 1 I [} I ! I

350
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Amplificateur/Melangesr] Cycle de charge : nlino 1: 1275.mod : 1_ds] V. ds (Voli)

figure 3.28 : Cycles de charge de la non-

linéarité de drain du TEC de OL-X-1275-1
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La figure 3.28 indique l'aspect du cycle de charge de cet oscillateur lorsque la
tension de drain Vd varie de 54 7 V, a Vg constant. La polarisation nominale de
drain est portée a 6,5 V afin de contrer la dépolarisation inhérente a la présence d'une
résistance série de l'ordre a 10 Q entre le drain et la source du TEC. Ces cycles
présentent une allure similaire a celle déterminée lors de l'approche initiale.

Les résultats de l'analyse non-linéaire indiquent une puissance de 8 dBm au
fondamental avec un atténuateur 12 dB et une réjection d'harmonique d'au moins
40 dBc (figure 3.29). Ce résultat est largement satisfaisant et permet d'attaquer avec
un niveau suffisant I'étage tampon.

[LISA] POUT_FREQ Circuit: 0lx12751 ctr - Freq ose: 8.193271622Ghz
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figure 3.29 : Résultats de simulation de OL-X-1275-1 sans étage tampon

La fréquence d'oscillation grand signal simulée, fo=8,198 GHz est trés proche
de celle déduite par 'approche petit signal soit fo=8,15 GHz. Cette faible différence
indique que les non-linéarités du TEC semblent peu influer sur la fréquence
d'oscillation.

Le facteur de pushing de grille Kp, est calculé en simulant une variation de la
tension de polarisation de grille du TEC, Vgs, sur un petite plage autour de la
fraction d'Idss au point nominal de polarisation (-1,7 V<Vgs <-2,1 V). On considére
que dans ces conditions, le schéma équivalent grand signal du TEC est celui

déterminé a Idss/2 avec une bonne approximation. Pour cette fonction, on obtient
une valeur de Kp, proche de 60 MHz/V.
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Les résultats des simulations réalisées sur mwSPICE et LIBRA 3.5 sont
résumés dans le tableau 3.10. Les résultats des autres oscillateurs étudiés sont

€galement reportés dans ce tableau. Les symbole % indique que la simulation n'a

pas eté réalisée.

Oscillateur seul sous test Analyseur Analyseur Analyseur
LISA MWSPICE | LIBRA (V 3.5)
OL-X-12751 (Vd=6.5, Ids=90 mA)

Fréquence en MHz 8190 8260 8180

Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) 85 (30) |8 (-23)| 8.5 (-25)

Puissance avec buffer en dBm H1 (H2) sk e 13 (-36)

Facteur de pushing de grille en MHz/V 60 o1 50

OL-X-12752 (Vd=6.5, 1ds=90 mA)

Fréquence en MHz 8220 8320 8190

Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) 6.5 (-27) 7 (-28) | 7.5 (-30)

Facteur de pushing de grille en MHz/V 60 sk 45

OL-5-875 (Vd=6, Ids=70 mA)

Fréquence en MHz 7S ot 2000

Puissance sans buffer en dBm 1 (H2) 9 {-7)

Facteur de pushing de grille en MHz/V 15

OL-X-8751 (Vd=6, I1ds=70 mA)

Fréquence en MHz 8170 8175

Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) |6 (-25) ¥ 5 (-23)

Puissance avec bufferen dBm H1 (H2) v 13 (-35)

Facteur de pushing de grille en MHz/V 90 80

Tableau 3.10 : Résultats des simulations non-linéaires toscillateurs DONATELLQ)

On retient les points suivants :

@ la simulation de fréquence affiche des différences inférieures a 100 MHz

pour les trois simulateurs. La fréquence d'oscillation simulée est donc indépendante
du domaine d'analyse (tempo-fréquentiel ou temporel).

@ la puissance de sortie est légérement différente dans les trois cas et indique
une valeur minimum de 8 dBm pour les oscillateurs utilisant un TEC de 900 um avec
un atténuateur 12 dB. Sans atténuateur, le rendement électrique de cette puce est

supérieur a 15%. La valeur moyenne de puissance observée pour loscillateur OL-X-
875-1 est de l'ordre de 6 dBm avec un atténuateur 8 dB .
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@ le courant de grille et d'avalanche de toutes les réalisations est nul dans tous
les cas pour les polarisations nominales. Néanmoins, lorsque la tension de grille
augmente (Vgs>-1.5v), celui-ci peut s'avérer supérieur a la spécification relative 2 la
fiabilité du composant qui impose une valeur de lg inférieure a 1 mA par mm de
développement de grille.

Les résultats simulés en régime non-linéaire des fonctions oscillateurs sont

satisfaisants. Comparons ces résultats aux mesures de la fabrication en fonderie
DONATELLO.

IV.2.3 : Résultats électriques de la plaque mesurée

1V.2.3.1 : Introduction

La figure 3.30 présente la configuration de la plaque DONATELLO dont le
réticule mesure 14000um en abscisse et 13500 pm en ordonnée. 1l existe environ 19
sites mesurables par fonction. Ils sont repérés par un quadrillage en XY du réticule.
Ce nombre de sites relativement faible s'explique par la présence de nombreuses
versions d'amplificateurs de puissance dont les dimensions unitaires dépassent
souvent 12 mm2.
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—
0
|
0 1 2 3 4 5 6 X

figure 3.30 : Configuration des sites de la fabrication DONATELLO
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Les caractérisations électriques réalisées par le fondeur sont présentées dans le
tableau 3.11 et concernent la plaque recue par le CNES. Les résultats électriques des
trois autres plaques du lot sont trés comparables.

1IV.2.3.2 : Parameétres électriques de la plaque mesurée

Les résultats des tests électriques (tableau 3.12) présentent des écarts par
rapport aux valeurs typiques de 'ordre de 5 % pour des parametres majeurs comme
la transconductance (gm) ou la capacité surfacique. Ces écarts sont tout A fait
compatibles avec les études de sensibilité menées lors de la réalisation des fonctions
de la fabrication DONATELLO et confirment la bonne qualité des plaques fournies
par le fondeur THOMSON /TCS au CNES depuis le début des travaux de recherche
concernant la télémesure (3 fabrications LN05, 2 fabrications HPO7 depuis 1990).

Paramétre unité typique | moyenne |écart par rapport
mesurée sur a la valeur
20 sites typique
Idss mA /mm 300 330 +10%
gm mS/mm 105 100 -5%
Vp Vv -4 -4,4 -10%
résistances TaN | Q/carré 30 31,7 +5%
résistances AsGa| Q/carré 170 173 +2%
résistances EP | mQ/carré 15 15,2 +1,5%
capacité pF/mm2{ 250 262 +4,8%
surfacique

Tableau 3.12 : Résultats des tests électrigues de la plaque fournie au CNES

Ces écarts sont représentatifs des dispersions technologiques que l'on observe
généralement lors d'une fabrication en fonderie AsGa. On observe, en particulier,
pour les TEC :

® des variations conséquentes du courant de saturation moyen par rapport
aux valeurs nominales.

@ un écart moyen trés prononcé de la tension de pincement Vp, par ailleurs
tres différente suivant la position du circuit sur la plaque.
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Ces remarques montrent encore la difficulté d'établir un schéma équivalent
fort signal trés fin du TEC pour une filiere technologique déterminée sans étude
statistique poussée. Pour assurer la reproductibilité des performances électriques
d'une fonction lors de fabrications en fonderie différentes, il est nécessaire de tenir

les spécifications avec un écart de tous les parametres technologiques d'au minimum
5%.

IV.2.4 : Résultats de mesure des oscillateurs

1IV.2.4.1 : Introduction

Les oscillateurs de la fabrication DONATELLO sont mesurés sur la station de
mesure sous pointes Cascade Microtech déja présentée au chapitre II.

Compte tenu du grand nombre de circuits & mesurer, la caractérisation de
tous les sites est réalisée grice a une programmation de la station de mesure sous
pointes par l'intermédiaire d'un PC. Les polarisations sont appliquées
successivement sur la grille puis sur le drain des TEC de l'oscillateur et de I'étage
tampon s'il existe. 19 sites sont ainsi testés automatiquement pour plusieurs points
de polarisation afin de déterminer la fréquence d'oscillation, la puissance de sortie, le
courant consommé et le pushing de grille des fonctions mesurées.

1V.2.4.2 : Résultats de mesure des oscillateurs avec TEC 900 um

La fréquence mesurée des oscillateurs utilisant un TEC de 900 um polarisé aux
points spécifiés en tension (Vd=6,5 V, Vg=-2, -2,5, -3 V) est présentée figure 3.31 et
3.31 bis.

On observe, en moyenne, une fréquence d'oscillation de 8050 MHz pour les
oscillateurs OL-X-1275-1 et de 8150 MHz pour les oscillateurs OL-X-1275-2 au point
nominal de fonctionnement (Vds=6,5 V, Vgs =-2 V), soit une erreur inférieure a 2%
de la fréquence attendue.

L'oscillateur OL-X-1275-2 présente des difficultés de démarrage sur plaque au
point de polarisation Vd=6,5 V. Cet état est apparemment lié au fait que le cycle de
charge de la non-linéarité de drain du TEC n'excursionne pas la zone de saturation
en courant.
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figures 3.31 et 3.31 bis ; Fréquence mesurée de OL-X-1275-1 et OL-X-1275-2

L'analyseur LISA a permis de constater que ce probléme peut étre résolu en
augmentant la tension de drain du TEC d'environ 1V. La mesure de ces mémes sites
avec une tension Vd=7.5V permet de confirmer I'hypothése précédente (figure 3.32).
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figure 3.32 : Fréquence mesurée de OL-X-1275-2 avec la polarisation

(Vg=-2V, -2.5V, -3V, Vd=7.5 V)
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On note donc l'excellente corrélation qui existe entre le passage du cycle de
charge de l'oscillateur dans la zone de saturation en courant de drain du TEC et la
facilité de démarrage de l'oscillation.

La variation de fréquence entre sites d'une méme plaque et pour un point de
polarisation donné est de l'ordre de 200 MHz. Le pushing de grille moyen pour les
deux réalisations est d'environ 60 MHz/V sur la plage de tension Vgs=-2 & -3V, Ia
simulation non-linéaire prévoyant une valeur de l'ordre de 50 MHz/V. L'objectif
concernant cette grandeur est donc atteint et laisse envisager une réduction du bruit
de phase sensible par rapport a la réalisation de la premiére fabrication en fonderie
d'autant plus que ces valeurs sont probablement pessimistes sur plaques.

12 3 4 56 7 &8 9 1081112131415161T1819 12 3 4 5 &7 8 9 10111213141516171819

site site

figure 3.33 et 3.33 bis : Courant de sortie du TEC et puissance de l'oscillateur
OL-X-1275-1

La puissance de sortie moyenne de F'oscillateur avec étage tampon OL-X-1275-
1 a la fréquence centrale d'oscillation est de F'ordre de 14 dBm , pour une puissance
simulée de 13 dBm (figure 3.33). Cet écart peut s'expliquer par 1'élévation sensible du
courant de saturation de la plaque par rapport aux valeurs typiques (+10%). Cette

élévation a principalement profité a 1'étage tampon dont le gain est probablement
plus élevé qu'en simulation.
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L'oscillateur suivi d'un atténuateur 12 dB présente un puissance de sortie de
7,5 dBm au fondamental et de -28 dBm a I'harmonique 2, & comparer respectivement
aux valeurs simulées de 8 et -26 dBm.

Les rendements électriques de ces fonctions, trés faibles en absolu en raison
des atténuateurs disposés sur les puces, peuvent étre calculés en extrapolant la
mesure sans atténuateur ou ¢tage tampon. L'oscillateur OL-X-1275-1 seul présente
dans ces conditions un rendement de 19%. L'oscillateur OL-X-1275-2 sans
atténuateur et avec une tension de drain de 7.5 v présente un rendement de 16%. Ces
valeurs paraissent correctes dans le contexte de notre étude.

Le courant de drain du TEC de l'oscillateur (figure 3.33bis) est trés dispersé
d'un bord a l'autre de la plague. La valeur moyenne observée est de I'ordre de 80 mA
a Vgs=-2V et apparait plus faible qu'en simulation. Cette caractéristique est
probablement liée a des effets thermiques sur le TEC qui seront probablement
absents aprés la mise en boitier.

On représente sur la figure 3.34 le spectre mesuré d'un des oscillateurs OL-X -

1275-1 comportant un étage tampon. On peut constater la bonne qualité spectrale
relative de la raie & la fréquence centrale d'oscilation.
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Citons, enfin, les résultats de mesure de l'oscillateur OL-X-1275-4 dont le
facteur de pushing est théoriquement réduit grace a I'ajout d'une capacité MIM entre
grille et source. Cette fonction, uniquement proposée en motif de test en raison de la
trés faible résistance négative que présente la partie du circuit contenant I'élément
actif, a pu étre testée sur quelques sites en poussant la tension drain jusqu'a 12 V. La
fréquence mesurée est de 8185 MHz. Le facteur de pushing de grille est inférieur a 10
MHz/V associé a un bruit de phase de I'ordre de -85 dBc/Hz a 100 KHz de la
porteuse. La réduction sensible mesurée sur le facteur de pushing semble donc bien
corrélée & l'accroissement de la capacité grille source vue par le TEC. La réduction du
facteur Kp s'accompagne également d'une réduction sensible du bruit de phase .

IV.2.4.3 : Résultats de mesure des oscillateurs avec TEC 600 um

Deux versions de cet oscillateur sont prévues. L'une fonctionnant en bande X,
l'autre en bande S a la fréquence de 2 GHz afin de tester une transposition de la
TMCU dans cette bande de fréquence. Cet oscillateur est réalisé avec 1'objectif
d'établir un compromis entre la consommation et la stabilité fréquentielle de la puce.

Les résultats concernant les fréquences d'oscillations mesurées sont présentés figure
3.35 et 3.35 bis.
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figure 3.35 et 3.35 bis : Fréquence mesurée des oscillateurs OL-X-875-1 et QOL-S-875
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Ces oscillateurs présentent des propriétés de démarrage aisées sur plaque au
point de polarisation nominal (Vg=-2 V, Vd=6 V), encore corrélées au passage du
cycle de charge dans la zone de saturation en courant du TEC. Cette propriété se
traduit dans ce cas par l'apparition d'un courant de grille de l'ordre de 500 pA pour
des tensions de grille supérieures a -1,7V dans les deux cas.

La fréquence mesurée moyenne est ici de 8020 MHz soit une erreur de 2,1 %
par rapport a la fréquence attendue pour l'oscillateur bande X. Le pushing de grille

moyen mesuré est évalué a 100 MHz/V pour une simulation non-linéaire de
85 MHz/V et une évaluation petit signal de 70 MHz/ V.

L'oscillateur fonctionnant en bande S affiche une fréquence moyenne de
2007 MHz soit une erreur inférieure 4 0,5 % de la fréquence simulée et un facteur de
pushing de grille de 10 MHz/V au point de polarisation nominal.

La puissance et le courant de l'oscillateur OL-X-875-1 sont représentés sur les
figures 3.36 et 3.36 bis.
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figures 3.36 et 3.36 bis : Puissance et courant mesurés de l'oscillateur OL-X-875-1

La puissance moyenne mesurée de 'oscillateur fonctionnant en bande X est de
14 dBm au fondamental et de -30 dBm pour I'harmonique 2, les résultats de
simulation étant sensiblement identiques (13 et -33 dBm). Seul le courant moyen de
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drain du TEC, de l'ordre de 55 mA, reste inférieur aux simulations (70 mA) ce qui
s'explique encore probablement par des effets thermiques importants. Les résultats
concernant la fonction OL-5-875 indiquent une puissance de sortie au fondamental
de 9 dBm et de -10 dBm & I'harmonique 2 avec un atténuateur 4 dB en tous points

comparables aux simulations.

1IV.2.5 : Conclusions concernant la mesure des oscillateurs

La totalité des résultats de mesure et de simulation non-linéaire sont rappelés
dans le tableau 3.13. Des mesures, réalisées a I'analyseur de spectre, du bruit de
phase de ces réalisations sont de plus proposées a 1 MHz de la porteuse. It apparait
difficile de réaliser sur plaque une mesure trés précise du bruit de phase a des
distances inférieures de la porteuse. La stabilité fréquentielle de la raie est, en effet,

insuffisante pour qu'elle soit représentée sur une bande passante réduite 2 1 MHz.

Circuits OL-X-1275-1 | OL-X-1275-2 | OL-X-1275-4 | OL-X-875-1 OL-5-875
fréquence en MHz
mesurée 8050 8160 8110 8020 2007
(simulée) (8190) (8220) (8150) (8170) (2000)
Puissance en dBm
H1 mesurée 14 7 5 14 9
(simulée) (13) (6.5) (6) (12.5) (10)
H2 mesurée -34 -28 -35 -28 -10
(simulée) (-36) (-30) (-38) (-30) (-12)
Puissance
continue totale en
mW 720 455 960 620 360
mesurée (725) (585) (1080) (630) (420)
(simulée)
Pushing de grille
mesuré 60 60 10 90 7
(simulé) (50) (55) (15) (80) (15)
bruit de phase
mesuré a1 MHz <-108 <-105 <-115 <-103 <-120
de la porteuse
(dBc¢/Hz)

Tableau 3.13 : Comparaison mesure simulation des oscillateurs DONATELLO
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On peut noter le bon accord général entre mesures et simulations obtenu sur
cette fabrication en fonderie. L'erreur en fréquence est dans tous les cas inférieure A
2.5% et malgré une différence sensible entre mesure et simulation du courant de
drain de l'oscillateur les puissances mesurées sont en bon accord avec les
simulations. Cette anomalie est attribuée en partie au probléme de dissipation
thermique insuffisante des gros TEC sur plaque. Une autre explication peut provenir
de la dispersion importante de la tension de pincement Vp qui déplace fortement le
point de fonctionnement en courant de I'oscillateur initialement fixé a Idss /2.

Les objectifs concernant la réduction du facteur de pushing de grille des
oscillateurs sont globalement atteints méme si les valeurs mesurées sont légérement
supérieures aux valeurs simulées. Il semble, au vue des premi2res mesures réalisées
a 'analyseur de spectre, que le bruit de phase de ces réalisations suit peu la tendance
observée sur le facteur de pushing avec un bruit de phase moyen ramené a 100 KHz
de la porteuse inférieur & -75 dBc/Hz. Deux explications possibles émergent :

@ la polarisation des TEC est réalisée grace a des alimentations ramenant un
bruit en tension (figure 3.37) de l'ordre de 30 mV créte a créte. Si I'on note que le
facteur de pushing moyen des oscillateurs mesurés est de 1'ordre de 80 MHz/V sur
la grille du TEC, la fluctuation de la tension d'alimentation ameéne donc une
fluctuation de l'ordre de 2.5 MHz de la fréquence d'oscillation. La mesure du bruit de
phase a 1 MHz de la porteuse et a fortiori 4 des distances inférieures apparait donc

hasardeux dans ce contexte.
SBmv
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@ lors de la mesure du bruit 1/f des transistors de cette filiere, RPLANA [47]
a pu observer une élévation de quelques dB en présence de lumiére et recommande
une mesure du bruit de phase des oscillateurs dans 1'obscurité totale ce qui n'a pas
été réalisé pour des raisons évidentes de commodité.

On peut noter que les deux derniéres conditions seront vérifides lors de la
mesure de ces oscillateurs apres mise en boitier. Des bruits de phase inférieurs a
-80 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse sont visés ce qui constitue un bon résultat pour
cette filiere dont le bruit 1/f est, rappelons le, plus élevé d'environ 10 dB que celui
d'un filiére & TEC classique faible niveau.

Une réduction sensible de ce méme bruit (<-80 dBc/Hz en moyenne a
100KHz de la porteuse) est observée en augmentant la polarisation de drain des TEC
900 pm de 6,5 a 8 V environ. Des mesures plus complétes devront étre réalisées pour
comprendre cette réduction.

IV.3 : Simulations et mesures des oscillateurs controlés en tension

iV.3.1: Introduction

Les OCT ont été congus avec le soucis de respecter au mieux les critéres mis en
avant dans l'approche précédente pour les impédances de bouclage. Une
caractérisation compleéte des puces OCT en fonctionnement non-linéaire est réalisée.
Afin de mettre en avant la réduction du facteur de pushing de grille avec
l'accroissement de la taille du TEC utilisé, rappelons que 4 OCT sont proposés. Ils
utilisent respectivement les tailles de TEC 4x100um, (VCOX-400D), 8x75um (VCOX-
8751), 12x75um (VCOX-LB et VCOX-FB).

Le fonctionnement des OCT en régime non-linéaire est étudié sur toute la
bande d'accord en fréquence.

IV.3.2 : Simulations des OCT de la fabrication DONATELLO

Comme dans le cas des oscillateurs a fréquence fixe, 'OCT utilisant le plus
gros TEC (VCOX-LB) est choisi comme base de la comparaison mesure-simulation.
L'analyseur LISA permet de visualiser les paramatres majeurs de 'OCT sans étage
tampon.

La figure 3.38 présente le cycle de charge du TEC dans le plan de la non-
linéarité de drain lorsque la tension varactor est a la valeur centrale (Vvar=1,5V).

216
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figure 3.38 : Cycle de charge de la non-linéarité de drain du TEC de VCOX-LB

@ ce cycle est comparable & celui de l'oscillateur fixe utilisant le méme TEC.
Les valeurs voisines des impédances de charge expliquent ce phénomene. Il en est de

méme pour l'optimisation du cycle.

@ la puissance de sortie est de l'ordre de 8 dBm avec une réjection
d'harmonique d'au moins 25 dBe.

@ ici encore, les courants de grille et d'avalanche du TEC de I'OCT ont une
valeur quasiment nulle.

@ l'excursion RF de tension aux bornes de la diode varactor est telle qu'elle ne
déplace pas le point de polarisation continu de celui-ci.

@ la fréquence d'oscillation simulée est trés proche de celle déterminée en petit
signal. La bande d'accord obtenue lorsque la capacité varactor varie de 0.2 3 0.6 pF
est de I'ordre de 1 GHz. Les cycles de charge lorsque la tension sur le varactor décrit
ses valeurs minimums et maximums sont présentés figure 3.39 et 3.40.
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I (mA)

figure 3.39 : Cycle de charge dans le plan de la non-linéarité de drain du TEC de

I (mA}

[LISA] LOADCYCLE Circuit: veoxlb cir - Freq ose: 7.619137650Ghz
350
} T

12 16

4 6 8 10 14
Oscillateur/Diviscur] Cycle de charge ;i nliao 1: 1275.mud I_ds] V_ds (Voly)

VCOX-LB pour Vvar=0V

[LISA] LOADCYCLE Circuit: veoxlb.cir - Freq os¢: 8.684987165Ghz
- i T 7 T 7 T T

14
V_ds (Volt)

4 6 3 10
Oscillateur/Diviseur[ Cycle de charge: nlino 1: 1275.mod - T ds|

figure 3.40;: Cycle de charge dans le plan de la non-linéarité de drain du TEC de

VCOX-LB pour Vvar=3,2V
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L'excursion des cycles de charge sur la bande d'accord varie peu comme on
peut le constater sur les figures précédentes. Cette propriété est attribuée au travail
réalisé sur les impédances de fermeture pour rendre leurs variations lentes avec la
fréquence. Ce résultat permet d'expliquer la trés faible variation de puissance sur la
bande utile de fréquence (<0.5 dB) mais aussi sur la totalité de la bande de fréquence
couverte (<2 dB).

On représente sur la figure 3.41, la variation de fréquence engendrée par une
variation de la tension de grille du TEC.

[LISA} SYNCHRO QUT2  Clircuit: veoxtb.cir
] I 1 ] I | !

823

Fosc (Ghz)

. j | : i i i i
-2.3 -2.2 -2.1

-2 -1.9 -1.8 -1.7
Oscillateur contrale en tension (VCO) Ede {volt)

figure 3.41 : Pushing de grille simulé de I'OCT VCOX-LB

Cette variation est de l'ordre de 70 MHz/V en régime non-linéaire de
fonctionnement.

Ces résultats issus du simulateur LISA sont parfaitement confirmés par
l'analyseur LIBRA (figure 3.42) qui prend de plus en compte l'étage tampon et le
diviseur de puissance Wilkinson. La méme bande d'accord est obtenue (environ
1 GHz) avec une puissance de sortie de I'ordre de 11 dBm en moyenne. La bande
d'accord en fréquence accessible simulée est identique sur LIBRA et LISA.
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La fréquence d'oscillation simulée est trés proche de celle déterminée en
régime linéaire dans tous les cas de figure.

iv.3.3: nclusion imulation T

Le tableau 3.14 résume la totalité des résultats de simulation en fort signal des
OCT de la fabrication DONATELLO (analyseur LIBRA et LISA). La réduction du
facteur de pushing par rapport a la premiére fabrication (VCOX-400T) est sensible
pour les OCT de cette nouvelle fabrication sans réduction notable de la bande
d'accord. Seule la consommation continue des puces est plus élevée d'un facteur 2
environ pour les OCT utilisant les plus gros TEC.
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Parametre et circuit Analyseur Analyseur
LISA LIBRA (V 3.5)
VCOX-LB (Vd=6,5, Ids=90 mA)
Bande d'accord en MHz 1000 1000
Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) 85 (-25) |85 (-25)
Puissance avec buffer en dBm H1 (H2) ¥k 11 (-36)
Facteur de pushing de grille en MHz/V 70 50
VCOX-FB (Vd=6,5, Ids=90 mA)
Bande d'accord en MHz 600 600
Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) 8 (-27) 7.5 {(-30)
Puissance avec buffer en dBm H1 (H2) sk 12 (-38)
Facteur de pushing de grille en MH2/V 70 45
VCOX-875-1 (Vd=6, Ids=70 mA)
Bande d'accord en MHz 600 550
Puissance sans buffer en dBm H1 (H2) 8 (-24) 10 (-12)
Puissance avec buffer en dBm H1 (H2) ¥ 115 (-36)
Facteur de pushing de grille en MHz/V 110 90
VCOX-400D (Vd=5,5, Ids=40 mA)

Bande d'accord en MHz 550
Puissance avec bufferen dBm H1 (H2) 3 12 (-35)
Facteur de pushing de grille en MHz/V 110

Tableau 3.14 : Résultats de simulation non-linéaire de la fabrication DONATELLO
—SeSkais.A2 s nesulials de simulation non-linéaire de la fabrication DONATELLO

IV.3.4 : Mesure des OCT de la fabrication DONATELLO

1V.3.4.1 : Introduction

Les parametres suivants sont mesurés :

@ bande d'accord et puissance de sortie au fondamental et aux fréquences
harmoniques.

@ pushing de grille Kp.

Le bruit de phase est toujours mesuré 2 1 MHz de la porteuse. Ici encore, une
mesure en mode automatique des puces est proposé pour trois points de
fonctionnement de la tension continue sur le varactor (Vvar=0, 1,5 et 3 V) au point
nominal de polarisation des TEC.

221



iV.3.4.2 : Résultats de mesure des OCT avec TEC 900 um

Dés les premiéres mesures des puces de cette fonction, des résultats trés
différents de la simulation sont apparus :

® la fréquence minimum mesurée lorsque la tension de commande du
varactor est fixée a OV est de ['ordre de 8400 MHz au lieu de 7700 simulé.

@ la bande d'accord mesurée est alors d'environ 200 MHz.

@ la puissance de sortie est de l'ordre de 7 dBm, trés inférieure au 12 dBm
attendus.

Les premieres investigations montrent que l'origine de cette anomalie est &
attribuer au varactor qui subit une autopolarisation due a la trop grande excursion
de tension RF a ses bornes. Celle-ci a pour effet de déplacer le point de
fonctionnement continu moyen vers des valeurs plus élevées. Cette translation du
point de commande du varactor provoque une réduction trés sensible de la bande
d’accord en fréquence. L'OCT peut étre correctement commandé lorsque la tension
de commande continue est de 'ordre de 2,5 V et ceci jusqu'a environ 3 V.

La cause de cette anomalie, identifiée lors de la mesure, apparait difficile a
simuler. Il semble qu'a priori une erreur de modélisation du varactor soit a 'origine
de la non apparition de cette autopolarisation en simulation sans que la raison exacte
soit mise en évidence de maniére définitive. Des simulations complémentaires sont
en cours pour essayer d'expliquer ce phénomeéne qui apparait également sur la
réalisation de plus faible bande de fréquence d'accord VCO-X-FB.

On représente sur la figure 3.43, les résultats de mesure de 'OCT VCO-X-FB
dont la commande en fréquence est supérieure mais qui restent pour la bande
d'accord et la puissance de sortie hors spécifications. On présente ainsi les fréquences
minimum et maximum observées (en MHz) en fonction de la commande de tension

continue sur le varactor et la puissance moyenne sur la bande d'accord.
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figure 3.43 : Résultats de mesure de I'OCT VCOX-FB (bande d'accord, puissance)

La réduction sensible de la bande d'accord mesurée (environ 200 MHz) par
rapport a celle simulée (600 MHz) ainsi que l'écart de puissance d'environ 6,5 dB
apparaissent clairement et de fagon trés reproductible.
La mesure du facteur de pushing de I'OCT lorsque le phénomene
d'autopolarisation disparait donne une valeur a 8250 MHz d'environ 60 MHz/V
pour une tension de grille du TEC comprise entre -2 et -3V. Cette valeur, légérement
plus élevée que celle évaluée en régime petit signal (45 MHz/V), représente une
réduction d'un facteur 3 par rapport a la fabrication de premiére fonderie et

correspond aux résultats de la simulation non-linéaire réalisée sur LISA. Le bruit de
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phase mesuré a 1 MHz de la porteuse & l'analyseur de spectre et dans les conditions
énoncées précédemment est inférieur 4 -105 dBc/Hz 4 la fréquence de 8250 MHz.

1V.3.4.3 ; Résultats de mesure de I'OCT avec TEC 600 um

L'anomalie présentée par la version précédente d'OCT est ici encore active
mais dans une moindre proportion. La tension RF vue par le varactor est en effet
plus faible. Il est de plus possible en sous polarisant le TEC de I'OCT, de retrouver
une commande presque totale du varactor.

8600 10
8520 NCNK-B751 9
8440 8

g0 | —T@ T n iss]:ce o somie 7
boe* ] " b il

8280 /J 6

B
% 4200 Fréguence enf MH f g ?'
g <
£ s o 4
g ff
3
) L&
- 8040 )/({‘: (Vg=-3Vd=4} 3
Wollozept
7960 2
7880 1
7800 0

1.0 1,2 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32

Tension varactoren V

figure 3.44 : Bande d'accord et puissance mesurées de I'OCT VCOX-875-1

L'excursion RF de tension sur le varactor est réduite en modifiant le point de
polarisation initial désormais spécifié 4 Vd=6 V, Idss/5 (-3.2 V). Dans ces conditions,
la puissance de sortie est réduite a 6,5 dBm en mesure au lieu des 12 dBm requis. La
figure 3.44 présente la mesure de la bande d'accord en fréquence et de la puissance
en fonction de la tension varactor pour cette version d'OCT.

L'OCT fonctionne correctement lorsque les tensions de polarisation sont
spécifiées pour réduire 'autopolarisation du varactor. Celle-ci est cependant encore
effective dans ces conditions de polarisation jusqu'a ce que la commande continue de
la tension varactor atteigne 1,4 V. La linéarité de l'accord devient alors satisfaisante.
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Le pushing de grille de I'OCT mesuré dans ces conditions a fo=8200 MHz est
de l'ordre de 110 MHz/V soit trés légérement supérieur a la simulation.

1V.3.4.4 : Résultats de mesure de 'OCT avec TEC 400 um

Cette version d'OCT qui utilise la plus faible taille de TEC de la fabrication est
une évolution de la version TELEMAQUE ot la pente de la réactance présentée par
la partie élément actif de I'impédance est accrue au détriment de la bande d'accord
en fréquence ici réduite a2 600 MHz en simulation.Une réduction simultanée pour
cette version du facteur Kp et du bruit de phase est attendue. Les figures 3.45 et 3.45
bis présentent la comparaison mesure simulation de cette fonction au point nominal
de polarisation soit Vd=5,5V, Vg=-2 V (Ids=35 mA en moyenne).

7200 T 10
9100 VCOX400D ’ I I I !
135 VCOX-400D
9000
8900 Po; )
130 i
8300 \ /k -
"'n.,_..u
8700 12,5
.//'r s -
8600 /‘
8500 120 'H)ﬂ-o—o O—O-OOOOR-—]
~—O0— {réquence simulée P o
8400 N ¢ 4 |
N 1.5
g 8300 \\_1 7’ . / [ \r
-] boi
o 8200 A A==y ] ® e /‘ Po{
; siia :
g s100 e ¢
= o L g s
~ 8000 ¥ s E
1?‘ e
70 o ‘\ 10,0
7800 ~~@—  fréquence mesurde
7700 95
7600
7500 20
7400 85
I
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uo 02 04 0608 10 1.2 14 16 1.8 2,0 22 24 26 28 30 32 v0 02 04 046 08 10 12 14 146 18 20 22 24 16 28 3,0 32
Tension continue gur le varactor en V Tension continue sur le varactor en V

figures 3.45 et 3.45 bis : Comparaison mesure simulation de I'OCT VCOX-400D
(analyseur LIBRA)

Cette fonction présente un bon accord mesure-simulation. Le décalage en
fréquence de la bande d'accord vers les valeurs inférieures, dont l'origine est
attribuée & la dispersion capacitive, est suffisamment faible pour que les
spécifications soient tenues.
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La linéarité de l'accord apparait également satisfaisante sur la bande utile de
fréquence (8025-8400 MHz). Néanmoins la sensibilité en fréquence mesurée est
supérieure en mesure (250 MHz/V) aux simulations (180 MHz/V). Le modéle de
varactor utilisé pour la simulation présente apparemment une différence sensible de
comportement en fonctionnement fort signal . La tension RF joue encore ici un rdle
non négligeable au niveau de la commande en tension du varactor qui perturbe
l'excursion en fréquence de I'OCT.

Le facteur de pushing de grille est réduit a environ 100 MHz/V, cette
réduction étant liée a l'augmentation sensible de la pente de réactance de
I'impédance présentée par la partie élément actif de 'OCT.

La puissance de sortie est supérieure de 1 dB environ a la simulation sur toute
la bande utile en raison de I'élévation moyenne du courant de saturation de la
plaque. Le spectre mesuré de cet OCT au début de la bande d'accord soit a environ
7800 MHz est présenté figure #&.46.

Le rendement électrique de cette fonction calculé par rapport au nombre de
sites conformes aux spécifications est de I'ordre de 65%. Ce chiffre est probablement
pessimiste compte tenu de la réduction effective de la bande d'accord mesurée sur
plaque par rapport a celle mesurée en boitier probablement plus élevée.

15:45:58 28.86.1995

RL 20.88 dBm — MKR #1aFRQ 7.56 GHz

HTTELI 30 ¢B -48.47 dB
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figure 3.46 : Spectre mesuré de I'OCT VCOX-400D
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Le faible niveau en puissance de 'harmonique 2 (-40 dBm) et la trés faible
valeur du facteur de pulling soit 200 KHz/ohm, constituent, de plus, un bon résultat.

1V.3.4.5 : Conclusions concernant la mesure des OCT

Les résultats de mesure et des simulations non-linéaires sont rappelés dans le
tableau 3.15.

Parameétre et circuit VCOX-LB VCOX-FB VCOX-8751 | VCOX-400D
Polarisation nominale nominale | Vd=6, Vg=-3 | nominale
Bande d'accord en MHz
mesurée 200 300 400 600
(simulée) (1000) (600) (600) (500)
Puissance en dBm
H1l mesurée 5,5 6 7 12,5
(simulée) (11) (12) (7 (12)
H2 mesurée -38 -37 -35 -40
(simulée) (-32) (-32) (-38) (-36)
Puissance continue totale en
mW
mesurée 720 700 550 420
(simulée) (800) (800) (650) (450)
Pushing de grille
mesuré 60 60 110 100
{simulé) (70) (70) (100) (110)
bruit de phase mesuré a
1 MHz de la porteuse en <-105 <-105 <-102 <-100
(dBc/Hz) a 8200 MHz

Tableau 3.15 ; Comparaison mesure simulation des OCT de la fabrication
DONATELLO

On retient que :

® la bande d'accord et la puissance de sortie pour les OCT utilisant les plus
grosses tailles de TEC ne sont pas conformes aux simulations en raison de
l'autopolarisation des varactors due a la trop grande excursion de tension RF a leurs
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bornes. Ce probleme peut étre résolu sans modification de topologie en mettant en
série deux varactors de plus grande taille dont la capacité équivalente sera choisie
pour représenter au mieux la capacité d'un seul varactor de petite taille. Cet ajout
aura pour effet de réduire sensiblement la tension RF sur chaque varactor et éviter
ainsi leur autopolarisation. Cette solution, qui doit étre vérifiée en simulation, est la
plus facile & mettre en oeuvre pour corriger les versions proposées d'OCT sans
modification majeure des dessins.

@ la réduction sensible observée du facteur de pushing et dans une moindre
mesure celle du bruit de phase font apparaitre nettement I'intérét que peu présenter
l'accroissement de la taille du TEC. Des valeurs typiques de bruit de phase de 'ordre
de -75 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse pour un OCT entiérement intégré avec un
bande d'accord supérieure a 10% en bande X est donc tout 2 fait envisageable comme
le prouve ces résultats.

@ la version d'OCT utilisant un TEC de 400 pm répond aux spécifications. La

réduction recherchée du facteur de pushing et du bruit de phase parait effective mais
doit etre confirmée lors des mesures en boitier qui seront réalisées ultérieurement.
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CONCLUSION

Ce chapitre présente une évolution de la méthode initiale proposée pour
prévoir avec une grande précision la fréquence d'oscillation d'oscillateurs et d'OCT
entierement intégrés mais aussi pour réduire la variation de fréquence induite par la
variation des tensions de polarisation de 1'élément actif utilisé.

L'étude a porté sur la réduction de sensibilité de la partie imaginaire de
I'impédance du réseau oscillant a des variations des éléments fortement non-linéaires
du schéma équivalent du TEC, cgs et gm. L'étude analytique des conditions de
réduction des quantités notées 5'cgs et S'gm, basée sur un schéma équivalent linéaire
simplifié du TEC, a permis de montrer le role majeur de la capacité cgs et de l'intérét

d'accroitre sa valeur, mais aussi des impédances de bouclage.

L'accroissement de la capacité entre grille et source est réalisé d'une part en
proposant des tailles de TEC trés supérieures A celles généralement utilisées dans la
réalisation d'oscillateurs et d'OCT MMIC (> 500 pm) et d'autre part sur un motif test
d'oscillateur qui comporte une capacité MIM entre grille et source.

Les résultats de mesure des réalisations de la fonderie DONATELLO,
proposés dans une troisitme partie, mettent en avant le bien fondé des hypothéses
déduites de l'approche analytique et confirment la quasi totalité des résultats de
simulation non-linéaire pour les oscillateurs a fréquence fixe. Une trés bonne
prédiction de la fréquence d'oscillation mesurée est ainsi systématiquement obtenue
avec une erreur inférieure a 2,5% par rapport aux simulations dans tous les cas de
figure.

La réduction du facteur de pushing Kp et dans une moindre mesure celle du
bruit de phase avec l'accroissement de la taille du TEC est également démontrée. On
note ainsi pour la version d'oscillateur présentant une capacité MIM entre grille et
source des valeurs trés intéressantes de facteur de pushing de I'ordre de 10 MHz/V
associées a un bruit de phase inférieur a -85 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse ce qui
constitue un bon résultat pour la technologie utilisée.

Enfin la mesure des OCT, réalisés avec les mémes critéres d'optimisation que
les oscillateurs a fréquence fixe, est présentée. Pour les versions utilisant les plus gros
TEC (600 et 900 pm), un écart sensible entre mesures et simulations, attribué 2 la trop
grande valeur d'excursion de tension RF aux bornes du varactor, est observé. On
propose pour ces réalisations d'ajouter en série un second varactor avec le premier
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permettant une réduction sensible de 'excursion de tension RF 4 leurs bornes. Les
résultats de mesure concernant le facteur de pushing de grille et le bruit de phase de
ces fonctions sont encourageants et laissent espérer des valeurs respectives
inférieures & 50 MHz/V et a -75 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse pour un OCT
présentant 10% de bande d'accord & 8 GHz dans une filitre MESFET de puissance.
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CHAPITRE IV
CONCEPTION
DES MODULATEURS
BIPHASES
ET
QUADRIPHASES







INTRODUCTION

Ce chapitre traite de la réalisation des modulateurs a deux et quatre états de
phase (BPSK et QPSK) qui seront utilisés dans la chaine de télémesure image. Les
conceptions proposées sont des évolutions des circuits réalisés par A.PRIMEROSE
[2] dans la filiere LNO5 du fondeur THOMSON/TCS. Deux aspects sont plus
particuliérement décrits :

@ transfert de la technologie LN05 2 HP07 des modulateurs biphases et

amélioration de la premiére version en bande X. Réalisation d'une version de
BPSK en bande S.

@ transfert de la technologie LN05 & HP07 des modulateurs quadriphases et
correction des caractéristiques électriques non conformes aux cahiers des charges
dans la premiére version.
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{ : REALISATION DU MODULATEUR A DEUX ETATS DE PHASE

I.1: Spécifications

Pour ce type de réalisation, les spécifications des satellites d'observation de la
Terre de type SPOT sont retenues. Le modulateur BPSK sera réalisé dans la filiere
MMIC HP07 de THOMSON/TCS mais, comme nous le verrons dans un prochain
paragraphe, la filiere LNO5 peut étre mise a profit pour réduire les temps de
commutation des états. Les spécifications retenues sont les suivantes :

® bande de fréquence de fonctionnement 8-8,4 GHz pour la bande X,

@ bande de fréquence de fonctionnement 1,9-2,3 GHz pour la bande S,

@ température de fonctionnement de -20 a +40 °C,

@ rythme digital de fonctionnement au maximum égal a 120 Mbit/s,

® temps de commutation des plots de phase < 500 ps,

® précision des états de phase < + 5°,

@ modulation d'amplitude résiduelle < 1 dB créte a créte,

O pertes d'insertion < 5 dB,

® adaptation entrée-sortie < -10 dB.

Les points 0, ©, @, @, ® et ©® seront plus particulierement optimisés lors
de cette étude.

.2 : Principe de fonctionnement

Le modulateur BPSK permet une modulation a deux états de phase distants
de 180° de la porteuse hyperfréquence issue de I'oscillateur local. Le principe de
fonctionnement retenu (figure 4.1) fait appel a deux filtres de type passe-haut
(fournissant une avance de phase) et passe-bas (fournissant un retard de phase)

qui sont commutés a la cadence du signal de modulation. Le signal modulé
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biphase est donc formé par le passage alternatif dans 1'un des deux filtres selon le
signal de modulation.

Filtre
Passe-
> O— €2,
)
RF RF biphasées
Filtre
Passe-

figure 4.1 : Principe du modulateur BPSK

Le déphasage différentiel de 180° est réalisé par des filtres passe-bas et passe-
haut & 2 cellules LC en L. Le commutateur est quant A lui constitué de TEC
"froids”, commandés par la tension de grille Vgs. La tension drain-source étant
nulle, les TEC ne consomment pas de puissance continue. Ils sont polarisés sur la
grille a I'aide d'une résistance dont la valeur est optimisée pour ne pas influer
sur les temps de commutation des TEC. Le schéma final de conception proposé
est celui de la figure 4.2.

Cellule avance V,

g
I I

i 1 J

g g I i —
RF o O LT o o T RF modulée
L
Lo o | W
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figure 4.2 : Schéma électrique du modulateur BPSK
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Les TEC T1 et T2, commandés en complémentaires, créent deux états de
fonctionnement du modulateur. Le premier état ot1 T1 est passant et T2 est
bloqué permet le passage de I'onde hyperfréquence dans la cellule retard. Dans le
cas contraire, c'est la cellule avance qui voit la porteuse hyperfréquence et qui crée
une avance de phase. Les éléments LC des filtres déphaseurs sont calculés de telle
sorte que le déphasage différentiel entre les deux états soit de 180°.

.3 : Réalisation des modulateurs BPSK

1.3.1 : Introduction

Le schéma électrique du modulateur BPSK décrit dans le paragraphe 1.2 est
réalisé en technologie MMIC dans les deux filieres du fondeur THOMSON/ TCS
et pour deux bandes de fréquence (bande X et bande S). La réalisation dans la
filiere LNO5 se justifie par le fait que dans ce cas la dynamique en tension
nécessaire a réaliser les deux états de fonctionnement de linterrupteur, a savoir
passant (0 V) et bloqué (Vp), est réduite a 2 V. Cette méme dynamique est de 5 V
dans le cas de la filiere HP07. Ceci représente un atout considérable dans le cadre

de la réalisation de modulateurs biphases acceptant des rythmes de commutation
trés élevés (>100 Mbit/s).

1.3.2 : Simulations des modulateurs BPSK

1.3.2.1 : Simulations

Les résultats complets du modulateur BPSK réalisé en technologie HP07
sont présentés. Sa topographie est représentée sur la figure 4.3. Ses dimensions
sont de l'ordre de 2 mm?2.
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figure 4.3 : Topographie du BPSK version HP07

On peut noter que I'une des capacités de la cellule retard est remplacée par
un stub en circuit microruban ceci afin d'éviter l'utilisation d'un capacité MIM de
trop petite dimension. Pour éviter tous risques de modélisation incorrecte, les
parametres 5 du stub calculés sur le logiciel LIBRA sont vérifiés sur le logiciel de
simulation électromagnétique EMSIM. La structure simulée est représentée sur la
figure 4.4. EMSIM utilise la méthode des moments pour calculer le schéma
équivalent électrique des dessins étudiés [49]. Une forme intégrale des équations
de MAXWELL est ainsi utilisée.

figure 4.4 : Topographie de 1'élément microruban modélisés sous EMSIM
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On vérifie alors que les résultats de l'analyse linéaire et de l'analyse
électromagnétique sont identiques (figure 4.5 et 4.6).
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figure 4.5 : Parame 21 simulé sur EMSIM et LIBRA
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figure 4.6 ; Parametre 511 simulé sur EMSIM et LIBRA
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Les résultats de simulation du modulateur BPSK sont, quant a eux, représentés de
la figure 4.7 2 4.9.
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figure 4,7 ; Pertes d'insertion des 2 états du BPSI HPQ7
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tigure 4.9 ; Erreur d'amplitude et d'angle simulée du BPSK HP(7

On peut constater sur les figures 4.7 4 4.9 que les résultats simulés du BPSK

réalisé en HPO7 sont trés satisfaisants. Les erreurs d'amplitude et d'angle entre

plots sont notamment inférieures respectivement a 0,2 dB et 1° sur la bande de
fréquence 7,2-9,2 GHz. Les résultats de simulation des trois modulateurs BPSK
réalisés dans deux filieres du fondeur THOMSON/TCS (HP07 et LNO05) et deux
bandes de fréquence (7,2-9,2 GHz et 1,8-2,4 GHz) sont résumés dans le tableau 4.1.

Performances BPSK BPSK1 BPSK2
HP07 LNO05 LNO5
Bande en GHz 7,292 7,2-92 1,8-24
Pertes d'insertion en dB <-3,5 < -4.5 < -5
Précision d'amplitude en dB 0,2 0,2 0,2
Précision de phase en ° 1° 15° 1,5°
511 en dB <-16 < -14 < -16
522 en dB <-16 < -14 < -16
Dimensions 1800x10C0 | 2000x1000 | 2700x1400
en pm2

Tableau 4.1 : Résultats de simulation des modulateurs biphases
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.3.2.2 : Analyse de sensibilité

L'analyse de sensibilité présentée lors de I'étude des oscillateurs et des OCT
au chapitre II et III est reprise pour étudier l'effet de variations standards des
éléments passifs des modulateurs sur leur réponse électrique. Les hypotheéses de
travail sont identiques & celles déja exposées au chapitre 11 & savoir :

@ les variations des éléments passifs de la filiére sont caractérisées par leur
écart type o de plaque a plaque.

@ les variations des capacités sont supposées corrélées et ont un écart type de
plaque a plaque de l'ordre de 10%.

@ les inductances ont des variations corrélées et un écart type de plaque a
plaque de l'ordre de 10%.

® les résistances métalliques et en AsGa ont des variations corrélées et un
écart type de plaque a plaque de l'ordre de 10%.

Une étude de sensibilité est alors menée prenant en compte deux types de
variation.

Dans un premier cas, les variations sont de + ¢ autour des valeurs
nominales de tous les éléments passifs du circuit et des inductances des fils de
thermocompression qui permettent de cabler la puce aux lignes de connexion du
boitier.

Un second cas met en avant des variations de + 3 ¢ de tous ces éléments. Un
circuit satisfait aux criteres de sélection lorsqu'il réalise les spécifications du
paragraphe L1 dans la bande de fréquence utile, & savoir (8-8,4 GHz) pour les
BPSK fonctionnant en bande X et (1,9-2,3 GHz) pour celui fonctionnant en bande
S.

Les résultats de l'analyse sont présentés dans le tableau 4.2 et sont issus de
l'analyse de 10000 tirages.
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Spécifications BPSK HP07 | BPSK LN05 | BPSK LN05
Bande utile en GHz 8-8,4 8-8,4 1,9-2,3
Précision d'amplitude < + 1 dB

Précision de phase <+5°
511 <-10 dB, S22 <-10 dB
Ecart type considéré + ¢ 100 % 100 % 100 %
Ecart type considéré + 36 85 % 82 % 72 %

Tableau 4.2 : Résultats de 1'analyse de dispersion des modulateurs biphases

On constate en conclusion que les modulateurs biphases présentent
d'excellents rendements lors de l'analyse de sensibilité. Plus de 70 % des circuits
tirés au sort avec une plage de variation de * 3 ¢ de tous les éléments passifs
continuent ainsi & vérifier les spécifications sur la plage de fréquence utile quelle
que soit la réalisation.

.3.3 : Résultats de mesure des modulateurs BPSK

La mesure des modulateurs BPSK est réalisée sur la station de mesure sous
pointes présentée au paragraphe V.2.3.1 du chapitre II. Les deux états du
modulateur sont commandés par des couples de tension (0, Vp). La tension de
pincement de la filiere HP07 est de l'ordre de -5 V, et de -2 V dans le cas de la
filiere LNO5.

L'écart de phase entre états, théoriquement de 180° est ramené autour de 0°.
Un déphasage idéal de 180° est ainsi ajouté a la sortie de l'un des fichiers de
mesure représentatif d'un état du modulateur. Les comparaisons mesures-
simulations sont réalisées pour le modulateur HP07 fonctionnant en bande X.

La figure 4.10 représente les pertes d'insertion mesurées et simulées dans les
deux états du modulateur. On peut constater I'excellent accord qui existe entre les
mesures et les simulations qui présentent des pertes d'insertion inférieures a
3,5 dB sur toute la bande de fréquence étudiée.

Les figures 4.11 & 4.14 présentent les résultats de mesure et de simulation de
I'erreur d'amplitude et de phase sur la bande de fréquence (7,2-9,2 GHz) et des
autres parametres S du BPSK.
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Les paramétres mesurés de la fonction BPSK HP07 sont donc parfaitement
conformes aux simulation. On note que l'erreur d'amplitude est inférieure a
0,4 dB sur la toute la plage de fréquence balayée. L'erreur de phase est quant a elle
inférieure & 1° sur cette méme plage. La reproductibilité des performances pour
les trois réalisations dans les deux filieres et sur les deux bandes de fréquence est
également établie. Les figures 4.14 et 4.15 présentent les résultats de mesure des
réticules issus de la fabrication en fonderie ANKARA réalisée en technologie
LNO5. On indique ainsi, pour chaque site, les erreurs d'amplitude et d'angle
maximums mesurées sur la plage de fréquence utile.

FABRICATION ANKARA

BPSK LNO5
y ‘ f=8-8,4 GHz
AA en dB
AdD en®

5 AA L ax=01 AA L ax=0.1 AA ax=01
Ad.

max=22 | A0, =2.2| AG, .. =23

4 AMpnax=01 | A& =01) AL =01 | A, =01] A

Aiax=23 | ADyoy=11] a0y =23 Ak =21] Ad . =26

max max

A max=0.1 | AA L =004 AA . <0,04AA
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figure 4,14 : Résultats de mesure des BPSK LN05 fonctionnant en bande X
Fabrication ANKARA
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FABRICATION ANKARA

BPSK LNO05
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—
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figure 4,15 : Résultats de mesure des BPSK LNO5 fonctionnant en bande S
Fabrication ANKARA

1.4 : Conclusion

La fonction modulateur biphase est donc parfaitement maitrisée. Les erreurs
d'amplitude et de phase sur la totalité des sites mesurés sont conformes au cahier
des charges confirmant ainsi l'analyse de sensibilité entreprise. On retient de ces
réalisations les résultats de l'erreur d’amplitude entre plots inférieure a 0,5 dB et
de phase inférieure a 1,5° sur toute plage de fréquence utile dans les deux filiéres
du fondeur THOMSON/TCS. Ces résultats sont obtenus sans réglage et sans
consommation des modulateurs.
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I : REALISATION DES MODULATEURS A QUATRE ETATS DE PHASE
II.1 : Spécifications

Les spécifications retenues pour le modulateur 3 quatre états de phase
(QPSK) sont les suivantes :

® bande de fréquence de fonctionnement 8-8,4 GHz pour la bande X,
@ température de fonctionr}ement de -20 a +40 °C,
@ rythme digital de fonctionnement au maximum égal a 240 Mbit/s,

@ temps de commutation des plots de phase < 500 ps,

@ précision des états de phase <t 2,5°,

® modulation d'amplitude résiduelle < 1 dB créte a créte,

@ pertes d'insertion < 10 dB,

® adaptation entrée-sortie < -10 dB.

Les points @, ®, ®, ® et ® seront plus particuliérement optimisés lors de
cette étude. On peut noter que lors des précédentes réalisations [2], le point ® des
spécifications n'était pas conforme au cahier des charges. Ce point du cahier des

charges sera donc a corriger.

1.2 : Principe de fonctionnement du modulateur QPSK

Le modulateur QPSK permet une modulation a quatre états de phase
distants de 90° de la porteuse hyperfréquence. Le principe de fonctionnement de
ce modulateur est présenté sur la figure 4.16. Un déphasage de 90° est crée entre
les deux voies alimentant donc en quadrature deux modulateurs BPSK. Les trains
de bits I et Q issus des données numérisées, modulent alors en biphase les deux
porteuses en quadrature. On recombine enfin en phase les deux signaux modulés
BPSK par l'intermédiaire d'un combineur de puissance WILKINSON afin de
former le signal modulé QPSK.
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figure 4.16 : Principe de fonctionnement du modulateur QPSK

D'un point de vue pratique, le déphasage de 90° est réalisé par un combineur
de puissance WILKINSON dont I'un des acces est chargé par une filtre passe-bas
réalisant un déphasage de -45°, l'autre étant chargé par un filtre passe-haut créant

un déphasage de +45° (figure 4.17).
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figure 4.17 : Déphaseur 90 °
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Les modulateurs BPSK sont ceux présentés lors du paragraphe précédent.
La recombinaison de puissance est réalisée en sortie grice 2 une combineur de
puissance WILKINSON. Le schéma électrique final du modulateur QPSK est
représenté sur la figure 4.18.

Q
Uﬂﬁﬂ:: ‘"

RF QPSK
-

RF

figure 4.18 ; Schéma électrique du modulateur QPSK

1.3 : Reéalisation des modulateurs QPSK

1.3.1_: Introduction

Le schéma électrique du modulateur QPSK décrit dans le paragraphe
précédent est réalisé en technologie MMIC dans les deux filieres, HP07 et LNO5 du
fondeur THOMSON/TCS pour un fonctionnement en bande X. Le modulateur
QPSK, réalisé par le passé, présente en mesure une erreur d'amplitude de 2 dB
entre états consécutifs non expliqué en simulation. Une analyse détaillée des
causes d'erreurs possibles permet d'amener les conclusions suivantes :

©® certaines des capacités utilisées ont des valeurs plus faibles que celles
préconisées par le fondeur. Leur modéle n'est probablement pas satisfaisant.

@ les modulateurs BPSK utilisent des capacités en série dans les cellules
avances de trés petites valeurs. Celles-ci seront remplacées par un stub en
microruban.

® la mise a la masse de certaines parties du circuit se fait par des trous
métallisés communs & plusieurs cellules (figure 4.19). Ces éléments, mal
modélisés, sont éliminés au profit d'un trou métallisé pour chaque cellule.
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® un couplage dissymétrique a pu se produire au niveau de la commande
en tension des TEC froids. Les lignes de commande des deux TEC du BPSK
passent, en effet, au dessus d'une des lignes de sortie de la cellule avance.

® les modulateurs BPSK ont été écartés pour éviter un couplage.

Ces causes possibles d'erreur sont mises a profit pour proposer un nouveau
schéma de modulateur QPSK représenté sur la figure 4.20.

JIRINE
- —

x

i

dum 1 r QPSK (version LN

figure 4.20 : Nouvelle topopraphie du m 1 r QPSK (version HPO7
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11.3.2 : Simulation m | r QP

Les résultats de simulation de la nouvelle version du QPSK sont présentés
sur les figures 4.21 a 4.25. Afin de permettre une optimisation plus efficace des
caractéristiques du modulateur, la bande de fréquence d'étude est réduite a (7,8-
8,6 GHz).
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figure 4.21 ; Erreur d'amplitude simulée entre les 4 états du modulateur QPSK
HPQ7
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figure 4.22 : Erreur h imulée entre les 4 é um 1 r QPSK HP)Q7
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figure 4.24: S11 simulées des 4 états du modulateur QPSK HP07
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On peut constater que sur la bande utile les performances simulées de cette
nouvelle version sont largement compatibles avec le cahier des charges. On note
ainsi une erreur d'amplitude inférieure 4 0,5 dB et une erreur de phase inférieure
a 1° sur la bande de fréquence (7,8-8,6 GHz). Les pertes d'insertion sont de 1'ordre
de 8 dB. Les parametres S d'entrée et de sortie sont meilleurs que -18 dB. Une
version de ce modulateur, réalisée dans la technologie LN05 du fondeur
THOMSON/TCS, affiche des résultats sensiblement comparables (Tableau 4.3).

Performances QPSKHPO7 [ QPSK LNO5

Bande en GHz 7,8-8,6 7.8-8,6

Pertes d'insertion en dB <-35 <-45
Précision d'amplitude en dB 0,2 0,2
Précision de phase en ° 1° 1,5°
S$11endB <-16 <-14

522 en dB <-16 <-14

Dimensions 1800x1000 2000x1000
en pm2

Tableau 4.3 : Résultats de simulation des modulateurs biphases

1.3.3 : Analyse de sensibilité

Une analyse de sensibilité en tous points identique a celle réalisée pour les
modulateurs BPSK est menée. Les résultats de cette étude sont résumés pour les
deux versions de modulateurs dans le tableau 4.4.

Spécifications QPSK HP07 | QPSK LNO5
Bande utile en GHz 8-8,4 8-84
Précision d'amplitude < + 1 dB

Précision de phase < +2,5°
S11 <-10 dB, S22 <-10 dB

Ecart type considéré + & 97 % 90 %
Ecart type considéré + 3¢ 32 % 30 %

Tableau 4.4 ;: Résultats de 'analyse de dispersion des modulateurs QPSK

Le rendement électrique des modulateurs reste proche de 100 % lorsque la
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variation considérée est de + o. Il décroit sensiblement lorsque ces mémes
variations sont de + 3 o (de 'ordre de 30%). Ce résultat n'est pas étonnant si 'on

considere que, dans ce cas, la précision des plots de phase est spécifiée a + 2,5°.
Une variation de plus de 30 % de tous les éléments passifs du montage

provoque obligatoirement des évolutions de phase supérieures a cette
spécification.

On peut noter que la variation type initialement considérée, + o, est plus
représentative de la dispersion technologique généralement observée lors d'une
fabrication en fonderie MMIC.

I.3.4 ;: Résultats de mesure des modulateurs QPSK

Lors de la mesure des modulateurs QPSK, quatre couples de tension de
commande sont appliqués sur les acceés I, I, Q, Q. Ces couples sont des
combinaisons des tensions de commande (0,Vp) sur les 4 TEC froids du
modulateur pour créer les 4 états de phase distants de 90°. L'erreur de phase entre
plots est ramenée artificiellement autour de 0° en ajoutant des déphaseurs idéaux
multiples de 90° sur chaque fichier de mesure du modulateur.

Les figures 4.26 a 4.30 présentent les résultats de mesure complets du
modulateur QPSK réalisé en technologie HP07.
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figure 4.26 : Pertes d'insertion mesurées du modulateur QPSK HP07
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figure 4.27 ; Erreur d'amplitude mesurée entre les 4 états du modulateur QPSK
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figure 4,28 ; Frreur de phase mesurée entre les 4 états du modulateur QPSK
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figure 4,30 : S22 mesuré 4 m 1 PSK 7
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La lecture de ces figures permet de conclure sur le bon fonctionnement du
modulateur QPSK réalisé en technologie HP07. L'erreur d'amplitude sur la bande
utile est inférieure a 0,4 dB. L'erreur de phase entre plots est de l'ordre de 2°. Les
adaptations d'entrée et de sortie sont inférieures a -17 dB. Ce modulateur est donc
parfaitement conforme au cahier des charges. Les résultats de mesure de tous les
sites de la fabrication HP07 sont représentés sur la figure 4.31. Les mémes résultats

sont également proposés pour la fabrication LN05 (figure 4.32). Ils sont également
satisfaisants.
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figure 4.31 : Résultats de mesure des QPSK de la fabrication DONATELLO (HP07)
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FABRICATION ANKARA
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figure 4.32 : Résultats de mesure des QPSK de la fabrication ANKARA (LNO05

1.4 : Conclusion

La correction du modulateur QPSK constitue une étape importante dans la
réalisation des fonctions de la télémesure image. L'analyse détaillée des causes
d'erreurs possibles des précédentes versions, a permis de réaliser un modulateur
QPSK, sans réglage ni consommation, qui répond en tous points aux
spécifications des satellites d'observation de la terre de type SPOT. Avec une
erreur d'amplitude et de phase entre plots respectivement de l'ordre de 0,4 dB et
2° sur la bande utile, ce modulateur apparait trés intéressant pour de nombreuses

applications hyperfréquences qui nécessitent une modulation directe de la
porteuse en bande X.
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CONCLUSION

Ce chapitre a présenté les résultats de simulation et de mesure des deux
types de modulateur qui pourront étre utilisés dans la télémesure image. Le
grand nombre de sites mesurés sur plusieurs fabrications en fonderie et pour
deux bandes de fréquence distinctes (bande X et bande S), permet de démontrer
I'excellente reproductibilité des performances électriques des modulateurs BPSK
et QPSK réalisés en technologie intégrée méme soumis a une dispersion
technologique importante.

Les performances de ces modulateurs sont en tous points conformes au
cahier des charges fixé au début de cette étude. L'absence de réglages, de
consommation et les dimensions trés réduites des modulateurs sont autant
d' avantages déterminants une intégration aisée de la télémesure. Notons
également que cette technique de modulateur permet d'atteindre des temps de
commutation trés courts (<500ps). Cette propriété, nécessaire au passage de forts
débits, a été démontrée sur les modulateurs congus par A.PRIMEROSE.

On ajoute enfin qu'un atténuateur variable, également réalisé en
technologie intégrée est proposé pour la télémesure. 11 doit permettre un réglage
et une correction du gain de la télémesure lors des variations en température
quelle va subir. Cette fonction est présentée dans l'annexe I1L
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L'objectif du travail résumé dans ce mémoire est I'étude et la réalisation de
circuits pour une télémesure image de satellite. Notre contribution a plus
particulierement porté sur la définition et la réalisation de I'Oscillateur Local et
des modulateurs susceptibles de fonctionner dans toute la bande de fréquence
allouée aux télémesures soit (8-8,4 GHz).

Le premier chapitre présente une analyse détaillée de plusieurs schémas
possibles de 'OL, basés sur I'utilisation d'une référence 3 quartz. Les critéres de
bruit de phase, nous ameénent a proposer une architecture de boucle a
verrouillage de phase utilisant un mélangeur, un ASIC dédié a la partie plus
basse fréquence de la boucle réalisant la comparaison de phase et de fréquence
permettant d'optimiser son encombrement. Les résultats de la simulation
réalisée sur un logiciel développé par le LPMO montrent, dans cette
configuration, une marge de 5 dB minimum & toute distance de la porteuse du
gabarit de bruit de phase simulé par rapport a la spécification SPOT.

Le deuxieme chapitre présente une étude visant a réaliser un OCT intégré
peu sensible aux dispersions technologiques. Les conditions de démarrage de
l'oscillation sont étudiées a l'aide du calcul analytique de l'impédance d'entrée de
plusieurs configuration d'OCT basées sur le bouclage d'impédances de fermeture
autour d'un TEC. On détermine ainsi l'accés du TEC ot I'analyse et
l'optimisation de plusieurs caractéristiques de I'OCT en régime linéaire de
fonctionnement sont facilitées (conditions de démarrage, bande d'accord,
linéarité de l'accord...). L'accés de grille du composant utilisant une contre
réaction série de source est retenu pour recevoir l'élément d'accord. L'étude
analytique de I'impédance globale de I'OCT permet enfin d'identifier le role des
impédances de fermeture et d'optimiser leur choix, la taille du TEC et du
varactor. Un premier schéma est proposé pour I'OCT optimisé en régime
linéaire.

Une analyse du régime établi de 'OCT autorise une détermination complete
de ses caractéristiques non-linéaires. On constate un trés bon accord des
caractéristiques fréquentielles du schéma obtenues par la simulation linéaire et
non-linéaire ainsi qu'une sensibilité réduite de la fréquence aux dispersions
technologiques. On réalise enfin cette version d'OCT en technologie intégrée
ainsi qu'une version utilisant une contre réaction parallele du TEC dont l'objectif
est d'optimiser l'aspect bruit de phase au détriment de la sensibilité aux effets de
la dispersion technologique.

La derniére partie du chapitre présente les comparaisons mesure-simulation
de la premiére fabrication en fonderie nommée TELEMAQUE. La fréquence
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d'oscillation et la puissance de sortie des puces OCT utilisant une contre réaction
série du TEC présentent ainsi des erreurs inférieures a 1,5% et 1,5 dB par rapport a
la simulation. Ces bons résultats confortent la méthodologie utilisée et les
modeéles linéaires et non-linéaires des simulations. En revanche, la mesure du
bruit de phase de cette réalisation affiche des valeurs 10 dB plus élevées (-
65 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse et & la fréquence de fonctionnement de
8200 MHz) que celle généralement observées pour ce type de réalisation. La
seconde version d'OCT présente une réduction sensible de ce méme bruit de
phase (-70 dBc/Hz & 100 KHz de la porteuse et a la fréquence de fonctionnement
de 8800 MHz) mais avec une erreur de fréquence mesurée supérieur a 5%,

attribuée a la dispersion technologique, qui le rend incompatible avec le cahier
des charges.

Le troisieme chapitre propose une méthode originale pour réduire le bruit
de phase d'un OCT ou d'un oscillateur & fréquence fixe. Elle se base sur la
réduction simultanée du facteur de pushing de la réalisation et du bruit 1/f de
l'élément actif par l'accroissement de la taille du TEC. La méthode est appliquée 2
la premiére configuration d'OCT citée (contre réaction série du TEC) en raison de
sa faible sensibilité aux dispersions technologiques.

L'objectif est de réduire l'effet des variations de certains éléments non-
linéaires du schéma équivalent du TEC sur la réactance de l'impédance globale
du circuit qui gére la position de la fréquence d'oscillation. L'étude de cette
réduction, réalisée en observant I'évolution des dérivées partielles de la réactance
du circuit oscillateur dans la configuration d'intérét, montre que l'accroissement
de la taille du TEC est un facteur déterminant. Plusieurs versions d'oscillateurs et
d'OCT utilisant des TEC de tailles accrues par rapport a la premiére réalisation,
sont donc proposées. Cet accroissement va de surcroit, dans le sens d'une
réduction du bruit 1/f du composant actif, donc du bruit de phase de la
réalisation. Pour chaque fonction optimisée en régime linéaire, on réalise une
analyse dans le domaine temporel qui permet de vérifier le démarrage de
l'oscillation. Une simulation de type équilibrage harmonique du régime établi,
permet ensuite de vérifier les conditions d'adaptation en puissance du TEC dans
la configuration retenue. Les résultats de ces analyses en régime non-lindaire
montrent une réduction d'un facteur 2 a 4 du facteur de pushing de grille des
versions d'OCT réalisées par rapport a la premidre fabrication en fonderie.

Les résultats de mesure de cette seconde fabrication en fonderie mettent en
avant deux conclusions. Les oscillateurs a fréquence fixe présentent d'excellentes
caractéristiques mesurées, trés proches de celles simulées. La réduction du facteur
de pushing observé est d'un ordre 3. Le bruit de phase mesuré des réalisations
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utilisant les plus gros TEC est inférieur 4 -75 dBc/Hz a 100 KHz de la porteuse a
8200 MHz. En revanche, les OCT utilisant les TEC de plus grosses dimensions,
présentent une anomalie qui les rend incompatibles avec le cahier des charges.
Cette anomalie, attribuée a la trop grande excursion de tension RF aux bornes du
varactor, peut étre corrigée en plagant deux varactors en série sur la grille du TEC.
Les mesures du facteur de pushing de ces réalisations sont tres encourageantes
(Kp=60 MHz/V pour les meilleurs) et laissent envisager, compte tenu de la
correction précédemment décrite, un fonctionnement optimum de I'OCT intégré,
présentant une bande d'accord de 12% en bande X et un bruit de phase inférieur a
-75 dBc/Hz & 100 KHz de la porteuse. Une derniére version d'OCT utilisant le TEC
de plus petite taille est conforme aux simulations et rentre dans les spécifications
du cahier des charges.

Enfin, dans un dernier chapitre, la réalisation de modulateurs BPSK et QPSK
prenant part dans la télémesure, est présentée. Ce travail, basé sur les travaux
d'A.PRIMEROSE, permet de proposer dans les filitres HPO7 et LNO5 de
THOMSON/TCS plusieurs réalisations de grand intérét. Les modulateurs BPSK
dont les précisions d'amplitude et de phase mesurées, de I'ordre de 0,4 dB et 1,5°,
sont reproduits sur deux bandes de fréquence (bande X et S) et avec un rendement
¢lectrique sur plaque excellent (>80%). Les modulateurs QPSK, issus de la
correction d'une précédente version, affichent des précisions d'amplitude et de
phase mesurées entre plots de I'ordre de 0,4 dB et 2,5° sur la bande utile en bande
X. Ces résultats sont parfaitement conformes au cahier des charges et permettent
de proposer des modulateurs en technologie intégrée dont les performances
€lectriques sont concurrentielles des solutions hybrides.

Toutes les fonctions de la télémesure, dont certaines n'ont pas été décrites
dans ce mémoire, sont donc opérationnelles, au prix de corrections minimes
pour les OCT. Le prochain objectif de ce travail concerne la réalisation d'un
maquette électrique de la télémesure. L'arrivée tardive des plaques de la seconde
fabrication, et le retard considérable pris pour mettre les puces en boitier explique
le manque de données mesurées de I'ensemble. Cette analyse sera réalisée dans
les mois qui viennent, avec pour objectif la démonstration de faisabilité d'un
telle solution, trés intéressante pour bon nombre d'applications spatiales
embarquées.
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ANNEXE |

Limpédance d'entrée du montage avec varactor dans la grille est calculée a
laide du logiciel MAPLE V. Le schéma considéré pour réaliser ce calcul est
représenté sur la figure A.1.

!
O—"—:*‘ . —]

O

figure A.1: Schéma considéré pour le calcul de l'impédance d'entrée Zea

L'écriture des lois de kirchoff nous améne a poser le systéme d'équations :

(1=1,+1,
L=gmvi+tL+1,
L=g,vi+L+],

vi=—r-lI
Cgs(l)

4 ZdSI3 + ZSIS - ZdI4

(I’i + 1 le = 1 Il + ZdSI3
Co® Cpa®

V=21 + (fi + ]12 +7Z]1

gs(l)

Ce systéeme est résolu avec le logiciel MAPLE V. On obtient donc une
écriture symbolique de Zea, impédance d'entrée petit signal du dispositif qui
s'écrit :
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ANNEXE i

Lors de la réalisation des oscillateurs et OCT de la seconde fabrication en

fonderie, deux tailles de TEC ont été utilisées, 8x75um et 12x75um. L'ajustage des

caractéristiques statiques de ces deux TEC a été réalisé sur le logiciel COMLIB. Les

données du fondeur concernant les éléments linéaires du schéma équivalent des

TEC sont rappelées sur les tableaux 1, 2, 3 pour le TEC 8x75um et 4, 5, 6 pour le
TEC 12x75um.

Ao

A1

A2

A3

Y

B

Vouto

R¢

Crf

0,176

0,051

-0,0023

-0,0011

1,4341

0,0274

5,72
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1le-8

Tableau 1 : Paramétres non-linéaires du TEC 8x75um associés i Ids

Ia

B

E

Isat

n

Co

C1

Cy | C3

12e-9

4,3

2e-4

3,2 3,8

0,46

2,1e-12

1,2

523 | 12,2

48,1 (--7,1

Tableau 2 : Parameétres non-linéaires du TEC 8x75um associés a Igs, Idg et cgs

I's rd Ig ri 1s 14 lg rds cds ¢dg T
Q) | (Q) | () {Q) {(nH) | (nH) | (nH) Q) {pF) (pP) pS
1,1 | 1,1 {036 | 3,04 | 0,012 | 0,057 | 0,083 | 283 | 0,138 | 0,042 7,3
Tableau 3 ; Paramétres linéaires du TEC 8x75um
Ao Al A A3 Y B |Voute| Re | Cf
0,272 | 0,0842 | -0,000426 | -0,001271 1,4 0,028 5,7 200 | 1e-8
Tableau 4 : Paramétres non-linéaires du TEC 12x75um associés a Ids
Ia B E Isat n COICG | C |G
18e-9} 4,3 | 2e-4| 3,2 3,8 046 [31e-12 1,2 910 | 200 | 140 8

Tableau 5 : Paramétres non-linéaires du TEC 12x75um associés i Igs, Idg et cgs
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Is rd Ig ri Is 14 lg Ids <ds Cdg T
Q1 Q@] ©Q | @H) | aH) | (aH) | () (pF) | (pF) pS
06,7107 |024| 23 0,009 | 0,052 | 0,088 | 189 | 0,212 | 0,067 7.3

Tableau 6 : Paramétres linéaires du TEC 12x75um
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ANNEXE il

Les variations en température lides 2 I'environnement du satellite,
provoquent sur l'équipement électrique embarqué des modifications de
caractéristiques principalement visibles sur le gain global de la chaine de
télémesure. Ces écarts de gain nécessitent une correction afin de maintenir une
puissance de sortie constante sur la plage de température (-20, +40°C) spécifiée
pour l'application SPOT. Nous proposons donc un circuit, représenté sur la figure
A.2, dont latténuation peut étre commandée par une tenston de correction avec
une dynamique de 12 dB pour 4V de commande.

ooy

figure A.2 : Atténuateur variable de la chaine de télémesure (filiere HP07.)

Le principe de fonctionnement de l'atténuateur repose sur la variation de
résistance présentée par un TEC froid, de l'état passant a l'état bloqué. Deux
coupleurs de LANGE en entrée et sortie du montage permettent de conserver
une excellente adaptation quelle que soit l'impédance présentée par les TEC. La
dynamique d'atténuation mesurée de cette fonction est représentée sur la figure
A.3. Les paramétres S d'entrée et de sortie sont meilleurs que -20 dB sur la plage
(7,2-9,2 GHz).
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figure A.3 ; Dynamique de l'atténuation pour une tension de commande variant
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RESUME

L'objectif de cette étude est la réalisation en technologie monolithique intégrée de circuits
hyperfréquences pour la télémesure d'un instrument spatial. L'étude a plus particulidrement
porté sur la conception d'oscillateurs a fréquences fixes et d'oscillateurs controlés en tension
entitrement intégrés dans ia bande de fréquence 8-8,4 GHz. Une nouvelle méthode de
conception des oscillateurs hyperfréquences, basée sur le calcul analytique des conditions
d'oscillations de l'oscillateur, est présentée. Le calcul formel est utilisé pour accéder au rdle de
chacun des éléments du circuit ainsi qua leur sensibilité sur les performances électriques. Les
résultats théoriques et expérimentaux sont en trés bon accord et démontrent la faisabilité
d'oscillateurs a fréquences fixes et d'oscillateurs contrdlés en tension i résonateurs intégrés sur
une puce. Cette méthode est également appliquée avec succes pour la réalisation d'un oscillateur
intégré a 2 GHz.

Une autre partie du travail a porté sur la réalisation de modulateurs biphases et

quadriphases monolithiques. Les résultats de mesure sont conformes aux simulations et
répondent aux spécifications de la télémesure.

MOTS CLES :

Oscillateur - Oscillateur contrdlé en tension - Circuits intégrés monolithiques micro-ondes -

Bruit de phase - Télémesure Charge Utile - Calcul formel - Modulateur Quadriphase -
Hyperfréquences

ABSTRACT

The aim of this study is the realization of microwave circuits in integrated monolithic
technology (MMIC}) for the telemetry of a space instrument. The study is especially about the
design of fixed frequency oscillators and of voltage controlled oscillators totally integrated in the
8-8,4 GHz frequency band. A new method of conception of microwave oscillators based on the
analytical calculation of the oscillation conditions of the oscillator is presented. The symbolic
computation is used to have acces to the role of each element of the circuit and their sensitivity
on the electrical performances. The theoretical and experimental results are in very good
agreement and show the feasibility of fully integrated oscillators and voltage controlled
oscitlators. This method is also successfully applied to the design of a 2 GHz integrated oscillator.
Another part of the study is about the realization of two phase and four phase integrated

modulators. The measurement results are in accordance with the simulations and correspond to
the specification of the telemetry.
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