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Introduction générale

Introduction générale

Aujourd’hui, l’industrie spatiale est confrontée à l’émergence de nouvelles bandes de

fréquences, à cause de l’augmentation du nombre de personnes utilisant des objets com-

municants et de l’augmentation du débit de données. Ces nouvelles fréquences sont bien

supérieures à celles utilisées jusqu’à présent. La conséquence principale est qu’une opti-

misation des systèmes et des circuits actuels n’est pas forcément suffisante.

Fruit d’une collaboration de plus de vingt ans entre le laboratoire XLIM et le groupe

THALES, la chaire industrielle DEFIS-RF (DEsign of Future Integrated Smart-RF trans-

ceivers) a été créée en 2013 dans le but de développer la recherche et la formation pour

la conception de terminaux Radio-Fréquence agiles du futur, plus flexibles, intégrables et

efficaces.

Dans le cadre de cette chaire, mes travaux se focalisent sur les méthodes de conception

pour les circuits faible bruit intégrés. Des techniques théoriques de synthèses ont été dé-

veloppées dans la littérature et intégrées dans les logiciels de CAO (Conception Assistée

par Ordinateur), comme la méthode de synthèse des fréquences réelles. Pour les amplifi-

cateurs faible bruit (Low Noise Amplifier ou LNA en anglais), les différentes rétroactions

pouvant être exercées sur le transistor ont été évaluées et mises à profit, notamment pour

améliorer les performances en bruit ou la stabilité des amplificateurs conçus. De même

de nombreux travaux ont été conduits, et sont toujours développés, pour optimiser les

circuits étudiés sur la base de fonctions multicritères (gain, bruit, adaptation etc. . . ) avec

pour objectif final une intégration dans les logiciels de CAO. L’analyse bibliographique et

le bilan de l’état de l’art montrent qu’en dépit de la somme des travaux publiés, ce sujet

scientifique reste un thème de recherche majeur pour les raisons suivantes :

☞ les technologies intégrées actuelles et futures (AsGa, CMOS, GaN etc. . . ), de réa-

lisation des fonctions hautes fréquences analogiques ne comportent pas d’éléments

passifs à faibles pertes. Or les méthodes utilisées actuellement, notamment dans les

logiciels de CAO, sont des méthodes de synthèse sans pertes ;

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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☞ de nouvelles applications et de nouvelles fonctionnalités sont visées, parmi lesquelles

des amplificateurs faible bruit assurant de façon complémentaire une fonction de

filtrage, des amplificateurs accordables et des amplificateurs compensés en temps de

propagation de groupe ;

☞ de nouvelles techniques de synthèses sont développées comme les méthodes d’adap-

tation active, et surtout les méthodes de synthèse de filtres à pertes.

C’est cette dernière méthode originale qui a été développée dans ce projet de recherche.

Ces travaux de thèse seront décomposés de la manière suivante :

➀ les critères d’optimisation d’un amplificateur faible bruit intégré seront listés et dé-

taillés (gain, bruit, adaptation, stabilité etc. . . ). Le flot de conception classique d’un

amplificateur faible bruit intégré sera détaillé (choix de la technologie, du transistor

optimal, dimensionnement des contre-réactions et des réseaux d’adaptation, dessin

de la puce). Une méthode de synthèse commune, la méthode des "fréquences réelles

simplifiée" (ou Simplified Real Frequency Technique en anglais) et intégrée dans le

logiciel de CAO ADS de chez KEYSIGHT sera également explicitée ;

➁ dans un deuxième temps, les limitations des méthodes classiques de synthèse des

réseaux passifs seront démontrées, la méthode de synthèse à pertes appliquée aux

filtres sera présentée. On montrera qu’elle n’est pas suffisante du fait de la complexité

des modèles des composants à pertes des librairies de fonderie. La nouvelle méthode

de synthèse et de conception à pertes sera explicitée pour l’amplificateur faible bruit

filtrant. Elle permet d’obtenir des performances proches des spécifications en moins

d’une journée ;

➂ la validation de cette méthode par son aplication au cas d’un amplificateur faible

bruit filtrant en bande Ku. Cet amplificateur a été conçu à partir des spécifications

données par THALES ALENIA SPACE et le CNES (Centre National d’Études

Spatiales). La technologie qui a été choisie est l’Arséniure de Gallium (AsGa) et

particulièrement la filières PH15 (transistor pHEMT avec une longueur de grille de

0.15 µm) provenant du fondeur United Monolithic Semiconductors (UMS). L’am-

plificateur faible bruit filtrant en bande Ku a été fabriqué et les résultats de mesure

sur plusieurs échantillons seront également montrés ;

➃ Après une conclusion générale sur la méthodologie introduite, un autre exemple

avec un amplificateur faible bruit en bande Ka sera présenté, utilisant la filière

PH10 (longueur de grille de 0.10 µm). Enfin, une perspective avancée de ces travaux

sera montrée : l’application de cette méthode au cas du mélangeur.
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1 Introduction

Le nombre d’utilisateurs, de services et le débit de données dans le domaine des télé-

communications ont augmenté d’une façon exponentielle au cours de ces trente dernières

années. De nombreuses activités utilisent les communications satellitaires, comme indiqué

dans la Figure I.1 : la Défense, la marine, la télédiffusion, la téléphonie, les vols commer-

ciaux, la couverture d’évènements en direct, l’Internet et les services mobiles.

Figure I.1: Liste des applications pour les communications satellitaires [1]

La Figure I.2 présente les bandes de fréquences allouées au spatial et comprises entre

1 GHz et 40 GHz (source : European Space Agency (ESA)) :

☞ la bande L (de 1 GHz à 2 GHz) est utilisée pour le signal GPS (Global Positioning

System) et les téléphones mobiles par satellite ;

☞ la bande S (de 2 GHz à 4 GHz) permet l’utilisation des radars météorologiques, la

navigation maritime et les communications avec les vaisseaux spatiaux (NASA) ;

☞ la bande C (de 4 GHz à 8 GHz) s’adresse aux communications satellitaires et à la

télévision par satellite ;

☞ la bande X (de 8 GHz à 12 GHz) est dédiée aux applications radar militaires, mais

aussi aux prévisions météorologiques, le contrôle du trafic aérien, à la circulation

des navires ainsi qu’au contrôle de la vitesse par les forces de l’ordre ;

☞ la bande Ku (de 12 GHz à 20 GHz) est utilisée pour les télécommunications par

satellite, notamment les services de télédiffusion ;

☞ la bande K (de 18 GHz à 26 GHz) est spécifique à la radio amateur ;

☞ la bande Ka (de 26 GHz à 40 GHz) s’adresse notamment aux communications

satellitaires et aux radars haute résolution pour les avions militaires ;
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Figure I.2: Bandes de fréquences utilisées dans les télécommunications spatiales [2]

Des recherches ont été entamées depuis seulement quelques années pour des bandes de

fréquences plus hautes : la bande V (de 40 GHz à 75 GHz) [22], la bande W (de 75 GHz

à 110 GHz) [23] et la bande E (entre 71 GHz et 76 GHz, entre 81 GHz et 86 GHz et enfin

entre 92 GHz et 95 GHz) [24]. Cette montée en fréquence est nécessaire pour plusieurs

raisons :

☞ une fréquence plus élevée permet d’avoir une bande passante relative plus grande.

En effet, une fréquence opérationnelle à 1 GHz avec une bande passante de 10%

correspond à une valeur de 0.1 GHz. Alors qu’une fréquence opérationnelle à 100

GHz avec le même pourcentage de bande passante, correspond à une valeur de 10

GHz ;

☞ la bande passante, comme l’a montré le théorème de Shannon (équation (I.1)) est

reliée au débit binaire théorique maximam du canal de transmission (C en bits/s) :

plus la bande passante W est grande, plus le débit de données est important, avec

un rapport signal sur bruit constant ;

☞ plus la fréquence est grande, plus la longueur d’onde diminue (voir équation (I.2),

c est la vitesse de la lumière dans le vide égale à 3.108 m/s) et par conséquent les

longueurs des lignes de transmission sont plus petites. Ceci permet d’augmenter

la compacité de la charge utile d’un satellite, de réduire son poids et son coût de

lancement.

C = W × log2

(

1 +
S

N

)

(I.1)
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λ =
c

f
(I.2)

Figure I.3: Chaîne d’émission-réception RF simplifiée [3]

Le schéma simplifié d’une chaîne d’émission-réception est montré dans la Figure I.3

Dans cette thèse, nous nous focalisons sur la chaîne de réception, et plus particulièrement

sur la conception des amplificateurs faible bruit (Low Noise Amplifiers ou LNA en anglais)

MMIC (Microwave Monolithic Integrated Circuits en anglais, signifiant circuits intégrés

monolithiques micro-ondes).

La partie suivante va consister à rappeler les principaux critères pris en compte lors

de la conception d’amplificateurs faible bruit.
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2 Généralités : critères de conception d’un amplifi-

cateur faible bruit

L’amplificateur faible bruit est le circuit clé de la chaîne de réception et est situé après

l’antenne. Il possède deux fonctions principales : amplifier le signal reçu par l’antenne

et réduire au maximum la remontée en bruit causée par le dispositif. Dans cette partie,

les différentes spécifications d’un amplificateur faible bruit et une méthode classique de

conception de cette fonction sont exposées.

2.1 Le Gain

La fonction d’amplification se traduit directement par le critère du gain. Il existe

plusieurs définitions du gain de l’amplificateur (voir équation (I.3), les paramètres S sont

ceux du quadripôle amplificateur, Γs est le coefficient de réflexion de la source, Γl est le

coefficient de réflexion de la charge et K est le facteur de stabilité) :



















































































































































GO = 1
1−|S11|2

.|S21|
2. 1−|Γl|

2

|1−Γl.S22|2

GT = 1−|Γs|2

|1−Γs.S11|2
.|S21|

2. 1−|Γl|
2

|1−Γl.S22|2

GTmax
= |S21|2

(1−|S11|2).(1−|S22|2)

GD = 1−|Γs|2

|1−Γs.S11|2
.|S21|

2. 1
1−|S22|2

GDmax
=

∣

∣

∣

∣

S21

S12

∣

∣

∣

∣

.(K −
√

K2 − 1), K > 1

K = 1+|D|2−|S11|2−|S22|2

2.|S12.S21|

D = S11.S22 − S12.S21

(I.3)

☞ le gain en puissance opérant GO est le rapport entre la puissance moyenne à la

sortie du quadripôle et la puissance moyenne à l’entrée du quadripôle. Ce gain est

indépendant de l’impédance de source Zs ;

☞ le gain transducique GT est le rapport entre la puissance délivrée à la charge et la

puissance disponible à la source. Cette définition est la plus utilisée car elle prend

en compte les adaptations entrée-sortie ;

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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☞ le gain en puissance disponible GD est le rapport entre la puissance disponible

à la sortie du quadripôle et la puissance disponible du générateur attaquant le

quadripôle.

2.2 Le Facteur de Bruit

L’autre critère fondamental pour l’amplificateur faible bruit est le facteur de bruit. Il

permet de quantifier la proportion de signal aléatoire qui se superpose au signal portant

l’information lors d’une transmission. L’origine du bruit est à la fois interne (composants

actifs et passifs, interférences électromagnétiques) et externe (proximité avec un autre ap-

pareil rayonnant, perturbations météorologiques) à un dispositif. Il existe principalement

trois types de bruit internes à prendre en compte [25] :

☞ le bruit thermique (ou de Johnson-Nyquist) : causé par l’agitation thermique des

électrons lorsque la température dépasse 0 K, il est relié aux variations de la tension

du dispositif. Un exemple est montré dans la Figure I.4 avec une résistance de valeur

R dont la tension moyenne et la puissance causées par ce bruit sont données par

l’équation (I.4) (k correspond à la constante de Boltzmann égale à 1.38×10−23J/K,

T est la température de la résistance en Kelvin et ∆f est la bande de fréquences

considérée). L’amplitude du bruit thermique peut être approximée par une fonction

gaussienne de probabilité ;

Figure I.4: Équivalence entre un résistance bruitée et idéale











v̄thermique =
√

4.k.T.R.∆f

Pthermique = k.T.∆f
(I.4)

☞ le bruit de grenaille (ou de Schottky) : causé par les jonctions des matériaux semi-

conducteurs. Le courant électrique traversant le dispositif n’est pas constant à cause

de la fluctuation aléatoire des paires électrons-trous traversant cette jonction. Il

peut être modélisé par un processus de Poisson. Le schéma équivalent du bruit de

grenaille est illustré par la Figure I.5. La densité spectrale du courant traversant

une jonction est donnée par l’équation (I.5) (q est la charge électrique et I0 est le

courant déterministe traversant la jonction) ;
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Figure I.5: Équivalence entre une jonction idéale et bruitée

īn = 2.q.I0 (I.5)

☞ le bruit de scintillation (ou bruit en 1
f
) : causé par les impuretés dans les matériaux

semi-conducteurs et/ou aux recombinaisons parasites dues au courant de base d’un

transistor bipolaire. Il est présent dans tous les composants actifs et sa densité

spectrale est inversement proportionnelle à la fréquence.

Le facteur de bruit (F ) d’un amplificateur faible bruit, prenant en compte les types de

bruit cités précédemment, est caractérisé à la température T0. Il est fonction du rapport

signal sur bruit (ou SNR en anglais) en entrée et en sortie du dispositif, comme le montre

l’équation (I.6) (Te est la température équivalente de bruit du circuit).

Figure I.6: Schéma de fonctionnement simplifié de l’amplificateur faible bruit

F =
SNRentrée

SNRsortie

∣

∣

∣

∣

T0=290K

= 1 +
Te

T0

(I.6)

Le facteur de bruit du dispositif est totalement modélisé à l’aide des trois paramètres

suivants (voir équation (I.7), Z0 étant l’impédance de référence) :

☞ Γopt est le coefficient de réflexion optimal en bruit ;

☞ Fmin est le facteur de bruit minimal obtenu lorsque le coefficient de réflexion au

niveau de la source est égal au coefficient de réflexion optimal en bruit, soit Γs =

Γopt ;

☞ Rn est la résistance équivalente en bruit.

F = Fmin +
4.Rn.|Γopt − Γs|

2

Z0.(1 − |Γs|2).|1 + Γopt|2
(I.7)

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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La Figure I.7 montre le schéma d’un amplificateur avec les parties passives (réseaux

d’adaptation) et les parties actives (amplification) pour un amplificateur faible bruit cas-

cadé classique. La formule de Friis, permettant de calculer le facteur de bruit total d’un

amplificateur multi-étages, est donnée par l’équation (I.8). Fi et Gi sont respectivement le

facteur de bruit et le gain de l’élément i (élément d’adaptation ou d’amplification). Pour

un amplificateur cascadé classique, la contribution en bruit est donnée principalement

par l’ensemble {réseau d’adaptation en entrée + premier étage d’amplification} lorsque

le gain de celui-ci est suffisamment élevé.

Figure I.7: Schéma d’un amplificateur faible bruit cascadé classique

F = F1 +
F2 − 1

G1

+
F3 − 1

G1 × G2

+ ... +
Fn − 1

G1 × G2... × Gn−1

= F1 +
n

∑

i=2

[

Fi − 1
∏n−1

j=1 Gj

]

(I.8)

2.3 La stabilité électrique

Un amplificateur doit être avant tout stable afin d’éviter les auto-oscillations parasites.

À hautes fréquences, cela peut provoquer des dysfonctionnements importants et irréver-

sibles : l’amplificateur peut chauffer de façon anormale et les composants peuvent être

détruits. Il existe plusieurs méthodes permettant de détecter de potentielles instabilités :

☞ Une étude du facteur de stabilité K est donnée dans le Tableau I.1. Il est nécessaire

que le transistor soit conditionnellement, voire inconditionnellement stable. En effet,

dans ces cas, le transistor est adaptable simultanément en entrée et en sortie. Dans

le cas où le module du facteur K est inférieur à 1, il faut dessiner les cercles de

stabilité pour savoir si le transistor est adaptable ou non. Pour tous les autres cas,

l’adaptation simultanée en entrée et en sortie est impossible.
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Tableau I.1: Étude de la stabilité d’un transistor en fonction des valeurs de K et D [18]

☞ Une autre méthode plus poussée de la stabilité consite à étudier la NDF (Normalized

Determinant Function en anglais) dont la formule est donnée par l’équation (I.9)

(∆(s) représente le déterminant du circuit analysé et ∆0(s) représente le déterminant

du circuit lorsque toutes les sources indépendantes sont éteintes).

NDF =
∆(s)
∆0(s)

(I.9)

Le système est instable lorsque la NDF, en représentation polaire, encercle l’origine

des axes dans le sens horaire. Cette méthode est décrite dans [26]. Elle est incluse dans

le logiciel STAN (STability ANalysis), développé conjointement par l’université de Bilbao

au Pays Basque et le CNES [27] et est intégrée dans l’environnement de simulation ADS

(Advanced Design System). Son principe est le suivant :

☞ injection d’un signal de faible amplitude au niveau de la grille ou du drain du tran-

sistor (modèle non linéaire) afin de créer une perturbation dans le fonctionnement

de l’amplificateur ;

☞ calcul de l’impédance d’entrée au niveau de cette perturbation ;

☞ identification des zones d’instabilité (pôles et zéros de la fonction représentant l’im-

pédance d’entrée).

Dans la suite de ce mémoire, seule la stabilité extrinsèque des transistors et les facteurs

de stabilité K et B (voir équation (I.10)) seront présentés.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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K = 1−|S11|2−|S22|2+|D|2

2.|S12|.|S21|

B = 1 + |S11|
2 − |S22|

2 − |D|2

D = S11.S22 − S12.S21

(I.10)

2.4 Linéarité

La saturation et la distorsion (c’est-à-dire les différences entre le signal d’entrée et de

sortie, excepté l’amplitude) doivent être limitées pour que le fonctionnement de l’ampli-

ficateur et des autres circuits ne soit pas perturbé. Elles sont dûes à l’augmentation de

la puissance de sortie de l’amplificateur : à partir d’une certaine puissance, l’amplitude

du signal de sortie, à la fréquence fondamentale, n’est plus proportionnelle à l’amplitude

du signal de sortie (conversion AM/AM). De plus, le déphasage entre l’entrée et la sor-

tie n’est plus constant lorsque l’amplitude du signal d’entrée varie (conversion AM/PM).

Certaines de ces distorsions se situent en dehors de la bande utile et peuvent être filtrées.

D’autres, se situant dans la bande utile, ne peuvent être filtrées et leurs impacts doivent

être limités. On considère cinq types de distorsions : la distorsion d’amplitude (voir Fi-

gure I.8), la distorsion de fréquence (voir Figure I.9), la distorsion de phase ou de temps

de propagation (voir Figure I.10), la distorsion d’intermodulation (voir Figure I.11) et la

compression du signal de sortie (voir Figure I.12) :

■ la distorsion d’amplitude est un phénomène causé par l’utilisation des transistors en

régime grand signal (saturation). L’amplification fait apparaître des harmoniques

parasites pouvant influer dans des bandes de fréquences adjacentes ;

Figure I.8: Mise en évidence de la distorsion d’amplitude

■ la distorsion en fréquence est produite par la diminution de la bande d’amplification

du circuit. La conséquence principale est que les signaux dans la bande utile ne sont

pas amplifiés de manière identique ;
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Figure I.9: Mise en évidence de la distorsion de fréquence

■ la distorsion de phase ou de temps de propagation provient du fait que le signal est

déphasé à cause des harmoniques parasites produites par l’amplificateur ;

Figure I.10: Mise en évidence de la distorsion de phase ou de temps de propagation

■ la distorsion d’intermodulation est, quant à elle, une conséquence de la distorsion

d’amplitude : des recombinaisons linéaires apparaissent lorsque plusieurs signaux

sont à amplifier dans une bande. Pour une intermodulation d’ordre 3, deux signaux

respectivement aux fréquences f1 et f2, provoquent l’apparition d’harmoniques à

2f1 − f2 et à 2f2 − f1.

Figure I.11: Mise en évidence de la distorsion d’intermodulation d’ordre 3

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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■ la compression du signal de sortie : un amplificateur faible bruit idéal possède un

comportement linéaire quelle que soit la valeur de la puissance d’entrée injectée.

Malheureusement, ce n’est pas le cas pour un amplificateur réel à cause des non-

linéarités du transistor. Il existe trois zones de fonctionnement de l’amplificateur :

la zone linéaire, la zone de compression et la zone de saturation. On définit le point

de compression à 1 dB comme la puissance (en entrée ou en sortie) pour laquelle

l’écart entre le gain idéal et réel est de 1 dB.

Figure I.12: Mise en évidence de la compression du signal de sortie et définition du
point de compression à 1 dB [4]

■ Lorsqu’on applique une modulation numérique au signal d’entrée (type I/Q, QAM,

OFDM etc), on obtient aussi cette distorsion. La quantification de cette distorsion

est donnée par l’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio en anglais), qui correspond

au rapport entre la puissance moyenne du signal dans la bande utile B0 et la puis-

sance moyenne contenue dans les bandes de fréquences B1 et B2, de même largeur

que B0 (B1 et B2 sont centrées autour d’un offset de fréquence ∆f correspondant à

l’écart de fréquence avec le canal dit adjacent). Une illustration est donnée par la

Figure I.13 et la valeur de l’ACPR est indiquée dans l’équation (I.11).

ACPRdB =
2.

∫

B0

Psortie(f) df
∫

B1

Psortie(f) df +
∫

B2

Psortie(f) df
(I.11)
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Figure I.13: Mise en évidence de l’ACPR [5]

■ Lorsque le signal d’entrée est multiporteuse, un bruit blanc gaussien apparaît lors

de l’intermodulation. Ce bruit est amplifié en sortie de l’amplificateur. Pour di-

mensionner cette remontée spectrale, on utilise le critère NPR (Noise Power Ratio

en anglais), qui est le rapport entre la puissance du signal amplifié de sortie utile

dans la bande bsignal et la puissance du bruit d’intermodulation en sortie lorsque

bsignal = btrou. Une illustration est donnée par la Figure I.14 et la valeur de l’ACPR

est indiquée dans l’équation (I.12).

Figure I.14: Mise en évidence du NPR [5]

NPRdB = 10. log10





BWsignal

BWtrou

.

∫

bsignal

Psortie(f) df
∫

btrou

Psortie(f) df



 (I.12)
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■ Un autre critère permettant de quantifier la linéarité et les dispersions lors de la

démodulation est l’EVM (Error Vector Measurement en anglais). Plus cette valeur

est petite, plus la chaîne de modulation et de démodulation est proche d’un compor-

tement idéal (linéaire et sans dispersion). Une illustration est donnée par la Figure

I.15 et la valeur de l’EVM est indiquée dans l’équation (I.13) ;

EVM =
√

(Imesuré − Iidéal)2 + (Qmesuré − Qidéal)2 (I.13)

Figure I.15: Mise en évidence de l’EVM [5]

2.5 Autres critères

☞ un niveau d’adaptation en entrée et en sortie est requis afin que le transfert de

puissance puisse se faire de façon optimale entre la source et la charge. Cela permet

également de limiter le signal réfléchi depuis la charge ;

☞ la consommation DC de l’amplificateur doit avoir un niveau acceptable pour ne pas

provoquer des problèmes thermiques et/ou d’autonomie réduite dans le cadre des

systèmes embarqués ;

☞ le niveau de réjection en dehors de la bande de réception est primordial, notamment

pour les satellites de télécommunication [28]. Le but étant d’interférer le moins

possible avec la bande d’émission : exemple avec la bande Ka, la bande de réception

est située de 27 GHz et 31 GHz alors que la bande d’émission est située entre 17

GHz et 21 GHz.

Pour résumer, les principales spécifications pour un amplificateur faible bruit sont

répertoriées dans la Figure I.16.
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Figure I.16: Spécifications à respecter pour la conception d’un amplificateur faible bruit

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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Nous allons maintenant montrer comment est conçu classiquement un amplificateur

faible bruit MMIC : le flot de conception est donné par la Figure I.17. Une grande partie

est consacrée à la simulation électrique des modèles de composants actifs et passifs associés

entre eux pour créer le circuit. Elle permet d’avoir une idée des performances au premier

ordre. Seulement, plus on monte en fréquence, moins la simulation électrique est proche

de la réalité. En effet, la simulation électromagnétique du dispositif montre les couplages

potentiels et les effets parasites, qui sont accentués par la fréquence élevée et la surface

réduite de la puce. C’est sans aucun doute la partie du flot qui prend le plus de temps

avec le dessin final de la puce.

Figure I.17: Flot de conception classique d’un circuit en technologie MMIC [6]

La toute première étape consiste à choisir la technologie pour la conception et la

fabrication de la puce. Son choix sera déterminant pour l’obtention des performances et

pour en déterminer son coût.
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3 Choix de la technologie

Les modèles des composants actifs et passifs dépendent du choix de la technologie. Les

Tableaux I.2 et B.4 donnent une comparaison des performances des amplificateurs faible

bruit MMIC présents dans la littérature, en fonction des technologies de fabrication,

respectivement en bande Ku et Ka :

☞ les technologies basées sur le silicium (CMOS, BiCMOS, SiGe BiCMOS, FDSOI

CMOS) ont des procédés qui permettent d’avoir un nombre important de niveaux

métalliques et d’obtenir une grande compacité de la puce. En revanche le coût de ces

technologies est dominé par le coût des masques et par conséquent les technologies

Silicium les plus performatnes sont peu utilisées pour des "petites séries". Enfin le

facteur de bruit est plus élevé par rapport à d’autres filières ;

☞ les technologies basées sur le nitrure de gallium (AlGaN / GaN et GaN HEMT) ont

été récemment introduites. La figure de bruit et le gain sont compétitifs. Le gros

avantage de cette technologie est sa tenue aux fortes puissances. Au vu des récents

travaux, cette technologie est prometteuse pour l’amplification faible bruit dans ces

fréquences ;

☞ les technologies basées sur l’arséniure de gallium (AlGaAs / GaAs, GaAs pHEMT,

AlGaAs / InGaAs pHEMT, GaAs, GaAs mHEMT) possèdent un très bon compro-

mis entre facteur de bruit, gain, adaptation, puissance de sortie à 1 dB de compres-

sion et taille de la puce.

Le choix s’est donc porté sur la technologie Arséniure de Gallium (AsGa) pour la

conception d’amplificateurs faible bruit en bande Ku et Ka. Comme Thales Alenia Space

et le CNES conçoivent et fabriquent régulièrement avec le fondeur United Monolithic

Semiconductors (UMS), nous avons décidé d’utiliser leurs technologies.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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Référence
Technolo-

gie

Fréquence

(GHz)
NF (dB) S21 (dB) S11 (dB) S22 (dB)

Pout
1dB

(dBm)

Taille

puce (mm

× mm)

[nb

étages]

[29] (simu-

lation)

SiGe

BiCMOS
12-18 < 3.6 > 18.5 < -3 < -7 8.6

0.65 × 0.40

[3]

[30]

(mesure)

AlGaN /

GaN

substrat

SiC

12.8-14.8 < 1.85 > 20 < -9 < -9 > 25
4.00 × 2.00

[3]

[31]

(mesure)

AlGaN /

GaN

substrat

SiC

14-18 < 3.5 > 18 NC < -8 NC
2.00 × 1.10

[3]

[32]

(mesure)

AlGaN /

GaN

0.25µm

14 1.9 > 19.8 < -6 < -13 > 28
3.00 × 2.00

[3]

[33]

(mesure)

AlGaAs /

GaAs
14-18 < 2.6 > 21.2 < -10 < -13 17

3.10 × 1.10

[3]

[34]

(mesure)

GaAs

pHEMT

0.15µm

7-14 < 2 > 30 NC NC NC
3.30 × 1.70

[3]

[35]

(mesure)

AlGaAs /

InGaAs

pHEMT

0.25µm

11.25-12.75 < 1.4 > 16 < -15 < -20 NC
1.08 × 1.08

[2]

[36]

(mesure)

CMOS 180

nm
17.5

3.6

(simulé)
18 < -8 < -8 NC

0.60 × 0.80

[2]

[37]

(mesure)

pHEMT

0.15µm
11.7-12.75 < 1.24 24.5 < -16 < -16 5.67 NC [2]

[38]

(mesure)

CMOS 180

nm
14 3.16 10.71 14.5 12 5.2

0.88 × 0.77

[2]

[39]

(mesure)

CMOS 130

nm
15.2 4.2 10.2 NC NC -4.3

0.52 × 0.88

[1]

[40]

(mesure)

BiCMOS

0.25µm
16 3.8 14.5 NC NC NC

0.40 × 0.40

[1]

Tableau I.2: État de l’art sur les amplificateurs faible bruit MMIC en bande Ku
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Les performances des différentes filières AsGa UMS sont données dans le Tableau

I.3. La PH15 a été utilisée pour le LNA en bande Ku car elle possède de meilleures

performances en bruit et en gain par rapport à la PH25. Afin d’obtenir un niveau de gain

de 20 dB en bande Ku et un facteur de bruit inférieur à 1.5 dB, l’amplificateur faible bruit

comportera trois étages.

Tableau I.3: Comparatif des filières AsGa disponibles chez UMS [19]

Une fois que le fondeur, la technologie et le nombre d’étages ont été choisis pour la

conception et la fabrication de l’amplificateur faible bruit, il faut maintenant aborder la

première étape de la conception : le choix des transistors.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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4 Choix des transistors

Dans la suite de ce mémoire, seuls les amplificateurs faible bruit à trois étages seront

étudiés. Classiquement, on privilégie le niveau de bruit optimal pour le premier étage,

puis on réalise un compromis entre les niveaux de bruit et de gain pour le deuxième étage.

Enfin pour le troisième étage, on recherche le niveau de gain optimal.

Il faut tout d’abord choisir la configuration du transistor pour chacun des étages. Il

en existe principalement trois, qui sont comparées dans le Tableau I.4 : le montage source

commune (ou émetteur commun), le montage grille commune (ou base commune) et le

montage cascode.

Spécifications Source commune Grille commune Cascode

Facteur de bruit le plus bas

augmente

rapidement avec la

montée en

fréquences

sensiblement plus

élevé que le

montage source

commune

Gain moyen le plus bas le plus haut

Linéarité moyenne élevée
potentiellement la

plus élevée

Bande passante étroite large bande la plus large

Stabilité

composants de

contre-réaction

souvent requis

la plus élevée

Isolation basse haute

Sensibilité aux

variations de

fabrication, de

température, de la

tension

d’alimentation et

des tolérances des

composants

la plus grande la plus petite

Tableau I.4: Comparaison des performances pour les montages classiques des transistors
dans un amplificateur faible bruit [20]

Le montage source commune sera utilisé pour chacun des étages des amplificateurs

faible bruit afin de respecter les niveaux de bruits spécifiés.

Une fois que la topologie est figée, il faut choisir les dimensions et les polarisations
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de chacun des transistors. Pour cela, une étude statistique (Monte-Carlo ou balayage des

valeurs) est effectuée. Cette approche est décrite dans [7] :

☞ une analyse en paramètres S (facteur de bruit, gain, stabilité, adaptation en entrée)

et une analyse DC (consommation) sont effectuées ;

☞ pour ces simulations, des tirages aléatoires sur la géométrie du transistor (nombre

de doigts et largeur de grille), sur la polarisation du transistor (tensions drain-source

et grille-source) et sur la valeur de l’inductance entre la source et la masse (pour

obtenir la stabilité inconditionnelle et rapprocher les lieux d’impédance optimale en

bruit et en gain) ;

☞ plusieurs critères sont à prendre en compte pour le choix du transistor optimal :

■ la distance entre l’adaptation optimale en bruit (Γopt) et l’adaptation optimale

en gain en entrée du transistor lorsque la sortie est adaptée (SmΓ1), voir Figure

I.18. De plus, on vérifie s’il existe une intersection entre un cercle de bruit

(Γopt + XdB) et un cercle de gain (SmΓ1 − Y dB) ;

■ la stabilité inconditionnelle. Si c’est le cas, alors SmΓ1 existe ;

■ la consommation DC ;

Figure I.18: Tracé des coefficients de réflexion optimaux et des cercles en bruit et en
gain constants [7]

Les accès de polarisation de grille et de drain sont modélisés par une impédance de

forte valeur dans la bande utile et une impédance de faible valeur en dehors de la bande. Le

circuit réalisant ce comportement sera détaillé dans le chapitre II. Dans cette méthode, une

inductance (ou une ligne) de dégénérescence réalise la contre-réaction. Il existe également

d’autre topologies de contre-réaction.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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5 Dimensionnement des réseaux de contre-réaction

Pour un amplificateur faible bruit, les réseaux de contre-réaction sont indispensables

pour stabiliser le transistor et pour rapprocher les lieux d’impédances optimales en bruit

et en gain. En effet, les transistors MMIC seuls ne sont pas inconditionnellement stables.

La Figure I.19 représente les topologies classiques utilisées pour contre-réactionner le

transistor (les inductances peuvent être remplacées par des lignes). On peut également

combiner différents réseaux. L’inconvénient est d’augmenter le nombre de composants à

intégrer sur la puce et potentiellement le prix de la puce.

Figure I.19: Exemple de topologies de contre-réaction pour un transistor en source
commune

Il existe plusieurs avantages à utiliser des amplificateurs contre-réactionnés :

☞ une amélioration de la linéarité ;

☞ une augmentation de la bande passante ;

☞ une désensibilisation du gain par rapport aux variations des valeurs des composants

passifs (lors de la fabrication).

Il existe également plusieurs inconvénients :

☞ une diminution du gain ;

☞ une augmentation possible de la surface de puce.

Les valeurs optimales des composants passifs dans les topologies de contre-réaction

sont trouvées classiquement avec la méthode statistique de Monte-Carlo. Le montage qui

sera utilisé par la suite sera le montage source commune avec une inductance (ou ligne)

de dégénérescence afin d’obtenir le meilleur compromis entre niveau de bruit, de gain et

surface de puce consommée.

L’étape suivante consiste à dimensionner les réseaux d’adaptation dans le but de maxi-

miser le transfert de puissance entre la source et la charge de l’amplificateur.
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6 Dimensionnement des réseaux d’adaptation

Une fois que les tailles des transistors, les polarisations et les réseaux de contre-réaction

ont été choisis pour chacun des étages de l’amplificateur, il faut adapter chacun des

transistors en entrée et en sortie. Pour cela, il existe différentes techniques. L’une des plus

connues étant la méthode des "fréquences réelles simplifiée" mentionnée précédemment.

6.1 Une synthèse à base d’éléments idéaux : la méthode des

"fréquences réelles simplifiée"

La méthode des "fréquences réelles" a été implémentée dans le logiciel ADS de KEY-

SIGHT [41] et elle utilise les composants localisés ou distribués. Son formalisme est donné

ci-dessous.

Figure I.20: Calcul de la conductance d’un égaliseur et du gain transducique d’un
transistor FET, utilisant la méthode des "fréquences réelles" [8]

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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T (ω2) = (1 − |ρ1|
2)

W (ω2) = (1−|ρ1|2)·|S21|2

(1−|S11|2)

1 − |ρ1|
2 = 4.Gl·Gq

(Gl+Gq)2+(Bl+Bq)2

Yq = Gq + jBq

Yl = Gl + jBl

(I.14)

Une illustration des résultats est donnée dans la Figure I.20. Il faut calculer dans un

premier temps le gain transducique T (ω2), qui permet de prendre en compte l’adaptation

en entrée et en sortie (équation (I.14), ρ1 est le coefficient de réflexion normalisé à l’entrée

du transistor lorsque la charge est une résistance unitaire, W (ω2) est une fonction poids

indépendante de l’égaliseur, Yq et Yl sont les admittances respectivement en sortie de

l’égaliseur et en entrée du transistor). Puis il faut utiliser la méthode des moindres carrés

et calculer le taux d’erreur e qui doit être aussi faible que possible, pour obtenir un gain

plat sur la bande de fréquences considérée (équation (I.15), ωj correspond aux pulsations

échantillonnées).































e =
∑

ωj

[

T (ω2
j ) − T0

]2

T0 = min
{

|S21|2

(1−|S11|2)

}

(I.15)

Une extension de cette méthode ("fréquences réelles" simplifiée) est utilisée pour ob-

tenir la platitude du gain pour un amplificateur à plusieurs étages. Les différentes étapes

sont décrites ci-dessous :

➀ synthétiser les polynômes de Belevitch [42] e11(s), e12(s) (égal à e21(s)) et e22(s)

donnés par l’équation (I.16) (s étant la variable de Laplace avec s = jω pour les

composants localisés. Pour les composants distribués, on utilise la transformation

de Richards t = jΩ = jtan(ωτ)).















































e11(s) = h(s)
g(s)

e21(s) = e12(s) = ± sk

g(s)

e22(s) = −(−1)k · h(−s)
g(s)

(I.16)
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Ces polynômes sont les paramètres S de l’égaliseur. On peut choisir la topologie de

l’égaliseur [43] :

☞ si k = 0, on obtient un passe-bas ;

☞ si 1 ≤ k ≤ n − 1, on obtient un passe-bande ;

☞ si k = n, on obtient un passe-haut ;

k étant le nombre de zéros de transmission et n est le nombre de composants passifs

dans l’égaliseur.

➁ trouver les racines de g(s) × g(−s) à partie réelle strictement négative et former le

polynôme g(s) = g0 + g1s + ... + gnsn (voir équation (I.17)) ;



























































































































g(s) × g(−s) = h(s) × h(−s) + s2k = G0 + G2s
2 + ... + Gnsn

G0 = h2
0

G1 = h2
1 + 2h2 × h0

Gl = h2
l + 2(h2l × h0 +

l
∑

j=2
hj−1 × h2i−j+1)

Gk = Gl|l=k + 1

Gn = h2
n

(I.17)

➂ calculer le gain transducique pour chacun des égaliseurs à partir des polynômes

e11(s), e21(s) et e22(s) trouvés précédemment (équation (I.18)). Les différentes étapes

de conception des égaliseurs de l’amplificateur multi-étages large bande sont données

dans la Figure I.21 (Tk−1 est le gain transducique des k − 1 premiers étages avec

une impédance de fermeture réelle normalisée à 1 Ω. eijk
sont les paramètres S

normalisés du kème égaliseur. SGk
sont les coefficients de réflexion mesurés au port

Gk côté gauche. ê22k
et Slk sont les coefficients de réflexion mesurés au port Lk

respectivement côté gauche et droit. Sijk
sont les paramètres S normalisés du kème

transistor. k + 1 représente le dernier égaliseur) ;

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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Figure I.21: Étapes de conception des égaliseurs d’un amplificateur large bande
utilisant la méthode des "fréquences réelles simplifiée" [9]























































































































































Tk(ω) = Tk−1 ×
[

|e21k
|2×|l21k

|2

|1−e11k
×SGk

|2×|1−ê22k
×Slk

|2

]

= Tk−1 × EK(ω2), k ≥ 1

T1(ω) = (1 − |SG1|2) ×
[

|e21|2×|l21|2

|1−e11×SG|2×|1−ê22×SL|2

]

l21k
= S21k

, l21 = 1 − |SL|2, |l21k+1
|2 = 1 − |SL|2

Slk = S11k
, Slk+1

= SL = ZL−1
ZL+1

ê22k
= e22k

+
e2

21k
×SGk

1−SGk
×e11k

SGk
= S22k−1

+
S12k−1

×S21k−1
×ê22k−1

1−S11k−1
×ê22k−1

, SG1 = ZG−1
ZG+1

T (ω) = (T1 × T2 × ... × Tk) × Ek+1(ω)

(I.18)
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➃ optimiser le taux d’erreur e grâce à l’équation (I.19) (déjà montrée dans l’équation

(I.15), m correspond au nombre de fréquences échantillonnées, T0k
est le niveau du

gain plat désiré à l’étage k et T0 est le niveau du gain plat désiré lorsqu’on ajoute

l’égaliseur de sortie).























































e =
m
∑

k=1

[

T (ωk) − T0

]2

T0k
= min

{

Tk−1 ×
|S21k

|2

1−|S11k
|2

}

T0 = min{Tk} ×
{

1
1−|S22k

|2

}

(I.19)
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Figure I.22: Exemple d’un amplificateur faible bruit large bande à trois étages utilisant
la méthode des "fréquences réelles" simplifiée [9]
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Cette synthèse a été appliquée, via une simulation sous ADS avec les valeurs de com-

posants et les paramètres S des transistors présents dans la publication [9], pour un am-

plificateur à trois étages fonctionnant de 11.7 GHz à 12.2 GHz. L’amplificateur complet

et les résultats sont mentionnés dans la Figure I.22. Tous les égaliseurs possèdent deux

composants et une topologie passe-bas. Les transistors utilisés sont des Mitsubishi FETs,

utilisant le boîtier MGF-2124. Les étapes 1 à 4 correspondent respectivement aux circuits

(a), (b), (c) et (d) donnés dans la Figure I.21. On observe que la platitude du gain est

respectée avec un niveau maximal du gain à la fréquence centrale de la bande utile.

La rapidité de convergence a été améliorée grâce à la création de la méthode des

"fréquences réelles" simplifiée et rapide (Fast Simplified Real Frequency Technique [44]).

Par contre, plusieurs inconvénients sont à noter :

☞ aucune contre-réaction exercée sur les transistors, ce qui peut engendrer des pro-

blèmes de stabilité pour chacun des étages et pour l’amplificateur global ;

☞ l’optimisation en bruit n’est pas considérée ;

☞ les adaptations en entrée et en sortie ne sont pas forcément optimales ;

☞ l’adaptation se fait à partir des paramètres S mesurés des transistors seuls. Les accès

de polarisation et les réseaux de contre-réaction ne sont pas pris en compte.

Afin de réaliser une conception multicritères ayant pour objectif l’adaptation entrée /

sortie et le facteur de bruit minimum, d’autres travaux ont été réalisés [45]. La fonction

permettant de trouver le compromis entre la valeur du gain, sa platitude, les adaptations

entrée-sortie ainsi que le niveau de bruit est donnée dans l’équation (I.20) (Ek correspond

à la fonction objective pour l’égaliseur k. m est le nombre de fréquences échantillonnées.

W1, W2, W3 et W4 sont les coefficients donnés respectivement pour le gain, l’adaptation

en entrée, l’adaptation en sortie et le facteur de bruit. T0k
, Rin0k

, Rout0k
et F0k

sont les

niveaux désirés pour chacune des caractéristiques précédentes).

E2
k =

m
∑

j=1

{

W1 ·
(

Tk(ωj)

T0k

− 1
)2

+ W2 ·
(

Rink
(ωj)

Rin0k

− 1
)2

+W3 ·
(

Routk
(ωj)

Rout0k

− 1
)2

+ W4 ·
(

Fk(ωj)

F0k

− 1
)2}

(I.20)

Les problèmes de stabilité ont été résolus grâce aux travaux de Jung et Chiu [46].
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6.2 Techniques de conception des réseaux d’adaptation pour un

amplificateur faible bruit

Ces techniques de conception sont listées dans [21] et permettent l’utilisation de n’im-

porte quel modèle de composants passifs. Une comparaison des performances est donnée

dans le Tableau I.5 :

☞ Classical Noise Matching (CNM). Elle consiste à adapter le transistor à l’impédance

optimale en bruit Zopt afin d’obtenir le plus faible niveau de bruit possible. Seule-

ment, il peut y avoir une désadaptation importante entre Zopt et Z∗

in (impédance

permettant d’avoir le gain maximum) ;

☞ Simultaneous Noise and Input Matching (SNIM). Elle consiste à rapprocher les lieux

d’impédances optimales en bruit et en gain afin d’adapter simultanément l’entrée du

transistor au gain maximal et au bruit minimal. La contre-réaction parallèle permet

d’augmenter la bande passante et d’améliorer l’adaptation en entrée et en sortie. La

contre-réaction série permet de ne pas dégrader le facteur de bruit ;

☞ Power-Constrained Noise Optimization (PCNO). Elle consiste à fixer un courant

de drain (puissance fixée), un niveau d’adaptation en entrée correct et à choisir le

transistor possédant le facteur de bruit le plus faible possible. Ce facteur de bruit

n’est pas le minimum atteignable à cause de la désadaptation entre Zopt et Z∗

in et/ou

de la valeur des composants de contre-réaction qui augmentent le facteur de bruit

minimum atteignable ;

☞ Power-Constrained Simultaneous Noise and Input Matching (PCSNIM). Elle consiste

à choisir la tension VGS permettant d’avoir le facteur de bruit minimum. Puis de

choisir la largeur de grille permettant d’obtenir la puissance désirée. Enfin, on choi-

sit la valeur de la capacité CGS et de l’inductance de dégénérescence pour avoir une

adaptation simultanée en entrée et en bruit.

Paramètres CNM SNIM PCNO PCSNIM

Puissance à

spécifier
oui

oui, plutôt à

haute

puissance

oui oui

Adaptation

en entrée
non oui oui oui

NF = NFmin oui oui non oui

Tableau I.5: Résumé des performances des techniques de conception pour l’amplificateur
faible bruit [21]
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Une fois que les topologies et les valeurs des composants passifs ont été choisies pour

chacun des réseaux d’adaptation, il est généralement indispensable de réaliser une opti-

misation des performances globales de l’amplificateur à plusieurs étages.

7 Optimisation globale et sensibilité de l’amplifica-

teur

Classiquement, la conception des réseaux d’adaptation est faite de façon successive,

comme le montre la Figure I.23 :

Figure I.23: Étapes de conception des circuits d’adaptation pour un amplificateur à
plusieurs étages
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☞ l’adaptation en entrée est tout d’abord réalisée car c’est la plus cruciale pour le

niveau de bruit global. L’une des techniques présentées précédemment peut être

utilisée pour dimensionner correctement le réseau d’entrée. En sortie du premier

étage, on ne connaît pas l’impédance optimale à présenter à la charge : même si

on a choisi les autres transistors et polarisations ainsi que leurs réseaux de contre-

réaction, les impédances ramenées par les réseaux d’adaptation inter-étages 1 et 2

et par le réseau de sortie sont inconnues. Du coup, l’impédance présentée à la charge

du premier étage est Zref2 (classiquement 50 Ω) ;

☞ connaissant le réseau d’adaptation en entrée et le premier étage, on peut donc dimen-

sionner le réseau d’adaptation inter-étages 1. Même conclusion que précédemment,

on ne connaît pas les impédances ramenées par le réseau d’adaptation inter-étages

2, le troisième étage et le réseau d’adaptation de sortie ;

☞ connaissant le réseau d’adaptation en entrée, le premier étage, le réseau d’adaptation

inter-étages 1 et le deuxième étage, on peut donc dimensionner le réseau d’adap-

tation inter-étages 2. Même conclusion que précédemment, on ne connaît pas les

impédances ramenées par le troisième étage et le réseau d’adaptation de sortie ;

☞ le réseau d’adaptation de sortie est facilement réalisable car il est quasiment insen-

sible par rapport au facteur de bruit global. De plus, l’impédance de référence Zref2

est connue.
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Figure I.24: Sensibilité des paramètres S (après 100 itérations) d’un amplificateur
faible bruit équilibré en bande X utilisant la technologie GMIC [10]
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Cette méthode de conception des réseaux d’adaptation, de façon successive, n’est pas

optimale du fait que les impédances présentées à la sortie des étages (excepté pour le réseau

de sortie) ne sont pas connues. Une optimisation des performances pour les coefficients

de réflexion en entrée et en sortie de l’amplificateur faible bruit est indispensable.

La conséquence est que les autres performances de l’amplificateur sont affectées, no-

tamment les niveaux de bruit et de gain. Une optimisation globale des performances de

l’amplificateur est donc nécessaire. Toutes les valeurs des composants passifs peuvent être

optimisées, via un algorithme de type gradient ou génétique.

Une fois que les valeurs optimales des composants passifs ont été trouvées, on peut

appliquer les tolérances de fabrication afin d’évaluer la sensibilité de l’amplificateur. Un

exemple est donné dans la Figure I.24 : pour un fonctionnement optimal, il faut que quelles

que soient les modifications de dimensions géométriques ou de propriétés des matériaux

dûes à la fabrication, les performances de l’amplificateur respectent le cahier des charges

(illustré par des peignes). La courbe en bleu foncé correspond aux performances initiales

tandis que les courbes plus claires correspondent à des variations de process. Ces simula-

tions statistiques peuvent être aussi bien réalisées à partir de la simulation électrique ou

électromagnétique du dessin de la puce.

L’étape suivante va consister à réaliser l’implémentation de cet amplificateur sur la

puce. Sachant que son prix est proportionnel à sa surface, on cherche à fabriquer le

circuit qui soit le plus petit possible tout en conservant des performances électriques et

électromagnétiques convenables. Cette étape est certainement la plus chronophage car il

faut réaliser un compromis entre les performances de l’amplificateur (qui sont différentes

avec l’optimisation de la surface de la puce) et les couplages possibles entre les composants.

Ce dernier phénomène est de plus en plus important avec la montée en fréquences.
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8 Dessin de la puce

Le schéma électrique de l’amplificateur est souvent représenté par des composants

actifs et passifs reliés avec des fils. Malheureusement, ce n’est plus le cas lors de l’im-

plémentation : il faut prendre en compte les lignes de transmission qui font office de

connexion et les discontinuités (jonction en T et en croix, lignes de transmission coniques

etc), entraînant des perturbations dans le fonctionnement du circuit. La figure I.25 illustre

cette contrainte.

Une simulation électromagnétique de la puce est indispensable pour montrer l’influence

des différents niveaux de métaux du substrat et du placement des composants. Pour

cela, le logiciel de CAO ADS MOMENTUM utilise la méthode des moments [47] : elle

consiste à résoudre numériquement les équations de Maxwell pour des structures planaires

imbriquées dans des substrats diélectrique multicouches.

Figure I.25: Exemple d’un dessin de puce d’un amplificateur faible bruit fonctionnant
en bande K [11]

Plus le maillage (c’est-à-dire la discrétisation permettant le calcul des équations de

Maxwell) est important, plus le temps de calcul est long. De plus, il faut réaliser des

simulations large bande afin d’analyser la stabilité de l’amplificateur quelle que soit la

fréquence et utiliser des ports en entrée et en sortie de l’amplificateur et sur chaque plot

d’accès de grille et de drain.

Une fois que le dessin optimal de la puce est obtenu, il faut respecter les contraintes de

dessin imposées par le fondeur (repères pour l’alignement des masques, espace minimum

entre le bord de la puce et les pads etc).
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9 Conclusion

Nous avons vu dans ce chapitre que le choix de la technologie était primordial pour

concevoir un amplificateur faible bruit MMIC et que l’Arséniure de Gallium présentait

un bon compromis notamment entre un niveau de gain élevé et un niveau de bruit faible.

Une conception classique se fait le plus souvent par une optimisation des valeurs des

composants passifs pour atteindre les performances issues du cahier des charges.

Une méthode de synthèse a été présentée, la méthode des "fréquences réelles", mais

elle n’est pas suffisante à cause de l’utilisation des modèles sans pertes des composants

passifs. Il est donc nécessaire de créer une nouvelle méthode de synthèse et de conception

qui soit plus rapide et plus performante pour la conception des amplificateurs faible bruit

MMIC. Cette nouvelle méthode aura trois objectifs principaux :

☞ prendre en compte les modèles à pertes des composants passifs, les lignes de connexion

et les discontinuités ;

☞ réaliser rapidement un amplificateur faible bruit respectant la plupart des spécifi-

cations demandées (sans contrainte de surface de puce consommée dans un premier

temps) ;

☞ combiner la fonction amplification et filtrage.

C’est ce qui va être présenté dans le chapitre suivant.
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1 Introduction : Challenges à relever pour la concep-

tion de circuits faible bruit MMIC

L’objet de cette thèse est de développer une méthodologie de synthèse agile permettant

d’intégrer directement les pertes des passifs intégrés et de satisfaire à des cahier des charges

complexes (nouvelles bandes de fréquences, combinaison de fonctions) lors de la conception

d’un amplificateur faible bruit.

Les circuits RF et micro-ondes en technologie MMIC sont devenus indispensables pour

des fréquences d’utilisation de plus en plus élevées et des bandes passantes de plus en plus

grandes. Sachant que le coût de fabrication est proportionnel à la surface de la puce,

l’un des challenges est de concevoir et fabriquer des circuits qui soient les plus compacts

possibles.

Nous allons montrer que la nouvelle méthode de synthèse et de conception d’un circuit

faible bruit MMIC doit être basée sur des modèles de composants passifs à pertes et

que, cette méthode présente aussi l’avantage de pouvoir prendre en compte des cahier

des charges complexes nécessitant de combiner des fonctions hyperfréquences telles que

l’amplification et le filtrage.

1.1 Prendre en compte les modèles à pertes des composants

réactifs

Les composants passifs (inductances, capacités, résistances et lignes de transmission)

se retrouvent principalement dans les réseaux de contre-réaction, les réseaux d’adaptation

ainsi que dans les filtres. La plupart des méthodes de synthèse et de conception sont basées

sur l’utilisation de composants passifs idéaux, c’est-à-dire sans pertes.

On a vu dans le chapitre I l’exemple de la méthode des "fréquences réelles simplifiée".

Les travaux de recherche qui traitent de cette méthode s’appliquent principalement à deux

circuits : les amplificateurs de puissance ([48], [49]) et les antennes ([50], [51], [52], [53],

[54]).

Les travaux de Zhu [55] ont démontré que l’ajout de pertes dans la synthèse était

possible, à condition que le passage entre un égaliseur sans pertes et à pertes soit ap-

plicable. Cette théorie fut présentée par Darlington [56] : si chaque élément d’un réseau

(sans pertes ou à pertes) nommé N , produit une impédance proportionnelle à Z1 ou Z2

(avec Zi = ri · Z1 ou Zi = ri · Z2, ri positif), alors l’impédance du réseau est de la forme

Z = Z2 · f(Z1

Z2
), f(Z1

Z2
) étant une fonction rationnelle dépendante de Z1

Z2
. Le circuit N ,

à cette condition, peut être ramené à un circuit M sans pertes via l’équation (II.1). La

transformation inverse est donnée quant à elle par l’équation (II.2). Z̃l = Ω est l’impé-

dance équivalente de l’inductance, Z̃c = 1
Ω

est l’impédance équivalente de la capacité et
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Ω =
√

Z1

Z2
est la fréquence angulaire complexe équivalente.

Z̃ =
Z√

Z1 · Z2

= Z̃c · f(
Z̃l

Z̃c

) (II.1)

Z = Z̃ ·
√

Z1 · Z2 = Z2 · f(
Z1

Z2

) (II.2)

Si la théorie présentée ci-dessus n’est pas applicable, alors, à notre connaissance, il

n’existe pas de méthode valable quels que soient les modèles à pertes utilisés pour les

composants passifs. Or, pour la conception de circuits MMIC, il est indispensable d’utiliser

les modèles de composant (actifs et passifs) des fondeurs.

Nous allons faire une comparaison fréquentielle de ces modèles de composants passifs

avec les modèles idéaux.

1.1.1 Limites des modèles idéaux pour les composants passifs MMIC

Une comparaison de l’impédance d’entrée (en module et en phase, avec des impédances

de fermeture de 50 Ω) des composants passifs (inductance, capacité et résistance) entre

les modèles idéaux et les modèles de la société UMS (United Monolithic Semiconductors),

technologie Arséniure de Gallium (AsGa) PH15, a été effectuée. Les modèles des com-

posants passifs sont les mêmes pour les technologies UMS PH25 et PH15. Les résultats

de simulation sont montrés dans la Figure II.1 (DK est l’acronyme de Design Kit, la

bibliothèque de modèles de composants actifs et passifs de la technologie, provenant du

fondeur).

On constate que les modèles à pertes de l’inductance et de la résistance peuvent être

approximés par leur modèle idéal uniquement à basses fréquences. Pour ce qui est du

modèle de la capacité, c’est le contraire : on observe un écart important en amplitude

pour ces fréquences. Une étude plus complète sur les modèles à pertes de l’inductance et

sur son comportement fréquentiel sera réalisée par la suite.
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Figure II.1: Comparaison des réponses fréquentielles en module (à gauche) et en phase
(à droite) de l’impédance d’entrée de l’inductance, de la capacité et de la résistance

idéales et des modèles UMS AsGa PH15 et PH25, chargées par une impédance de 50 Ω
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1.1.2 Modélisation des pertes dans les composants passifs MMIC

Un bref état de l’art sur les modèles à pertes existant pour les inductances planaires,

les capacités MIM (Métal-Isolant-Métal) et les résistances MMIC a été effectué :

☞ concernant les inductances planaires, les principaux modèles classiques sont donnés

dans [57]. Les plus utilisés dans la littérature sont montrés dans la Figure II.2. Le

circuit (a) fut le premier modèle à être créé pour les inductances spirales sur substrat

silicium par Nguyen et Meyer en 1990 [58] (Ls correspond à la valeur de l’inductance

sans pertes. Rs représente les pertes liées au conducteur. Cp et Rp sont associées

aux pertes du substrat).

Ls Rs

Cp

Rp

Cp

Rp

Ls Rs

Cox Cox

Cf

RsiCsi RsiCsi

(a)

Ls Rs

Cp Cp

Cf

(b) (c)

Figure II.2: Principaux modèles utilisés pour l’inductance planaire

Ce modèle a été amélioré afin de prendre en compte l’effet de l’oxyde et le côté

tridimensionnelle de l’inductance planaire (circuit (b) [59], Cox est la capacité repré-

sentant l’oxyde entre l’inductance spirale et le substrat silicium. CSi et RSi reflètent

les pertes liées au substrat. Cf correspond au couplage dû au croisement entre les

spirales adjacentes ainsi qu’au chevauchement entre la spirale et le changement de

niveau de métal).

Le circuit (c) est couramment utilisé en technologie Arséniure de Gallium (AsGa)

[60]. Les résistances en parallèle ont été enlevées car les pertes liées au substrat

AsGa sont moins importantes comparées à celles du silicium (tangente de pertes

plus faible).

Les pertes associées à l’inductance proviennent principalement du conducteur, du di-

électrique et du substrat. Nous allons considérer une inductance spirale d’une valeur

de 6 nH, qui possède un modèle similaire à celui de la Figure II.2 (b). Nous allons

faire varier la fréquence d’utilisation et montrer l’influence de ses effets parasites sur

la valeur de l’inductance (voir Figure II.3).

On constate dans un premier temps que la valeur de l’inductance n’est pas constante

en fonction de la fréquence. La cause principale est que les capacités en parallèle
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Figure II.3: Variation de la valeur d’une inductance spirale en fonction de la fréquence
[12]

dans le modèle ne sont plus négligeables à haute fréquences. Dans un deuxième

temps, on remarque trois plages de fréquences avec des comportements différents :

■ "Region I" correspond à une augmentation lente de la valeur de l’inductance

(passant de 6 nH à 7 nH de 0.5 GHz à 3 GHz) ;

■ "Region II" montre une variation plus rapide de la valeur de l’inductance et à

une certaine fréquence (ici 5 GHz), la pente de la courbe devient négative. Le

composant possède une fréquence de résonance (ici 7 GHz), qui correspond au

passage d’un comportement inductif vers un comportement capacitif ;

■ "Region III" (à partir d’une fréquence supérieure à 10 GHz) est la plage de

fréquences pour laquelle le composant ne doit pas être utilisé car on est très loin

de la fréquence de résonance et le comportement de l’inductance est capacitif ;

☞ concernant les capacités MIM, beaucoup de modèles, plus ou moins complexes, ont

été développés. Nous en avons choisi quatre qui sont assez différents (voir Figure

II.4).

Le circuit (a) est le plus simple [61]. C et G représentent les pertes diélectriques. R est

la résistance de surface de l’armature inférieure. L correspond aux interconnexions.

L’armature du bas est située côté gauche du circuit et celle du haut côté droit. Un

autre modèle plus complexe, principalement utilisé avec la technologie AsGa, est

illustré en (b) [62]. Enfin, deux autres modèles plus détaillés sont illustrés en (c) et

Page 42



Chapitre 2 - Nouvelle méthode de synthèse et de conception pour les amplificateurs
faible bruit filtrants MMIC

Ls Rs

Cp Cp

C

Ls Rs

Rskin

Lskin

Cox

RsiCsi

LfeedC La

Ca

Ra
Lc

RbCbRbCb

Rc

(a)

(c) (d)

(b)

LR

G

C

Figure II.4: Principaux modèles utilisés pour la capacité MIM

(d) :

■ le premier, démontré plus récemment, a été réalisé à partir de simulations

électromagnétiques en trois dimensions [63]. L’effet de peau (phénomène élec-

tromagnétique qui produit une circulation du courant uniquement à la surface

du conducteur à haute fréquences) est représenté par les composants Rskin et

Lskin. Lfeed correspond à la ligne d’accès vers l’armature du bas ;

■ le deuxième, le plus complexe des quatre modèles, a été vérifié pour plusieurs

tailles et jusqu’à 40 GHz, à partir des résultats de mesure et d’une optimisation

gradient sous ADS [64]. La nouveauté dans ce modèle est l’ajout de l’inductance

La qui quantifie les pertes causées par le pont à air entre la ligne d’accès et

l’armature du haut ;

☞ concernant les résistances, deux modèles assez simples sont proposés dans la litté-

rature et montrés dans la Figure II.5. Le circuit (a) est utilisé pour les résistances

fabriquées avec du Nichrome (NiCr) ou du Nitrure de Tantale (TaN) [65] (L corres-

pond aux pertes dans les interconnexions et C traduit le couplage entre les contacts

et la couche fine de métal). Le circuit (b) [66] ressemble au modèle de l’inductance

de la Figure II.2 (c) et prend en compte les effets du substrat.

En résumé, quel que soit le composant MMIC, son modèle à pertes possèdent des effets

parasites (produits par les conducteurs, le diélectrique et le substrat) qu’il faut prendre

en compte pour toutes les fréquences d’utilisation. Le modèle d’une inductance planaire

MMIC ne peut pas être limité à une inductance idéale ou à une inductance avec facteur

de qualité (résistance et inductance idéales en série) à haute fréquence : à partir de sa
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L R

C

(b)

L R

C C

(a)

Figure II.5: Principaux modèles utilisés pour la résistance MMIC

fréquence de résonance, le composant possède un comportement capacitif.

On voit la nécessité d’utiliser les modèles du fondeur pour qu’une méthode de synthèse

et de conception soit efficace.

Dans la partie suivante, nous allons montrer que l’on peut aller encore plus loin dans

l’amélioration des performances et dans l’intégration, en faisant de la co-conception. Au

lieu de concevoir les circuits séparément, on peut intégrer dans les spécifications d’un

élément de la chaîne de réception des contraintes habituellement reportées sur d’autres

étages. On peut ainsi envisager de tenir des cahiers des charges plus exigeants ou gagner

en compacité sur la taille de la chaîne globale.
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1.2 Combiner plusieurs fonctions sur le même substrat : la co-

conception

Une conception conjointe de plusieurs fonctions permet de gagner en performances et

en intégration, c’est ce qui a été démontré dans les travaux de Li [13], qui portent sur

la co-conception d’un amplificateur faible bruit et d’un filtre passe-bande. Deux circuits

ont été fabriqués pour pouvoir comparer les performances entre la conception classique

séparée et la co-conception. Les circuits fabriqués et les mesures des paramètres S sont

donnés dans la Figure II.6. Ces dernières montrent que le gain de l’amplificateur passe

de 14 dB à 15 dB et que le facteur de bruit décroît passe de 4 dB à 3.9 dB avec la co-

conception. Même remarque pour le point de compression : la puissance en entrée passe de

-15 dBm à -13 dBm. De plus, le gabarit filtrant et l’adaptation en sortie ont été amélioré.

Figure II.6: Comparaison des performances de l’amplificateur faible bruit et du filtre
passe-bande conçus séparément (a) et conçus conjointement (b) [13]
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Dans cette thèse, nous allons nous concentrer sur la combinaison des fonctions filtrage

et amplification. Les principaux avantages de la co-conception, par rapport à une concep-

tion séparée des circuits, est de réduire la taille du dispositif, le nombre de circuits, le prix

et les pertes, d’avoir un meilleur rendement, un poids réduit et une meilleure intégration

[67]. Si on se focalise sur les télécommunications spatiales, ces avantages sont extrême-

ment importants car le prix d’un satellite est proportionnel à son poids. Les services et

le nombre d’utilisateurs continuant à augmenter, cela entraîne une augmentation de la

puissance électrique des satellites (PDC > 12 kW ) [7].
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2 Une synthèse à base d’éléments non-idéaux : les

filtres à pertes

Hunter a été le premièr à introduire les synthèses de filtre à pertes en 2001 [68]. Au

départ, une pré-distorsion classique était mise en place avec des résonateurs à facteur

de qualité constants, afin d’obtenir une réponse en transmission correcte (voir équation

(II.3), S ′

21 est le paramètre de transmission à pertes, S21 est le paramètre de transmission

idéal, p est la variable de Laplace et α est relié au facteur de qualité du filtre). Pour

simplifier la synthèse, le filtre est considéré symétrique.

S ′

21(p) = S21(p + α) (II.3)

Figure II.7: Filtre à pertes avec facteur d’atténuation

Cette méthode présente un inconvénient : celui de dégrader la réflexion avec le réso-

nateur central considéré sans pertes (voir Figure II.7).
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Cette technique fut améliorée [69] en rajoutant une paire pôle-zéro dans la fonction

de transfert à pertes (voir équation (II.4)), K est le facteur d’atténuation constant avec

K < 1), σ correspond au décalage uniforme des pôles et des zéros dans le plan complexe.

Les pertes peuvent être incluses dans le résonateur central grâce à l’ajout d’un couplage

en parallèle (voir Figure II.8 (a)).

S ′

21(p) = K.S21

(

p − σ

p + σ

)

(II.4)

En raison de l’ordre du filtre qui peut être élevé et de la complexité mathématique,

l’équation (II.4) est simplifiable par optimisation afin de n’ajouter que le zéro de trans-

mission (voir équation (II.5)).

S ′

21(p) = K.S21.(p − σ) (II.5)

Par conséquent, on peut enlever l’inductance dans la Figure II.8 (b). Les performances

demeurent quasiment inchangées, seule la sélectivité du filtre est légèrement dégradée. On

peut en déduire que si on répartit les pertes dans chacun des résonateurs et que l’on réalise

des couplages résistifs, on peut améliorer les paramètres en réflexion.

Figure II.8: Filtre à pertes avec un couplage résonant (a) et avec un couplage
non-résonant (b)
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Une autre procédure, détaillée dans [14], consiste à synthétiser un filtre à partir des

fonctions de transfert polynomiales de la transmission et de la réflexion (voir équation

(II.6), S11(ω) et S21(ω) sont exprimés à l’aide d’un rapport de deux polynômes de degré

N , ǫ correspond au niveau de platitude de la transmission, RL est le niveau de réflexion en

décibel et P (p) contient la fonction polynomiale des zéros de transmission). Cette méthode

de synthèse permet d’extraire la matrice de couplage du filtre. Ces couplages peuvent être

idéaux (partie imaginaire nulle) ou à pertes (partie imaginaire non nulle). Un exemple est

donné dans la Figure II.9 avec la matrice de couplage d’un filtre d’ordre 7. De nombreux

logiciels commerciaux ont été créés, permettant de trouver la matrice de couplage à partir

des spécifications (nature du filtre, fréquence centrale, nombre et fréquences des pôles et

des zéros de transmission, niveau de transmission, platitude, facteur de qualité) comme

"Filter & Coupling Matrix Synthesis Software" de Guided Wave Technology, les outils

"WiComm" (Mician GmbH) ou bien l’outil français "Presto-HF" de l’INRIA.































S11(ω) = F (ω)
E(ω)

S21(ω) = P (ω)
ǫ×E(ω)

ǫ = 1
√

10
RL
10 −1

× P (ω)
F (ω)

∣

∣

∣

∣

ω=1

(II.6)

Figure II.9: Synthèse de la matrice de couplage d’un filtre d’ordre 7 [14]
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Une comparaison fréquentielle de la dégradation du facteur de qualité du filtre dans

une synthèse sans pertes et dans une synthèse à pertes est montrée dans la Figure II.10.

Les avantages et les inconvénients de chacune des méthodes sont listés dans le Tableau

II.1.

Figure II.10: Comparaison fréquentielle des réponses en transmission et en réflexion
d’un filtre en fonction de son facteur de qualité avec une synthèse sans pertes (gauche)

et une synthèse à pertes (droite) [15]

Q ց
synthèse

sans pertes à pertes

avantages ∅

☞ platitude améliorée

☞ réjection hors bande
meilleure

☞ zéros de transmission
plus distincts

☞ réflexion améliorée

inconvénients

☞ pertes insertion dégra-
dées

☞ platitude dégradée

☞ réjection hors bande al-
térée

☞ zéros de transmission
moins distincts

☞ réflexion dégradée

☞ pertes insertion dégra-
dées

Tableau II.1: Avantages et inconvénients de la diminution du facteur de qualité d’un
filtre dans une synthèses sans pertes et à pertes
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On peut remarquer que la méthode de synthèse pour les filtres à pertes présente un

avantage majeur : celui d’améliorer les performances globales du filtre en rajoutant des

pertes dans les résonateurs. D’autres techniques que l’ajout de couplages résistifs ont été

employées dans la littérature : l’utilisation de résonateurs à facteur de qualité hétérogènes

[70], des réseaux transversaux à facteur de qualité hétérogènes ([69], [71]) et des structures

redondantes à pertes [72].

Nous nous sommes inspirés de cette méthode afin d’inclure les modèles à pertes des

composants passifs MMIC, les lignes de connexion et les discontinuités liées à la mise en

parallèle : une nouvelle méthode de synthèse combinant amplification et filtrage va être

présentée.
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3 Nouvelle méthode de synthèse et de conception

La Figure II.11 décrit les différents blocs de l’amplificateur faible bruit filtrant. Il

reprend de manière arbitraire la topologie à trois étages introduite dans le chapitre pré-

cédent. Cette architecture permet également de mieux répartir les contraintes de filtrage

(quatre réseaux d’adaptation). Le premier réseau d’adaptation inter-étages, le deuxième

réseau d’adaptation inter-étages et le réseau d’adaptation de sortie possèdent respecti-

vement des comportements passe-haut, passe-bas et passe-bande. Le choix de cet ordre

sera justifié lors de la présentation de la méthode de synthèse des réseaux d’adaptation

filtrants. Dans la suite de ce mémoire, Zref1 et Zref2 correspondent à 50Ω pour que les

mesures soient plus faciles à réaliser. Cependant, ces impédances de fermeture peuvent

être complexes.

Figure II.11: Schéma simplifié des amplificateurs faible bruit filtrants conçus
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La Figure II.12 montre les différentes étapes de la nouvelle méthode de synthèse et

de conception. Elles seront expliquées dans l’ordre chronologique. L’avantage principal

est de concevoir un amplificateur faible bruit filtrant au premier ordre (c’est-à-dire sans

contrainte de surface de puce), avec des performances répondant globalement aux spéci-

fications, en moins d’une journée. Le temps passé dans l’étape d’optimisation de la taille

occupée par le circuit n’est pas pris en compte dans cette durée indicative.

Les différentes étapes de conception sont réalisées de façon successive. Comme montré

dans la Figure II.12, trois outils sont utilisés pour la mettre en œuvre :

☞ le logiciel KESIGHT ADS avec la programmation en langage AEL (Application

Extension Language) pour la polarisation et le choix des transistors ainsi que pour

le dimensionnement des réseaux de contre-réaction. L’optimisation des performances

globales est également réalisée avec cet outil ;

Figure II.12: Organigramme de la méthode de synthèse et de conception.
Circuits réalisés sous Scilab (bleu), sous ADS (vert) et sous Maple (violet)
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☞ le logiciel Scilab pour le dimensionnement des accès de polarisation de grille et de

drain ainsi que du réseau d’adaptation en entrée ;

☞ le logiciel Maple pour la méthode de synthèse combinant adaptation et filtrage.

Connaissant la bande de fréquences utile et les modèles de composants passifs associés

à la technologie de fabrication, on est capable de réaliser les accès de polarisation de

grille et de drain de chacun des transistors. C’est le point de départ de cette méthode de

synthèse et de conception.

3.1 Conception des accès de polarisation de grille et de drain

L’idée est de concevoir une architecture présentant un circuit ouvert dans la bande

utile et un court-circuit en dehors de cette bande. Le dimensionnement correct de ces

circuits est déterminant pour polariser les transistors. Elle est réalisée avant le choix du

transistor et des réseaux de contre-réaction afin de prendre en compte les pertes liées aux

accès.

Figure II.13: Étapes de conception des accès de polarisation de grille et de drain

Les étapes de conception de ces accès ainsi que les circuits complets sont mentionnés

dans la Figure II.13. Les résultats obtenus pour les accès de polarisation d’un amplificateur

faible bruit filtrant en bande Ku sont donnés dans la Figure II.14. Une procédure sous

Scilab a été créée pour obtenir les valeurs optimales des composants passifs (inductance,

capacités et résistance), incluant leurs modèles. Les lignes de connexion possèdent une

longueur et une largeur fixées par l’utilisateur :
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Figure II.14: Simulation du module de l’impédance d’entrée pour les différentes étapes
de conception des accès de polarisation de grille et de drain pour un fonctionnement en

bande Ku (12.75 GHz-14.8 GHz)

☞ elles doivent être relativement longues pour éviter le couplage entre les composants

passifs.

☞ elle doivent être relativement larges pour que le facteur de bruit soit peu dégradé.

Malheureusement, pour les filières UMS PH25, PH15 et PH10, la largeur maximale

de la sortie de la capacité est de 20 µm. Afin de ne pas rajouter de discontinuités

dans la méthode de synthèse, qui la rendrait plus complexe à mettre en oeuvre, les

largeurs des lignes ont été fixées à 20 µm.

Une fois que les dimensions des lignes de connexion et des lignes en T sont fixées, on

utilise leurs paramètres S, Y (admittance) ou Z (impédance) dans le programme, afin de

dimensionner de façon analytique le circuit complet. L’inductance L, qui permet de réaliser

le circuit ouvert dans la bande utile, peut être remplacée par une ligne de transmission.

Dans le cas de l’accès de polarisation de grille, le circuit décrit précédemment peut être

remplacé par une résistance de forte valeur (voir équation (II.7), Rs étant la résistance

série de la source de bruit) avec ses lignes de connexion.

NFRparallèle
= 10 log(1 +

Rs

Rparallèle

) (II.7)
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L’accès de polarisation de grille est dimensionnée de façon à ce que le pad DC de la

grille soit à la même hauteur que le pad DC du drain. Cette solution n’a finalement pas

été retenue car les degrés de liberté sont réduits (un au lieu de trois, qui correspond au

nombre de composants passifs, C1 doit rester fixe) pour optimiser la platitude du gain de

l’amplificateur lors de l’étape finale de conception (optimisation des performances globales

et/ou optimisation de la surface de puce consommée).

Maintenant que les accès de polarisation de grille et de drain sont dimensionnés pour

chacun des transistors, il faut choisir les tailles des transistors, les tensions à appliquer

ainsi que les réseaux de contre-réaction pour chacun des étages.

3.2 Transistors et circuits de contre-réaction optimaux

La deuxième étape consiste à réutiliser la technique décrite dans le chapitre précédent

pour choisir les polarisations et le dimensionnement des transistors ainsi que des réseaux

de contre-réaction, en y apportant des modifications :

☞ les modèles à pertes des composants passifs sont inclus, y compris les lignes de

connexion et les discontinuités ;

☞ tout type de contre-réaction est simulé (série et/ou parallèle) ;

☞ une automatisation de la procédure est réalisée (lancement des simulations les unes

à la suite des autres, affichage de la solution optimale).

La procédure semi-automatique de dimensionnement des étages de l’amplificateur

(transistor+polarisation+contre-réactions) est donnée dans la Figure II.15. À partir des

spécifications de l’amplificateur complet, l’utilisateur doit entrer dans le programme écrit

en AEL (Application Extension Language) les niveaux d’adaptation, de gain maximal, de

stabilité (dans la bande utile et en dehors de la bande utile) et de tension d’alimentation

voulus pour chacun des étages. Un algorithme d’optimisation (généralement gradient ou

génétique) et des coefficients pour chacun des paramètres doivent être déterminés. Une

grande importance doit être apportée à la stabilité inconditionnelle (K > 1 et B > 0).

Les accès de polarisation de grille et de drain sont inclus dans les simulations. Tous les

réseaux de contre-réaction sont testés. L’optimiseur calcule un taux d’erreur. Le circuit

qui obtient le taux d’erreur le plus bas (idéalement égal à zéro) est le circuit optimal.

Les tailles des transistors, les accès de polarisation et les réseaux de contre-réactions

optimaux resteront constants dans le cadre de cette méthode de synthèse et de concep-

tion. L’étape suivante consiste à dimensionner les réseaux d’adaptation et à respecter les

contraintes de réjection de l’amplificateur faible bruit.
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Figure II.15: Flot de conception d’un étage de l’amplificateur
(transistor+polarisation+contre-réactions) réalisé en langage AEL sous ADS

3.3 Réseau d’adaptation en entrée et méthode de synthèse per-

mettant de combiner l’adaptation et le filtrage

Afin de respecter la contrainte importante du facteur de bruit, la première approche

consisterait à adapter les entrées de chacun des étages à l’impédance optimale en bruit

dans la bande utile. Cependant, comme on l’a vu dans le chapitre précédent, le coefficient

de réflexion en entrée pourrait être dégradé. Le choix a été fait de réaliser un compromis

sur les critères suivants pour le réseau d’adaptation en entrée :

☞ le niveau de bruit ramené par le circuit d’adaptation (voir équation (II.8)) ;

NFcircuitpassifT 0
= 10 log

(1 − |S22|
2

|S21|2

)

(II.8)

☞ une adaptation proche de l’impédance optimale en bruit ;
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☞ une adaptation permettant d’obtenir un niveau correct de réflexion en entrée (typi-

quement inférieur à -15 dB).

Concernant les autres réseaux d’adaptation (inter-étages 1 et 2 et de sortie pour un

amplificateur à trois étages), des topologies fitrantes (de type Chebychev) ont été intro-

duites avec des impédances de référence pouvant être complexes.

Sachant que la remontée en bruit est de moins en moins importante au fur et à mesure

que l’on se rapproche de la sortie de l’amplificateur (formule de Friis), le choix a été

fait d’utiliser une topologie passe-haut pour l’inter-étages 1, une topologie passe-bas pour

l’inter-étages 2 et une topologie passe-bande pour la sortie.

Figure II.16: Étapes de conception successives des réseaux d’adaptation pour
l’amplificateur faible bruit à trois étages
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Les différentes impédances à considérer pour la conception des réseaux d’adaptation

sont montrées dans la Figure II.16 :

➀ à partir des résultats obtenus précédemment, on relève les impédances optimales en

bruit Zopt1* (conjugué de Zopt), Zopt2* et Zopt3* dans la bande utile. Puis on

calcule le réseau d’adaptation en entrée avec Zref1 (entrée) et Zopt1* (sortie) ;

➁ une fois que le réseau d’adaptation en entrée est dimensionné, on relève l’impédance

Zsortie1, qui correspond à l’ensemble {réseau d’entrée + étage 1}. Puis on calcule

le passe-haut avec Zsortie1 (entrée) et Zopt2* (sortie) ;

➂ une fois que le passe-haut est dimensionné, on relève l’impédance Zsortie2, qui cor-

respond à l’ensemble {réseau d’entrée + étage 1 + passe-haut + étage2}. Puis on

calcule le passe-bas avec Zsortie2 (entrée) et Zopt3* (sortie). La capacité de liaison

fait partie du deuxième étage ;

➃ une fois que le passe-bas est dimensionné, on relève l’impédance Zsortie3, qui cor-

respond à l’ensemble {réseau d’entrée + étage 1 + passe-haut + étage2 + passe-bas

+ étage3}. Puis on calcule le passe-bande avec Zsortie3 (entrée) et Zref2 (sortie).

Nous allons maintenant définir l’approche menée pour le choix et le dimensionnement

de chacun des réseaux d’adaptation.

Figure II.17: Flot de conception du réseau d’adaptation en entrée de l’amplificateur
sous Scilab
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3.3.1 Conception du réseau d’adaptation en entrée

La procédure de conception du réseau d’adaptation en entrée de l’amplificateur est

donnée par la Figure II.17. Elle a été réalisée avec le logiciel Scilab. Comme à l’étape de

dimensionnement des étages, les modèles à pertes des composants passifs, les lignes de

connexion et les jonctions en T sont pris en compte. Il est nécessaire pour l’utilisateur

de réaliser une simulation préalable des paramètres Z des lignes, des paramètres S de la

jonction en T (avec une simulation électromagnétique) dans la bande utile et de fixer les

longueurs des lignes de connexion, de façon à limiter le couplage entre les composants

passifs.

Les impédances en entrée et en sortie du réseau d’adaptation (impédance optimale

en bruit) ainsi que les valeurs limites des composants passifs doivent être mentionnées.

L’algorithme d’optimisation qui a été choisi est celui de Nelder-Mead car il permet d’op-

timiser une fonction non linéaire dont les paramètres d’entrée sont bornés. La fonction

coût est représentée par l’équation (II.9). Elle calcule la somme des distances entre l’im-

pédance de sortie du réseau et l’impédance optimale en bruit pour chacune des fréquences

échantillonnées dans la bande utile. ǫ doit être le plus proche possible de zéro.

ǫ =
j

∑

i=1

√

[ℜ(Zsortie réseaui
) − ℜ(Zopti

)]2 + [ℑ(Zsortie réseaui
) − ℑ(Zopti

)]2 (II.9)

Ces calculs sont effectués sur les circuits dessinés dans les figures II.18 (en composants

localisés) et II.19 (en composants localisés et distribués). Il est nécessaire de bloquer le

signal DC provenant de l’accès de polarisation de grille et de drain. Ces circuits ont, par

conséquent, été choisis car ils comportent au moins une capacité série.

Trois critères sont à prendre en compte pour le choix de la topologie et des valeurs des

composants passifs :

☞ se rapprocher le plus possible de l’impédance optimale en bruit ;

☞ obtenir un niveau d’adaptation en entrée respectant la spécification (généralement

inférieur à -15 dB) ;

☞ s’assurer que l’impact de la remontée en bruit du premier étage causé par le réseau

soit limité.

Si aucune des topologies ne respectent en même temps ces trois conditions, alors

la priorité doit être donnée à l’adaptation optimale en bruit et à la remontée limitée du

niveau de bruit. Le niveau correct d’adaptation en entrée sera obtenu lors de l’optimisation

globale du circuit à la fin de la procédure de synthèse.
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Les valeurs des paramètres S du premier étage (accès de polarisation, transistor et

contre-réaction(s)) doivent être rentrées par l’utilisateur dans le programme. En effet, il

est nécessaire de calculer l’impédance de sortie du montage {adaptation en entrée + étage

1}, dans le but de concevoir les autres réseaux d’adaptation.

Figure II.18: Circuits d’adaptation disponibles pour l’adaptation en entrée en éléments
localisés sous Scilab, incluant jonctions en T et lignes de connexion
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Figure II.19: Circuits d’adaptation disponibles pour l’adaptation en entrée en éléments
localisés et distribués sous Scilab, incluant jonctions en T et lignes de connexion

3.3.2 Nouvelle méthode de synthèse pour la conception des réseaux d’adap-

tation filtrants

Nous avons vu précédemment que les méthodes de synthèse existantes sont basées

soit sur des modèles de composants passifs sans pertes, soit sur des modèles à pertes qui

peuvent être ramenés à des modèles sans pertes par une transformation. Malheureusement,

les modèles du fondeur ne respectent aucune de ces deux conditions. Il a été nécessaire

de créer une nouvelle méthode de synthèse incluant les modèles à pertes des composants

passifs, les jonctions en T et les lignes de connexion.

L’organigramme de la méthode de synthèse d’adaptation filtrante réalisée sous Maple

est montré dans la Figure II.20. L’idée principale est d’effectuer une interpolation polyno-

miale des parties réelles et imaginaires du paramètre S11 du filtre, à la fréquence minimale

et maximale de la bande utile. L’utilisateur doit rentrer les impédances de fermeture à la

fréquence centrale, les paramètres S des lignes de connexion et des jonctions en T ainsi

que le niveau d’adaptation en entrée voulu.
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Paramètres
d�entrée

� Impédances de fermeture fréquence centrale

� Fréquences minimale et maximale bande utile,

� Niveau adaptation entrée voulu, valeurs limites composants
passifs

� Paramètres S lignes connexion et jonction en T à fmin et
fmax bande utile

Calcul réseau

� Interpolation polynômiale partie réelle et imaginaire S11
réseau à fmin et fmax bande utile (en fonction d�un
composant passif, les autres étant fixés)

� Résolution équations |S11| calculé = [S11| demandé à fmin
et fmax bande utile

Obtention
réseau optimal

� Si aucune solution => modifier valeurs limites composants
passifs et/ou modifier niveau adaptation entrée voulu

� Si plusieurs solutions sont trouvées, choisir celle qui
possède l�écart entre |S11| calculé à fmin et |S11| calculé à
fmax le plus petit

Figure II.20: Organigramme de l’adaptation filtrante réalisée sous Maple

Les circuits disponibles issus du programme sont mentionnés dans la Figure II.21 et les

gabarits de filtre à obtenir sont illustrés dans la Figure II.22. Les programmes permettent

de dimensionner des filtres passe-bas et passe-haut d’ordre 3 avec le premier élément

en série. Le circuit passe-bande est d’ordre 2 avec le premier élément en série pour une

meilleure intégration.
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Figure II.21: Filtres disponibles sous Maple
Première ligne : passe-bas et passe-haut d’ordre 3 et passe-bande d’ordre 2 en

composants localisés
Deuxième ligne : passe-bas et passe-haut d’ordre 3 et passe-bande d’ordre 2 en

composants localisés et distribués

demandé
demandé

demandé

Figure II.22: Tracé des gabarits de filtres à obtenir avec la méthode de synthèse
d’adaptation filtrante

De gauche à droite : passe-bas, passe-haut et passe-bande
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Deux améliorations peuvent être apportées aux programmes, en incluant les filtres

dont le premier élément est en parallèle et les circuits passe-bande d’ordre 3. L’ordre des

filtres est très petit afin de limiter les pertes, la dégradation du facteur de bruit et la

surface de puce consommée.

Les étapes de calcul pour le filtre passe-bas sont montrées dans la Figure II.23 :

➀ dans un premier temps, il faut obtenir les paramètres S de la jonction en T (S3P),

des lignes de connexion, de la branche en série contenant L1 (S2P) et le coefficient de

réflexion d’entrée de la branche en parallèle contenant la capacité C1. Le calcul de

Gamma est donné par l’équation (II.10) (Z0 étant l’impédance de fermeture égale

à 50 Ω). Les relations de conversion entre les matrices S, chaîne, admittance et

impédance sont données par [73] ;

Figure II.23: Méthode de calcul pour l’adaptation filtrante sous Maple : exemple du
filtre passe-bas d’ordre 3
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[ABCDbranche] =







Abranche Bbranche

Cbranche Dbranche





 =

[ABCDconnexionsup] × [ABCDC1] × [ABCDconnexioninf ] × [ABCDvia]

[Zbranche] =







Abranche

Cbranche

Abranche×Dbranche−Bbranche×Cbranche

Cbranche

1
Cbranche

Dbranche

Cbranche







Gamma =
Zbranche(1,1)−

Zbranche(1,2)×Zbranche(2,1)

Zbranche(2,2)
−Z0

Zbranche(1,1)−
Zbranche(1,2)×Zbranche(2,1)

Zbranche(2,2)
+Z0

(II.10)

➁ dans un deuxième temps, il faut réaliser la recombinaison de la jonction en T avec

les deux branches en série contenant L1. La résolution est donnée par l’équation

(II.11), qui fut démontrée par [74] ([I] est la matrice identité). Le formalisme néces-

site que chacune des branches série (représentée par ses paramètres S S2P) soient

symétriques : en effet, dans la Figure II.23 à l’étape 2, la branche de droite est

connectée entre le port 2 (port d’entrée) et le port 5 (port connecté à la jonction en

T, représentée par ses paramètres S S3P). Le port 2 correspond aussi à la sortie du

passe-bas. Par conséquent, le S2P en sortie du filtre est bien le symétrique du S2P

en entrée du filtre. On obtient S3PsansGamma ;















































































































See =













S2P (1, 1) 0 0

0 S2P (1, 1) 0

0 0 0













Sei =













S2P (1, 2) 0 0

0 S2P (1, 2) 0

0 0 1













Sie =













S2P (2, 1) 0 0

0 S2P (2, 1) 0

0 0 1













Sii =













S2P (2, 2) 0 0

0 S2P (2, 2) 0

0 0 0













[S3PsansGamma] = [See] + [Sei] × ([I] − [S3P ] ∗ [Sii])−1 × [S3P ] ∗ [Sie]

(II.11)
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➂ la dernière étape consiste à assembler le S3PsansGamma obtenu précédemment avec

Gamma. La relation est donnée par l’équation (II.12) [75].



















































































S11passe−bas = S11S3P sansGamma − S13S3P sansGamma×S31S3P sansGamma

S33S3P sansGamma−
1

Gamma

S12passe−bas = S12S3P sansGamma − S13S3P sansGamma×S32S3P sansGamma

S33S3P sansGamma−
1

Gamma

S21passe−bas = S21S3P sansGamma − S23S3P sansGamma×S31S3P sansGamma

S33S3P sansGamma−
1

Gamma

S22passe−bas = S22S3P sansGamma − S23S3P sansGamma×S32S3P sansGamma

S33S3P sansGamma−
1

Gamma

(II.12)

Pour conserver le comportement filtrant (passe-bas dans ce cas) du réseau, il est in-

dispensable que les valeurs des composants série soit égales (les inductances dans ce cas).

Pour simplifier le calcul du programme Maple, l’interpolation polynômiale se fait sur le

composant en parallèle (la capacité dans ce cas). Un exemple sera donné dans le chapitre

suivant.

Une fois que les réseaux d’adaptation sont choisis et dimensionnés sous Scilab et Maple,

la méthode de synthèse et de conception est terminée. Cependant, deux questions doivent

être posées : est-ce que le cahier des charges est respecté dans son intégralité et est-ce que

la taille de la puce est conforme en vue de sa fabrication ?

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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4 Optimisation des performances et de la surface de

la puce

Une fois que l’amplificateur faible bruit filtrant est dimensionné à l’aide de la nouvelle

méthode de synthèse et de conception, deux conditions doivent être remplies pour ne pas

modifier le dessin de la puce :

☞ le cahier des charges est-il entièrement respecté ? En effet, les performances de la

méthode sont dépendantes des paramètres donnés par l’utilisateur. De plus, pour

simplifier les calculs, les impédances entrées par l’utilisateur sous Maple sont cal-

culées à la fréquence centrale de la bande utile. Si la variation de l’impédance est

importante dans la bande (ce qui est souvent le cas pour des bandes larges), les

performances peuvent être affectées ;

☞ la surface de puce synthétisée n’est-elle pas trop élevée ? On a vu que seules les jonc-

tions en T sont prises en compte dans la méthodologie de conception. Ce qui signifie

que les lignes de connexion sont forcément droites et de longueurs suffisamment im-

portantes pour limiter le couplage électromagnétique. Afin de respecter les surfaces

normées des fondeurs pour la fabrication des puces, il est souvent indispensable de

revoir le dessin de la puce issu de la méthode.

Si ces deux conditions ne sont pas réunies, alors il faut procéder à une optimisation. Les

composants optimisables sont montrés dans la Figure II.24 : tous les composants passifs

peuvent être modifiés dans les réseaux d’adaptation et de contre-réaction. Dans les accès

de polarisation de grille et de drain, seule la capacité la plus proche du transistor n’est pas

optimisable car, comme montré précédemment, elle participe à la réalisation du "court-

circuit" dans la bande utile. Quant aux dimensions des transistors et aux polarisations,

elles restent figées.

Figure II.24: Composants optimisables dans l’amplificateur faible bruit filtrant après
utilisation de la méthode
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Les variables à optimiser sont les mêmes lors de l’optimisation de la surface occupée,

dont les étapes sont mentionnées dans la Figure II.25. Cette partie reste longue par rapport

au temps nécessaire pour synthétiser un circuit par la méthode. Cette étape demande

beaucoup d’expérience car plus on monte en fréquence, plus la difficulté est importante

à cause du couplage électromagnétique. Cependant, cet exercice est très proche de celui

opéré par les concepteur confirmés lorsqu’ils adaptent un circuit existant pour une autre

application.

Figure II.25: Organigramme expliquant l’optimisation de la surface de puce consommée

La démarche pour l’optimisation du dessin de la puce de l’amplificateur faible bruit

filtrant en surface occupée, consiste à réaliser de nombreuses itérations entre le dessin de

la puce et son schéma électrique équivalent. La simulation électromagnétique est lancée,

quant à elle, uniquement lorsque le taux erreur de l’optimiseur multicritères est suffi-

samment faible (les coefficients et les niveaux des différentes spécifications du cahier des

charges sont choisis par l’utilisateur). Si la simulation électromagnétique n’est pas satisfai-

sante, on vérifie le ou les endroits sur la puce où il existe un couplage électromagnétique :

plutôt en entrée si le niveau de S11 devient positif ou plutôt en sortie si le niveau de S22

devient positif sur une bande de fréquences.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées

Page 69



Sylvain LANZERAY

5 Conclusion

Dans ce chapitre, les limitations des méthode de synthèse "classiques" des amplifica-

teurs faible bruit ont été mises en évidences. Une méthode de synthèse des filtres à pertes

a été présentée pour les filtres, qui consiste à ajouter des pertes dans un réseau pour amé-

liorer certaines performances. Cependant, ce type de méthode ne prend pas en compte

des modèles à pertes complexes comme les modèles des composants passifs provenant de

fondeurs.

Une nouvelle méthode de synthèse et de conception multicritères a été créée pour les

amplificateurs faible bruit filtrants, prenant en compte les modèles à pertes des compo-

sants passifs, les jonctions en T et les lignes de connexion. La première étape consiste

à dimensionner les accès de polarisation de grille et de drain à l’aide d’un programme

Scilab. La deuxième étape comporte le choix simultané de la taille du transistor, des pola-

risations et des réseaux de contre-réaction pour chacun des étages, à l’aide d’une routine

écrite en AEL sous Keysight ADS. La troisième étape comprend le dimensionnement du

réseau d’adaptation en entrée, en réalisant un compromis entre niveau d’adaptation et

remontée en bruit, à l’aide d’un programme Scilab. Enfin, la dernière étape comporte

le dimensionnement des réseaux d’adaptation filtrants à l’aide d’une synthèse créée sous

Maple.

Cette méthode de synthèse et de conception permet d’obtenir au premier ordre un

dessin de puce, respectant la plupart des spécifications. Mais elle peut parfois ne pas

être suffisante pour toutes les conceptions. En effet, une optimisation des performances

peut être nécessaire afin de respecter l’ensemble des critères du cahier des charges et une

optimisation de la surface de puce consommée est souvent indispensable.

Maintenant que la méthode a été présentée, nous allons en montrer deux applications :

deux amplificateurs faible bruit filtrants fonctionnant l’un en bande Ku (12.75-14.8 GHz)

et l’autre en bande Ka (35.5-36 GHz).
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1 Introduction

Dans ces travaux, deux applications de la nouvelle méthode de synthèse et de concep-

tion ont été réalisées concernant les amplificateurs faible bruit MMIC : la première, mon-

trée dans ce chapitre, concerne la conception et la mesure d’un amplificateur faible bruit

filtrant en bande Ku (12.75-14.8 GHz), utilisant la technologie UMS PH15 en Arséniure

de Gallium. La deuxième, montrée dans le chapitre B, concerne la conception d’un am-

plificateur faible bruit filtrant en bande Ka (35.5-36 GHz), utilisant la technologie UMS

PH10 en Arséniure de Gallium.

Les spécifications ont été données par Thales Alenia Space et le CNES. Elles sont

répertoriées dans le Tableau III.1.

Spécifications Bande Ku Bande Ka

Bande de fréquences (GHz) 12.75-14.8 35.5-36

Facteur de bruit (dB) < 1.5 < 1.7

Gain et platitude (dB) > 20 ± 1

Variation du gain (dB) < 0.4 / 500 MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15

Tension d’alimentation (V) 3

Consommation DC (mW) < 175

Puissance de sortie au point de compression

(dBm)
> 5

Tableau III.1: Spécifications données par Thales Alenia Space et le CNES pour la
conception des amplificateurs faible bruit MMIC en bande Ku et Ka

Les résultats obtenus à l’issue de la méthodologie seront présentés, en simulation élec-

trique et électromagnétique. Afin de réduire le coût de fabrication et utiliser une surface

de puce normalisée par UMS, dans le cadre d’un lancement multi-projets, il a été décidé

de réduire la taille de la puce obtenue à l’issue de l’application de la méthode.

Pour valider expérimentalement la méthode introduite dans ce mémoire, l’amplifi-

cateur faible bruit filtrant en bande Ku a été fabriqué et les résultats de mesure sont

présentés et comparés aux simulations électriques et électromagnétiques.

Les résultats de simultation et le dessin des masques finalisé de l’amplificateur conçu

en bande Ka sont présentés dans le chapitre B.
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La première application a été de réaliser un amplificateur faible bruit filtrant fonction-

nant en bande Ku et utilisant la technologie UMS PH15 (AsGa). Une attention particulière

a été portée à l’obtention de la stabilité inconditionnelle pour l’amplificateur complet et

pour chacun des étages, sur une large bande de fréquences.

2 Conception de l’amplificateur faible bruit filtrant

en bande Ku : utilisation de la méthodologie

2.1 Conception des étages

Les accès de polarisation de grille et de drain sont ceux qui ont été dimensionnés

préalablement avec la méthode décrite dans le chapitre II. Les tailles des transistors et les

points de polarisation de chacun des étages sont mentionnées dans le Tableau III.2.

Caractéristiques
Étage 1 2 3

Taille transistor 6 × 30 µm 2 × 75 µm 2 × 70 µm
Tension alimentation (V) 3

Tension grille (mV) -400
Courant drain (mA) 14.8 12.3 11.5

Tableau III.2: Polarisation et taille des transistors du LNA filtrant en bande Ku

Figure III.1: Circuit constituant le premier étage du LNA filtrant en bande Ku
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Les circuits de polarisation sont inclus dans la conception du premier étage (transis-

tor+accès polarisation+contre-réaction), montré dans la Figure III.1. Chacun des transis-

tors possède une contre-réaction série. Les modèles de transistor UMS sont constitués de

deux ports de source. Afin d’éviter des problèmes de déséquilibre dans le fonctionnement

des transistors, la ligne de dégénérescence (permettant de rapprocher l’impédance opti-

male en bruit et en gain, et participant à la stabilité inconditionnelle) possède la même

longueur et la même largeur sur chacun des ports de source. Les résistances placées avant

et après l’accès de polarisation de drain assurent la stabilité inconditionnelle de l’étage sur

une large bande de fréquences. Les résultats en termes de paramètres S et de bruit sont

donnés dans la Figure III.2. La bande considérée est entre 0 GHz et 50 GHz afin de réali-

ser une comparaison avec les résultats obtenus en mesure (la calibration en bruit pouvant

être correcte jusqu’à 50 GHz). Un compromis a été réalisé entre l’obtention de la stabilité

inconditionnelle sur la plus grande bande de fréquences, le niveau de gain et de bruit pour

la conception de chacun des étages (transistor+accès polarisation+contre-réaction) :

☞ plus la longueur de la ligne de source est grande, plus l’étage est inconditionnellement

stable et le facteur de bruit est faible. En contrepartie, le gain diminue ;

☞ plus les valeurs des résistances sont grandes, plus l’étage est inconditionnellement

stable. En contrepartie, le gain diminue et le facteur de bruit augmente.

Ici, la stabilité inconditionnelle est assurée entre 0 GHz et 3 GHz ainsi qu’entre 10 GHz

et 45 GHz (le facteur B étant supérieur à 0 sur toute la bande). L’ajout d’un circuit

d’adaptation en entrée améliorera le facteur de stabilité K. Le gain maximal atteignable

est de 8.5 dB au minimum, le facteur de bruit est légèrement supérieur à 1 dB et le facteur

de bruit minimum est légèrement inférieur à 0.8 dB. Un compromis a également été obtenu

entre le niveau de bruit et de gain. Le gain réalisé est assez élevé pour que la contribution

en bruit des autres étages soit moindre (formule de Friis). Enfin, l’adaptation minimale

assurée sans réseaux d’adaptation est de -7.6 dB en entrée et de -9.8 dB en sortie dans la

bande utile.
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Figure III.2: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
premier étage du LNA filtrant en bande Ku
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Le deuxième étage, présenté dans la Figure III.3, ressemble beaucoup au premier étage.

Seule une capacité série (de liaison) a été rajoutée en sortie. En effet, le filtre passe-bas

qui se situera entre le deuxième et le troisième étage ne comporte pas de capacité série

permettant de séparer la polarisation provenant de l’accès de drain du deuxième étage de

celle provenant de l’accès de grille du troisième étage.

Les résultats sont montrés dans la Figure III.4. Le deuxième étage présente des per-

formances meilleures pour la stabilité inconditionnelle par rapport au premier étage : en

effet, elle est toujours assurée entre 0 GHz et 3 GHz, mais elle l’est également pour une

fréquence supérieure à 10 GHz. Le gain est plus élevé (minimum de 8 dB) afin de respecter

la contrainte de 20 dB de gain pour l’amplificateur complet. Le facteur de bruit est passé

de 1 à 1.35 dB. L’adaptation en entrée et en sortie est faible : -5.5 dB en entrée et -6.5

dB en sortie. Mais elles seront améliorées grâce aux réseaux passe-haut et passe-bas.

Figure III.3: Circuit constituant le deuxième étage du LNA filtrant en bande Ku
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Figure III.4: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
deuxième étage du LNA filtrant en bande Ku
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Le troisième étage est présenté dans la Figure III.5 et la topologie est identique au

premier étage. Les résultats dans la Figure III.6 montrent que les performances sont

quasiment identiques.

Figure III.5: Circuit constituant le troisième étage du LNA filtrant en bande Ku
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Figure III.6: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
troisième étage du LNA filtrant en bande Ku
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2.2 Ajout du réseau d’entrée et des réseaux d’adaptation fil-

trants

Après avoir relevé les impédances optimales en bruit de chacun des étages et connais-

sant Zref1 et Zref2 (respectivement l’impédance en entrée et en sortie de l’amplificateur,

ici 50 Ω pour pouvoir réaliser plus facilement les mesures), le choix de la topologie et la

valeur des composants passifs sont fixés par le programme Scilab pour le réseau d’entrée.

Les réseaux d’adaptation filtrants sont déterminés par un programme Maple pour chaque

type de filtre (filtre d’ordre 3 avec premier élément série pour le passe-haut et le passe-

bas, filtre d’ordre 2 avec premier élément série pour le passe-bande, en version inductance

planaire et ligne de transmission). La principale difficulté pour ces derniers est d’obtenir

conjointement le bon comportement filtrant, la bonne adaptation en entrée et en sortie

du réseau ainsi que les pertes d’insertion les plus faibles possibles dans la bande utile.

Les réseaux d’adaptation utilisés pour l’amplificateur faible bruit filtrant en bande Ku

sont illustrés dans la Figure III.7. Quant à leurs performances, elles sont montrées dans

la Figure III.8, l’impédance d’entrée correspond à l’impédance optimale en bruit Zopt

(à la fréquence centrale de la bande utile) et l’impédance de sortie correspond à Zsortie

(impédance vue depuis la sortie de l’étage vers l’entrée de l’amplificateur, à la fréquence

centrale de la bande utile) ou Zref2. On remarque que le filtre passe-haut et le filtre passe-

bas possèdent un bon comportement filtrant, avec des pertes d’insertion inférieures à 0.9

dB et une adaptation entrée-sortie inférieure à -9 dB dans la bande. Cependant le filtre

passe-bande ne possède pas de zéro de transmission à droite (il est situé à une fréquence

plus haute). Par contre, la réjection du filtre passe-bas est suffisamment importante pour

contrer ce manque. De plus, son adaptation est inférieure à -15 dB.

Figure III.7: Réseaux d’adaptation utilisés pour la conception du LNA en bande Ku :
entrée (1), inter-étages 1 (2), inter-étages 2 (3) et sortie (4)
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Figure III.8: Performances en paramètres S des réseaux d’adaptation filtrants pour le
LNA en bande Ku
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Le réseau d’entrée est composé d’une capacité série avec une ligne et une capacité en

parallèle. Il permet d’avoir une adaptation en puissance (en-dessous de -9 dB en entrée),

et une adaptation en bruit (NF proche de NFmin) correctes.

Le réseau entre le premier et le deuxième étage est un filtre passe-haut d’ordre 3 avec

le premier élément en série. Les valeurs des inductances sont égales de sorte que le réseau

réalise l’adaptation et le filtrage.

Le réseau entre le deuxième et le troisième étage est un filtre passe-bas d’ordre 3 avec

le premier élément en série. Les valeurs des capacités sont égales de sorte que le réseau

réalise l’adaptation et le filtrage.

Le réseau de sortie est, quant à lui, constitué d’un passe-bande d’ordre 2 avec le pre-

mier élément en série. Les valeurs des quatre composants sont différentes. Les résultats

de l’ensemble {adaptation entrée+étage1+adaptation inter-étage1+étage2+adaptation

inter-étage2+étage3+adaptation sortie} sont donnés par la Figure III.10. L’adaptation

en entrée a été améliorée grâce à l’ajout du réseau de sortie. Les performances qu’il fau-

dra améliorer par une optimisation rapide des valeurs des composants passifs sont la

platitude du gain et le niveau d’adaptation en entrée.

Le dessin de la puce, issu de la méthodologie de synthèse et de conception, est donné

par la Figure III.9. Sa superficie est de 5.7 mm × 1.6 mm Quelques modifications doivent

être apportées, si besoin, pour que les règles de conceptions (DRC) soient respectées :

superposition de certains composants, modification de la taille de certaines capacités, de

l’angle de certaines inductances spirales et de la distance entre les vias.

Figure III.9: Dessin de la puce, issu de la méthodologie de conception, pour le LNA
filtrant en bande Ku, avec respect des règles de conception (DRC)
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Figure III.10: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, de
conception pour le LNA filtrant complet en bande Ku
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À l’issue de la méthodologie de synthèse et de conception, d’après la Figure III.10,

le niveau du gain est supérieur à 20 dB avec un gabarit filtrant, l’adaptation en sortie

est correcte, la stabilité inconditionnelle est assurée pour les étages 1 et 2 et pour l’am-

plificateur complet, la consommation est conforme (116 mW avec des courants de drain

respectivement de 14.8 mA, 12.3 mA et 11.5 mA pour les étages 1, 2 et 3). Les tensions

d’alimentation sont de 3V sur les drains et les tensions de grille sont fixées à -0.4 V. Une

optimisation des composants passifs est cependant nécessaire pour obtenir une platitude

de gain et une adaptation en entrée correctes et la stabilité inconditionnelle pour l’étage

3 (autour de 3 GHz).

La stabilité étage par étage a été également considérée dans la Figure III.11. Le dé-

coupage du circuit a été réalisé comme ceci :

☞ le premier étage complet est considéré depuis l’entrée de l’amplificateur jusqu’à la

première capacité du filtre passe-haut (capacité non incluse) ;

☞ le deuxième étage complet est considéré depuis le filtre passe-haut jusqu’à la capacité

de liaison avant le filtre passe-bas (capacité non incluse) ;

☞ le troisième étage complet est considéré depuis la capacité de liaison avant le filtre

passe-bas jusqu’à la sortie de l’amplificateur.

On remarque que la stabilité inconditionnelle est assurée pour chacun des étages dans

la bande utile. Hors bande, elle est correcte jusqu’à 45 GHz pour le premier étage. Pour

le deuxième étage, c’est le cas entre 0 GHz et 7 GHz et pour des fréquences supérieures

à 10 GHz. Enfin, pour le troisième étage, elle n’est pas assurée uniquement autour de 3

GHz.

Page 84



Chapitre 3 - Application de la méthode de synthèse et de conception à l’amplificateur
faible bruit filtrant MMIC

0 10 20 30 40 50
0

1

2

3

4

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e1

0 10 20 30 40 50
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e1

12.5 13 13.5 14 14.5 15
1

1.25

1.5

1.75

2

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e1

12.5 13 13.5 14 14.5 15
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e1

0 10 20 30 40 50
0

1

2

3

4

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e2

0 10 20 30 40 50
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e2

12.5 13 13.5 14 14.5 15
1

1.25

1.5

1.75

2

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e2

12.5 13 13.5 14 14.5 15
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e2

0 10 20 30 40 50
0

1

2

3

4

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e3

0 10 20 30 40 50
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e3

12.5 13 13.5 14 14.5 15
1

1.25

1.5

1.75

2

Fréquence (GHz)

K
ét
ag
e3

12.5 13 13.5 14 14.5 15
0

0.5

1

1.5

2

Fréquence (GHz)

B
ét
ag
e3

Figure III.11: Étude de la stabilité (simulation électrique), issue de la méthodologie de
conception, pour chacun des étages constituant le LNA filtrant en bande Ku
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2.3 Optimisation des performances

L’optimisation des performances a été réalisée à l’aide d’une optimisation de type

gradient sur les composants passifs de l’ensemble de l’amplificateur (excepté les capacités

des accès de polarisation de grille et de drain qui sont les plus proches du transistor). Le

besoin d’amélioration de la platitude du gain, du niveau d’adaptation en entrée et de la

stabilité du troisième étage autour de 3 GHz nécessitent une optimisation globale, car la

modification de la valeur d’un seul composant peut agir sur tous les critères. Cependant

ce temps passé à optimiser les performances est limité car celles obtenues à l’issue de la

méthodologie de synthèse et de conception sont proches du cahier des charges.

Les tailles et les polarisations des transistors pour chacun des étages données dans le

Tableau III.2 restent constantes tout au long du processus jusqu’à l’optimisation finale.

Par conséquent, la consommation DC et la tension d’alimentation restent inchangées et

respectent le cahier des charges.

La Figure III.12 montre que tous les étages sont inconditionnellement stables après op-

timisation au niveau du schéma électrique. Cependant, en simulation électromagnétique,

on remarque que la stabilité inconditionnelle n’est pas respectée pour le premier étage

entre 5 GHz et 10 GHz et pour le deuxième étage autour de 8 GHz. Le tracé des zones

d’instabilité (voir Figure III.13) a été effectué afin de montrer les régions d’instabilité dans

l’abaque de Smith. Les régions instables se situent en dehors ou au bord de l’abaque pour

chacun des étages. On en conclut que d’un point de vue électromagnétique, l’amplificateur

est quasi-inconditionnellement stable.
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Figure III.12: Étude de la stabilité, après optimisation, pour chacun des étages
constituant le LNA filtrant en bande Ku
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Figure III.13: Étude des zones d’instabilité (simulation électromagnétique), au niveau
de la source et de la charge, après optimisation, pour chacun des étages constituant le

LNA filtrant en bande Ku (fréquence comprise entre 0.5 GHz et 50 GHz)
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Figure III.14: Résultats de la simulation électrique et électromagnétique, après
optimisation, pour le LNA filtrant complet en bande Ku
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La Figure III.14 illustre les performances optimisées du LNA filtrant en bande Ku

issu de la méthodologie de conception. On voit que l’amplificateur complet est également

inconditionnellement stable. Les preformances relevées à l’issue des simulations électro-

magnétiques montrent que le gabarit de filtrage est respecté, le niveau de gain est de

23 dB avec une platitude de 0.9 dB, et l’adaptation est inférieure à -15 dB et -10 dB

respectivement en entrée et en sortie.

La simulation électromagnétique du point de compression est donnée par la Figure

III.15 et les valeurs des puissances d’entrée et de sortie associées sont montrées dans le

Tableau III.3. Dans la bande utile, le point de compression est obtenu pour une puissance

d’entrée comprise entre -15.3 dBm et -11.9 dBm et une puissance de sortie comprise entre

7.6 dBm et 9.8 dBm. On respecte largement les spécifications demandées dans le cahier

des charges (supérieure à 5 dBm).
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Figure III.15: Gain et puissance de sortie (simulation électromagnétique) en fonction
de la puissance d’entrée, après optimisation, pour le LNA filtrant en bande Ku

Fréquences
(GHz)

Gain (dB) @
Pentrée =-30 dBm

Pentrée (dBm) @
P1dB

Psortie (dBm) @
P1dB

12.75 23.9 -15.3 7.6
13.25 23.7 -14.5 8.2
13.75 23.5 -13.8 8.7
14.25 23.2 -12.8 9.4
14.75 22.7 -11.9 9.8

Tableau III.3: Simulation électromagnétique de la puissance d’entrée et de sortie du
LNA filtrant en bande Ku au point de compression (P1dB), issue de la méthodologie de

synthèse et de conception et après optimisation
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Un résumé des performances en simulation électromagnétique comparées aux spécifi-

cations est donné dans le Tableau III.4. après utilisation de la méthodologie de synthèse

et une optimisation globale des performances, on remarque que les résultats respectent

globalement le cahier des charges. Cependant, une amélioration est à apporter sur la

variation du gain et sur le niveau d’adaptation en entrée.

Spécifications Niveau requis Résultats EM

Bande de fréquences (GHz) 12.75-14.8

Facteur de bruit (dB) < 1.5

Gain et platitude (dB) > 20 ± 1 23 ± 0.9

Variation du gain (dB) < 0.4 / 500 MHz < 0.66 / 500 MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15
< -10.1 (entrée)

< -15.2 (sortie)

Tension d’alimentation (V) 3

Consommation DC (mW) < 175 161

Puissance de sortie au point de

compression (dBm)
> 5 > 7.6

Tableau III.4: Comparaison entre les performances du LNA filtrant en bande Ku et les
spécifications, issue de la méthodologie de synthèse et de conception et après

optimisation

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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3 Résultats de simulation issus de l’optimisation de

la surface de puce

L’optimisation de la surface de la puce (initialement de 5.7 mm × 1.6 mm) était

nécessaire pour pouvoir envoyer le circuit via un lancement multi-projets PH15 chez UMS.

En effet, la taille maximale de la puce ne peut pas excéder 4 mm × 4 mm. Finalement, la

surface de la puce a été réduite à 3.4 mm × 2.4 mm et est illustrée dans la Figure III.16.

Figure III.16: Dessin de la puce, après optimisation de la surface de puce consommée,
pour le LNA filtrant en bande Ku

Plusieurs challenges devaient être relevés :

☞ avoir une largeur fixe entre les plots DC en vue d’utiliser dans le futur une carte à

pointes côté grille et côté drain. Réserver au moins un plot de chaque côté pour que

le circuit, lors des mesures, possède des mises à la masse ;

☞ pour réduire les effets des discontinuités, utiliser des angles droits arrondis (mi-

crostrip curve en anglais) et des lignes de transition coniques entre deux lignes de

largeurs différentes, ou adapter les largeurs des lignes d’accès aux composants ;

☞ éviter le couplage électromagnétique : nécessité "d’aérer" la puce ;
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☞ respecter les densités de courant prescrites par le fondeur pour une meilleure fiabilité

du circuit.

L’analyse de la stabilité étage par étage au niveau simulation électromagnétique est

montrée dans la Figure III.17. Seules quelques zones sont situées au bord de l’abaque pour

le premier et le deuxième étage, ce qui est acceptable.

La Figure III.18 montre les simulations électriques et électromagnétiques provenant du

LNA filtrant en bande Ku optimisé en surface de puce consommée, dont les résultats sont

proches. On remarque que le gabarit filtrant de l’amplificateur en simulation électroma-

gnétique est proche de la simulation électrique. Le gain de l’amplificateur a été augmenté

de 25.1 dB à 27 dB dans la bande passante. Le facteur de bruit est resté stable (passé de

1.35 dB à 1.27 dB au maximum dans la bande). Le niveau d’adaptation est respective-

ment inférieur à -12 dB en entrée et inférieur à -15.2 dB en sortie. L’adaptation en entrée

diffère un peu pour des fréquences supérieures à 18 GHz. La stabilité inconditionnelle est

toujours assurée pour l’amplificateur complet.
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Zones d’instabilité étage 2 (charge)

0.2 0.5 1 2 5
0

0.2

0.5

1

2

5

−0.2

−0.5

−1

−2

−5

Zones d’instabilité étage 3 (source)
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Figure III.17: Étude des zones d’instabilité (simulation électromagnétique), au niveau
de la source et de la charge, après optimisation de la surface de puce consommée, pour

chacun des étages constituant le LNA filtrant en bande Ku (fréquence comprise entre 0.5
GHz et 50 GHz)
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Figure III.18: Résultats des simulations électrique et électromagnétique, après
optimisation de la surface de puce consommée, pour le LNA filtrant en bande Ku
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Figure III.19: Gain et puissance de sortie (simulation électromagnétique) en fonction
de la puissance d’entrée, après optimisation, pour le LNA filtrant en bande Ku

Dans la Figure III.19, une comparaison est effectuée entre le gain et la puissance de

sortie en fonction de la puissance d’entrée appliquée à l’amplificateur, afin de déterminer

la puissance de sortie au point de compression. Les résultats sont donnés dans le Tableau

III.5. Pour une puissance d’entrée comprise entre -14 dBm et -11.6 dBm, on obtient

une puissance de sortie entre 7.8 dBm et 9.2 dBm, ce qui respecte encore une fois les

spécifications du point de compression.

Fréquences
(GHz)

Gain (dB) @
Pentrée=-30 dBm

Pentrée (dBm) @
P1dB

Psortie (dBm) @
P1dB

12.75 22.7 -14.0 7.8
13.25 22.6 -13.4 8.1
13.75 22.4 -12.8 8.5
14.25 22.1 -12.2 8.9
14.75 21.7 -11.6 9.2

Tableau III.5: Simulation de la puissance d’entrée et de sortie du LNA filtrant en bande
Ku au point de compression (P1dB)
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Un résumé des performances comparées au cahier des charges est donné dans le Tableau

III.6. Toutes les spécifications sont respectées, exception faite du niveau d’adaptation en

entrée qui est cependant acceptable.

Spécifications Niveau requis Résultats EM

Bande de fréquences (GHz) 12.75-14.8

Facteur de bruit (dB) < 1.5 < 1.27

Gain et platitude (dB) > 20 ± 1 27 ± 0.15

Variation du gain (dB) < 0.4 / 500 MHz < 0.3 / 500 MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15
< -12 (entrée)

< -15.2 (sortie)

Tension d’alimentation (V) 3

Consommation DC (mW) < 175 161

Puissance de sortie au point de

compression (dBm)
> 5 > 7.8

Tableau III.6: Comparaison entre les performances du LNA filtrant en bande Ku et les
spécifications, après optimisation de la surface de puce consommée

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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4 Mesure de l’amplificateur faible bruit filtrant en

bande Ku

Ce circuit a été envoyé en fabrication afin d’obtenir une validation expérimentale de

la nouvelle méthodologie de synthèse et de conception avec l’amplificateur faible bruit

filtrant en bande Ku.

4.1 Description du banc de test

Les mesures de l’amplificateur faible bruit filtrant MMIC en bande Ku ont été effec-

tuées à l’aide du banc de test montré dans la Figure III.20. Il est composé d’une station

sous pointes, d’un générateur de tensions continues et d’un analyseur de réseau Keysight

PNAX permettant de mesurer simultanément le facteur de bruit et les paramètres S du

dispositif sous test.

Une fois que le banc de test est monté et calibré, il suffit de poser les pointes GSG, les

pointes DC et de polariser chacun des transistors (voir Figure III.21). La photographie

de la puce est donnée dans la Figure III.22. Les résultats obtenus ont été moyenné sur 8

mesures pour le facteur de bruit et sur 16 mesures pour les paramètres S. Aucun lissage

n’a été ajouté. Trois échantillons ont été testé pour vérifier la répétabilité du circuit.

Figure III.20: Photo du banc de test
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Figure III.21: Photo des pointes posées sur la puce

Figure III.22: Photo de la puce du LNA filtrant en bande Ku
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4.2 Résultats issus des mesures : tensions d’alimentation et cou-

rants de drain nominaux

En raison d’une tension de pincement des transistors expérimentale légèrement dif-

férente de la valeur nominale simulée, cette série de mesures a été réalisé en gardant la

tension de drain identique au cahier des charges, mais en modifiant uniquement les ten-

sions de grille de chacun des étages afin de retrouver les courants de drain nominaux. Ces

tensions de grille issues de la mesure sont répertoriées dans le Tableau III.7. Elles sont

inférieures aux tensions de grille obtenues en simulation.

Numéro étage 1 2 3
Tension

alimentation (V)
3

Tension grille
mesurée (mV)

-640 -550 -590

Tension grille
simulée (mV)

-400

Courant drain
(mA)

14.8 12.3 11.5

Tableau III.7: Comparaison de la polarisation des étages du LNA filtrant en bande Ku
entre la mesure et la simulation, tensions d’alimentation et courants de drain nominaux

Une comparaison de la mesure avec la simulation électromagnétique est montrée dans

la Figure III.23. On retrouve le gabarit filtrant de l’amplificateur et la concordance simula-

tion/mesures est très bonne. Le niveau de bruit est sensiblement identique en simulation

et a diminué de 0.2 dB pour son niveau maximal en mesure. Concernant les niveaux

d’adaptation en entrée et en sortie, ils sont respectivement inférieurs à -12 dB et à -14

dB. L’amplificateur reste toujours inconditionnellement stable jusqu’à 50 GHz.
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Figure III.23: Comparaison des paramètres S et de bruit entre la mesure et la
simulation électromagnétique, tensions d’alimentation et courants de drain nominaux
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Figure III.24: Mesure de sensibilité sur trois échantillons, tensions d’alimentation et
courants de drain nominaux
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Fréquences
(GHz)

Gain (dB) Pentrée (dBm) Psortie (dBm)

12.75 26.2 25.6 26.7 -16.0 -16.5 -16.0 9.2 8.1 9.7
13.25 25.8 25.3 26.7 -16.5 -16.0 -16.0 8.3 8.3 9.7
13.75 25.8 25.3 26.6 -15.2 -15.0 -15.0 9.6 9.3 10.6
14.25 25.8 25.3 26.9 -15.0 -14.5 -15.0 9.8 9.8 10.9
14.75 25.6 25.1 26.7 -13.5 -13.3 -13.5 11.1 10.8 12.2

Tableau III.8: Mesure de la puissance d’entrée et de sortie du LNA filtrant en bande Ku
au point de compression (P1dB) sur trois échantillons, gain mesuré à Pentrée=-30 dBm,

tensions d’alimentation et courants de drain nominaux

Une mesure de sensibilité a également été effectuée sur trois échantillons et les résultats

sont montrés dans la Figure III.24. Le troisième échantillon présente un niveau d’adapta-

tion d’entrée différent des autres, ceci peut démontrer que la fabrication de l’amplificateur

est sensible au niveau de l’entrée. De plus, la mesure en bruit du deuxième échantillon

révèle un problème probablement dû à l’environnement de mesure.

Deux explications sont possibles :

☞ La modification des conditions de test en température. En effet, la mesure en bruit

est très dépendante de la température ;

☞ Un défaut de pose des pointes, que ce soit au niveau de l’emplacement ou de la

pression exercée par celles-ci, qui influe sur les résultats de mesure.

Concernant la mesure des puissances d’entrée et de sortie au point de compression

(Tableau III.8), les résultats sont proches pour chacun des échantillons.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées
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4.3 Résultats issus des mesures : recherche du facteur de bruit

optimal

Une dernière mesure a été faite pour déterminer le facteur de bruit optimal de l’ampli-

ficateur, en modifiant uniquement les tensions de polarisation et en comparant les autres

performances au cahier des charges. Le Tableau III.9 montre les conditions de polarisation

de chacun des étages. Une attention toute particulière a été portée aux polarisations du

premier étage, puis à celles du deuxième étage. Le troisième étage est, quant à lui, resté

inchangé car sa contribution est très faible dans le niveau de bruit global de l’amplificateur

(formule de Friis).

Numéro étage 1 2 3
Tension

alimentation
mesurée (V)

1.6 3

Tension
alimentation
simulée (V)

3

Tension grille
mesurée (mV)

-300 -380 -400

Tension grille
simulée (mV)

-400

Courant drain
mesuré (mA)

24 22 21

Courant drain
simulé (mA)

14.8 12.3 11.5

Tableau III.9: Comparaison de la polarisation des étages du LNA filtrant en bande Ku
entre la mesure et la simulation, recherche du facteur de bruit optimal
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Figure III.25: Comparaison des paramètres S et de bruit entre la mesure et la
simulation électromagnétique, recherche du facteur de bruit optimal
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La comparaison de la simulation électromagnétique et de la mesure dans les condi-

tions mentionnées précédemment est montrée dans la Figure III.25. Encore une fois, le

gabarit filtrant de l’amplificateur est respecté. Le niveau de gain est de 27.5 dB avec une

platitide de ± 0.25 dB. Le niveau de bruit mesuré maximal de 1.27 dB est inférieur à la

simulation. On observe un niveau d’adaptation en entrée et en sortie comparable à celui

correspondant aux tensions de polarisation nominales. Enfin, la stabilité inconditionnelle

de l’amplificateur est vérifiée jusqu’à 50 GHz.
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En résumé, dans les conditions nominales, le circuit mesuré respecte quasiment toutes

les spécifications sauf le niveau d’adaptation en entrée, qui reste acceptable (voir Tableau

III.10).

Spécifications Niveau requis Résultats mesure
Bande de fréquences (GHz) 12.75-14.8

Facteur de bruit (dB) < 1.5 < 1.4
Gain et platitude (dB) > 20 ± 1 26.9 ± 0.1
Variation du gain (dB) < 0.4 / 500 MHz < 0.1 / 500 MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15
< -13 (entrée)

< -15 (sortie)
Tension d’alimentation (V) 3
Consommation DC (mW) < 175 161

Puissance de sortie au point de
compression (dBm)

> 5 > 8.3

Tableau III.10: Comparaison entre la mesure et les spécifications pour l’amplificateur
faible bruit filtrant en bande Ku, tensions d’alimentation et courants de drain nominaux
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5 Conclusion

Dans ce chapitre, la nouvelle méthodologie de synthèse et de conception a été ap-

pliquée à la conception d’amplificateurs faible bruit filtrant en bande Ku. Le cas d’une

conception en bande Ka est détaillé dans le chapitre B. Les cahiers des charges ont été

établis par Thales Alenia Space et le CNES. Un résumé des performances obtenues en

mesure ou en simulation électromagnétique à partir de la méthode et après optimisation

des performances globales est donné dans le Tableau III.11.

Spécifications
Niveau requis

bande Ku

Résultats

Mesure bande

Ku

Niveau requis

bande Ka

Résultats EM

bande Ka

Bande de

fréquences

(GHz)

12.75-14.8 35.5-36

Facteur de bruit

(dB)
< 1.5 < 1.7 < 1.85

Gain et

platitude (dB)
> 20 ± 1 23 ± 0.9 > 20 ± 1 23.2 ± 0.15

Variation du

gain (dB)

< 0.4 / 500

MHz

< 0.66 / 500

MHz

< 0.4 / 500

MHz

< 0.3 / 500

MHz

Adaptation

entrée / sortie

(dB)

<-15
<-13 (entrée)

<-15 (sortie)
< -15

<-26 (entrée)

<-19 (sortie)

Tension

d’alimentation

(V)

3

Consommation

DC (mW)
< 175 161 < 175 99

Puissance de

sortie au point

de compression

(dBm)

> 5 > 7.6 > 5 10.3

Tableau III.11: Comparaison entre les performances en simulation électromagnétique des
amplificateurs faible bruit filtrants en bande Ku et Ka et les spécifications, issues de la

méthodologie de conception et après optimisation
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La qualité des résultats de mesure du circuit réalisé en bande Ku permet de valider la

méthode de synthèse et de conception développée.

L’efficacité de la méthode est notamment illustrée par le fait qu’elle a permis, pour la

conception d’un LNA en bande Ku, d’obtenir une version préliminaire du circuit, respec-

tant la plupart des critères du cahier des charges, en moins d’une demi-journée.

L’optimisation de la surface occupée par le circuit et l’ajustement de ses performances

sont alors réalisés selon des méthodes classiques.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
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Conclusion générale

Ces travaux ont démontré que l’utilisation des modèles à pertes des composants passifs,

pour les technologies monolithiques intégrées, associée à une méthode de synthèse et de

conception spécifique, est particulièrement efficace. Nous avons montré, dans un premier

temps, les limites d’utilisation des méthodes de synthèse à base de composants sans pertes

(exemple avec la méthode des "fréquences réelles simplifiée") et des méthodes de synthèse

à base de composants possédant un facteur de qualité fini (exemple de la méthode des

filtres à pertes).

Puis une nouvelle méthode de synthèse et de conception a été présentée et appliquée

à deux amplificateurs faible bruit filtrants et à un mélangeur résistif. Le nouveau flot de

conception pour l’amplificateur faible bruit filtrant est le suivant :

➀ choisir le transistor optimal, la polarisation et des réseaux de contre-réactions as-

sociés pour chacun des étages, par une optimisation de type gradient ou génétique

multicritère (gain, bruit, adaptation, stabilité, consommation DC). Une automati-

sation des simulations sous le logiciel KEYSIGHT ADS a été effectué à partir d’un

programme écrit en AEL (Application Extension Language) ;

➁ déterminer le réseau d’adaptation en entrée à l’aide d’un programme Scilab, per-

mettant de réaliser un compromis entre l’adaptation en bruit et en gain ainsi qu’une

remontée limitée du niveau de bruit. L’algorithme de Nelder-Mead est utilisé avec

des valeurs de composants passifs bornées ;

➂ une nouvelle méthode de synthèse pour l’adaptation filtrante a été développée. Ces

réseaux sont dimensionnés via un programme écrit sous Maple, qui utilise l’interpo-

lation polynomiale ;

➃ un dessin de puce, issue de la méthodologie, est obtenu en moins d’une journée.

On obtient les performances proches du cahier des charges (simulation électrique

et électromagnétique) sans optimisation finale. Cependant, elle est requise pour

atteindre toutes les spécifications.

Un amplificateur faible bruit filtrant en bande Ku (12.75 GHz - 14.8 GHz) et utilisant
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la technologie PH15 d’UMS a été conçu, fabriqué et mesuré. Les résultats de simulation

et de mesure ont validé la nouvelle méthode d’un point de vue théorique et expérimental.

En mesure, nous obtenons 26.9 dB de gain (platitude de ± 0.1 dB), avec un niveau de

bruit inférieur à 1.4 dB, un niveau d’adaptation inférieur à -13 dB en entrée et en sortie,

une consommation DC de 161 mW avec une tension d’alimentation de 3 V, une puissance

de sortie au point de compression (1 dB) supérieure à 8.3 dBm et avec une taille de puce

de 3.4 mm * 2.4 mm.

Un autre amplificateur faible bruit filtrant a, quant à lui, été conçu en bande Ka (35.5

GHz - 36 GHz) et utilise la technologie UMS PH10 d’UMS. Les résultats de simulation

électromagnétique, montrent un niveau de gain de 21.7 dB (platitude de ± 0.15 dB), avec

un niveau de bruit inférieur à 1.65 dB, un niveau d’adaptation inférieur à -10 dB en entrée

et en sortie, une consommation DC de 99 mW avec une tension d’alimentation de 3 V,

une puissance de sortie au point de compression (1 dB) supérieure à 9.9 dBm et avec une

taille de puce de 3.4 mm * 1.4 mm.

La méthodologie introduite permet donc d’obtenir en une journée le dessin des masques

préliminaire d’un circuit linéaire multi-étages pouvant répondre à un cahier des charges

complexe (co-intégration-co-conception...). La méthodologie proposée peut s’adapter à

n’importe quel kit de développement de fondeur et n’est, a priori, pas limitée aux tech-

nologies AsGa.

A l’avenir, une étude pour l’utilisation de cette méthode pour la conception de circuits

Silicium pourra être envisagée. En effet dans ce type de technologie, le facteur de qualité

des composants passifs est très faible et l’apport de la méthode pourraît être important,

même pour des fonctions simples.

D’autre part une autre application envisagée est la synthèse des réseaux passifs associés

à la conception de la fonction "mélangeur" : en effet ce composant présente dans le cas

général trois accès optimisés pour fonctionner à trois fréquences différentes.

Une étude préliminaire de l’adaptation de la méthode pour ce dernier cas est dévelop-

pée en annexe dans le chapitre perspectives.
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Chapitre A

Perspective : Application de la méthode de
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1 Introduction

Dans ce mémoire, la nouvelle méthode de synthèse et de conception a été appliquée à

deux amplificateurs faible bruit filtrants. Les performances attendues (niveau de gain et

platitude, bruit, adaptation, stabilité) sont issues du modèle linéaire du transistor (fonc-

tionnement petit signal), mis à part pour le point de compression. Une perspective à ces

travaux consiste à appliquer cette méthode à un circuit dont les performances attendues

sont purement non-linéaires : le mélangeur. Dans ce chapitre, nous allons reprendre la

même démarche que pour la conception de l’amplificateur faible bruit filtrant, en l’appli-

quant au mélangeur résistif :

☞ choisir le transistor en fonction de plusieurs paramètres (polarisation, taille, puis-

sance de l’oscillateur local), à l’aide d’une routine sous ADS (programme écrit en

AEL) ;

☞ réaliser le réseau d’adaptation au niveau du port OL (autre routine sous ADS) ;

☞ créer et utiliser une méthode de synthèse pour le triplexeur de sortie, afin de filtrer

la fréquence image (programme écrit sous Scilab) ;

☞ optimiser les performances globales si nécessaire.

Nous allons maintenant expliquer le fonctionnement d’un mélangeur, en se focalisant

principalement sur son fonctionnement non-linéaire.
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2 Fonctionnement du mélangeur

Un mélangeur est un dispositif électronique permettant de transposer un signal RF à

une fréquence plus élevée (conversion haute ou up-conversion en anglais) ou moins élevée

(conversion basse ou down-conversion en anglais) à l’aide d’une porteuse générée par un

oscillateur local (signal OL), comme on peut le voir dans la Figure A.1. Le signal de

sortie obtenu est appelé fréquence image (signal FI). En pratique, le mélangeur réalise

une multiplication entre la porteuse RF et OL afin de générer le signal FI. Dans le cas

idéal, le formalisme mathématique correspondant respectivement au signal RF (SRF ), OL

(SOL) et FI (SF I) est donné par l’équation (A.1) ([76]).

Figure A.1: Fonctionnement du mélangeur idéal















































SRF = ARF sin(2πfRF t)

SOL = AOLsin(2πfOLt)

SF I = SRF SOL = ARF AOL

2

[

cos(2π(fRF − fOL)t) − cos(2π(fRF + fOL)t)
]

(A.1)
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Le mélangeur étant conçu avec des éléments non-linéaires (transistors ou diodes), le

signal de sortie n’est pas composé uniquement de la contribution FI [77] : il comprend

également les harmoniques de l’OL et de la RF (n × SRF et n × SOL, n entier non nul)

ainsi que des combinaisons linéaires des signaux d’entrée (±m × SRF ± n × SOL) appelées

raies parasites (ou spurious en anglais). Une illustration du fonctionnement du mélangeur

réel est donnée dans la Figure A.2. Ces contributions parasites doivent être filtrées.

Figure A.2: Fonctionnement du mélangeur réel

Les figures de mérite du mélangeur sont listées ci-dessous [78] :

☞ les pertes de conversion (pour un transistor modèle froid) ou le gain de conversion

(pour un transistor modèle chaud), qui est le rapport entre la puissance délivrée à

la sortie (signal FI) et la puissance disponible en entrée (signal RF) ;

☞ le facteur de bruit, qui est la contribution en bruit ajoutée par le mélangeur au

signal d’entrée RF. En pratique, cette valeur est très proche de la valeur des pertes

de conversion ;

☞ l’isolation des ports : en effet, la puissance injectée par l’oscillateur local est relati-

vement élevée (typiquement autour de 10 dBm) et peut fuiter dans les ports RF et

FI. Une isolation des différents accès doit donc être réalisée ;
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☞ la puissance du signal RF au point de compression : au-delà de cette valeur de

puissance, on retrouve les harmoniques du signal RF dans le signal FI ;

☞ la variation possible de la puissance de l’OL pour un fonctionnement correct du

mélangeur ;

☞ la variation dynamique, qui correspond à la variation maximale possible de la puis-

sance du signal RF ;

☞ le point d’interception en entrée, qui est relié à la puissance du signal RF lorsque

les produits d’intermodulation apparaissent ;

☞ l’intermodulation d’ordre 3, lorsque deux signaux de même amplitude sont injectés

au niveau du port RF.

La conception du mélangeur est réalisée en deux parties :

➀ le choix du transistor afin d’obtenir le signal FI (conversion basse et/ou conversion

haute) ;

➁ la partie passive permettant d’adapter les ports et de filtrer les signaux parasites.

Avant de passer à la conception du mélangeur, en adaptant la nouvelle méthode de

synthèse et de conception (précédemment validée pour l’amplificateur faible bruit filtrant),

nous allons montrer les topologies existantes utilisant une diode ou un transistor.
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3 Bref état de l’art sur les topologies de mélangeur

Il existe deux architectures principales pour les mélangeurs : les mélangeurs passifs et

actifs.

Le mélangeur passif, le plus connu et le plus simple à réaliser, est constitué d’une

diode, avec les signaux RF et OL à l’anode et le signal FI à la cathode, comme le montre

la Figure A.3. En effet, le courant qui traverse une diode est de nature exponentielle en

fonction de la tension appliquée à ses bornes (équation (A.2)) (IS étant le courant de

saturation de la diode, q est la charge élémentaire d’un électron égale à 1.6 × 10−19 C, n

est le facteur de qualité de la diode, k est la constante de Boltzmann égale à 1.38 × 10−23

J/K et T est la température en Kelvin). En faisant un développement en série de Taylor

de la fonction exponentielle, on obtient l’expression du signal au port FI (a est la pulsation

du signal RF et b est la pulsation du signal OL).

Figure A.3: Mélangeur passif comportant une diode [16]
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VIF = cos((a − b)t) − cos((a + b)t) + ...

(A.2)
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Le mélangeur actif est constitué d’un transistor et utilise la transconductance gm et/ou

la conductance de sortie gd (voir équation (A.3)).

Figure A.4: Polarisation de différentes configurations pour le mélangeur actif
comportant un transistor [17]

1 : mélangeur de grille
2 : mélangeur de drain
3 : mélangeur de source

4 : mélangeur résistif
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∣
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gd = δId
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∣

∣

∣

Vgs=constante

(A.3)

La polarisation des quatre montages principaux utilisés pour la fonction mélange avec

un seul transistor est montrée dans la Figure A.4 et leurs topologies dans la Figure A.5

(IN correspondant au port RF et OUT au signal FI) [17] :

➀ la première topologie est le mélangeur de grille. La tension de drain est maintenue

constante, ce qui permet d’utiliser principalement la transconductance du transistor.

C’est un montage source commune, avec les signaux RF et OL au niveau de la grille

et le signal FI est récupéré au niveau du drain. Il ne permet pas d’obtenir une

isolation intrinsèque entre les ports OL et RF et l’isolation des ports OL et FI est

très mauvaise. Cependant, grâce à un bon coefficient de réflexion inverse (S12), les

ports RF et FI sont isolés ;
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➁ la deuxième topologie est le mélangeur de drain. Le signal RF est situé au niveau

de la grille et les signaux OL et FI au niveau du drain. Le transistor est monté en

source commune. Ce montage utilise la transconductance et la conductance de sortie

du transistor grâce à la modulation du signal OL. Il n’y a pas d’isolation intrinsèque

entre les ports OL et FI et cette topologie possède une mauvaise isolation entre les

ports RF-OL et OL-FI. Cependant, grâce à un bon coefficient de réflexion inverse

(S12), les ports RF et FI sont isolés ;

➂ la troisième topologie est le mélangeur de source. Le signal RF est injecté sur la grille,

le signal OL sur la source et le signal FI est récupéré sur le drain. Ce montage utilise

la transconductance et la conductance de sortie du transistor grâce à la modulation

du signal OL. Il n’y a pas d’isolation intrinsèque entre les ports OL et FI et il a

également une mauvaise isolation entre les ports RF-OL et OL-FI Cependant, grâce

à un bon coefficient de réflexion inverse (S12), les port RF et FI sont isolés ;

➃ la quatrième topologie est le mélangeur résistif. Le signal OL est injecté sur la grille,

le signal RF sur le drain et le signal FI est récupéré sur le drain. Ce montage utilise

la conductance de sortie du transistor grâce à la modulation du signal OL, avec une

tension drain-source nulle (modèle froid du transistor). À la fréquence fondamentale

et aux harmoniques du signal OL, la source est court-circuitée. L’isolation est mo-

dérée entre les ports OL et RF ainsi qu’entre les ports OL et FI : le transistor n’a

pas de gain mais la capacité grille-source a une valeur importante avec VDS = 0 V ,

ce qui a pour conséquence un couplage non négligeable. Il n’y a pas d’isolation in-

trinsèque entre les ports RF et FI. Par contre, les conversions sont très linéaires car

le transistor se situe dans sa région ohmique. Ce montage est très utilisé pour des

applications avec peu d’intermodulation.

D’autres topologies existent avec plusieurs diodes ou transistors comme les mélangeurs

équilibrés [79] [80], ou utilisant les cellules de Gilbert [81]. Dans le cadre de cette thèse,

nous nous sommes focalisés sur une topologie à un transistor. Nous allons donc adapter

et appliquer la méthode de synthèse et de conception au mélangeur résistif.
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Figure A.5: De haut en bas : schéma du mélangeur de grille, de drain, de source et
résistif [17]
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4 Nouvelle méthode de synthèse et de conception ap-

pliquée au mélangeur résistif MMIC

Cette nouvelle méthode de synthèse et de conception appliquée au mélangeur résistif

est illustrée par un organigramme donné dans la Figure A.6.

Figure A.6: Organigramme pour la conception du mélangeur résistif

Les principales étapes, qui seront détaillées par la suite, sont les suivantes :

➀ choisir le transistor permettant d’avoir le meilleur compromis entre des pertes de

conversion les plus faibles possibles et une impédance vue depuis le port OL (grille

du transistor) la plus porche possible de 50 Ω ;

➁ réaliser le réseau d’adaptation au niveau du port OL, en limitant la remontée des

pertes de conversion ;

➂ concevoir le réseau d’adaptation à la sortie du transistor, en adaptant à l’impédance

du port FI sur une très larges bande de fréquences (fréquences OL, RF et FI) ;

➃ dimensionner le triplexeur de sortie afin d’adapter aux fréquences RF et FI et de

filtrer les contributions RF et OL ;
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➄ optimiser les performances globales du mélangeur résistif si nécessaire afin d’obtenir

les niveaux requis en termes de pertes de conversion, d’adaptation, d’isolation, de

non-linéarités et de filtrage.

Le cahier des charges pour la conception du mélangeur résistif est montré dans le

Tableau A.1.

Spécifications Valeurs

Fréquence RF (GHz) 12.7-14.8

Fréquence FI (GHz) 10.7-12.75

Fréquence OL (GHz) 0.88-3.85

Puissance OL (dBm) < 10

Puissance RF (dBm) -25

Pertes de conversion (dB) < 10

Adaptation ports OL, RF et FI (dB) < -15

Isolation ports RF-OL et FI-OL (dB) > 20

Isolation ports RF-FI (dB) > 10

Tableau A.1: Spécifications pour la conception du mélangeur résistif

Nous allons maintenant détailler chacune des étapes décrites précédemment et montrer

les résultats de simulation électrique et électromagnétique du circuit issu de la méthodo-

logie.

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées

Page 125



Sylvain LANZERAY

4.1 Choix du transistor

Le niveau des pertes de conversion est l’une des spécifications les plus importantes

à tenir pour le mélangeur résistif. Pour cela, le choix du transistor est primordial. Trois

paramètres sont à considérer :

☞ le dimensionnement du transistor (nombre de doigts et largeur de grille, la longueur

de grille étant généralement fixe pour une filière donnée) ;

☞ la valeur de la tension de grille (la tension de drain est à 0 V pour un transistor

modèle froid) ;

☞ la puissance de l’OL.

Figure A.7: Circuit permettant de choisir le transistor optimal pour le mélangeur
résistif

Le schéma électrique permettant de déterminer ces valeurs est montré dans la Figure

A.7. Il est composé du transistor modèle froid deux ports (les deux ports de source sont

reliés à la masse par des vias), des lignes de connexion et des accès de polarisation de grille
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et de drain. Le circuit de polarisation de drain a été présenté dans le chapitre II. Pour

le circuit de polarisation de grille, dans le cas du mélangeur et par souci d’une meilleure

intégration, une forte résistance (quelques centaines ou milliers d’Ohms) est suffisante. La

capacité de liaison en entrée (ici idéale et de forte valeur dans un premier temps) permet

de séparer la tension continue provenant de l’accès de grille du générateur du signal OL

en entrée. La capacité de liaison en sortie est nécessaire bien que la tension d’alimentation

soit de 0 V pour éviter tout retour de signal continu vers le générateur de signal RF.

Ce choix doit aussi tenir compte de l’impédance vue depuis le générateur de signal OL

qui doit être proche de 50 Ω.

4.2 Choix des réseaux d’adaptation (port OL et en sortie du

transistor)

Une fois que le transistor, la tension de grille et la puissance de l’OL ont été choisis,

il faut dimensionner les réseaux d’adaptation, qui se situent à l’entrée et à la sortie du

transistor, comme le montre la Figure A.8.

Figure A.8: Schéma du mélangeur résistif, incluant les réseaux d’adaptation en entrée
et en sortie du transistor
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Le réseau d’adaptation au niveau du port OL doit être dimensionné à l’aide des para-

mètres S grand signal car la puissance appliquée par l’OL n’est pas négligeable (en général

autour de 10 dBm). De plus, ce réseau doit obligatoirement comporter une capacité série,

qui aura une fonction de capacité de liaison. Une autre difficulté réside dans l’utilisation

de composants en configuration parallèle : pour que la remontée des pertes de conversion

soit limitée, il faut que l’impédance en parallèle soit suffisamment grande (comportement

proche du circuit ouvert) (voir équation (A.4)). Dans le cas contraire, une bonne partie du

signal provenant de l’OL passerait dans le via du composant monté en parallèle, l’autre

partie irait vers le transistor. Les pertes de conversion augmenteraient fortement.























ZLidéale
= jLidéaleω, circuit ouvert si ZLidéale

→ ∞ ⇔ Lidéale → ∞
ZCidéale

= −j

Cidéaleω
circuit ouvert si ZCidéale

→ ∞ ⇔ Cidéale → 0

ZRidéale
= Ridéale circuit ouvert si ZRidéale

→ ∞ ⇔ Ridéale → ∞
(A.4)

Afin de déterminer le réseau d’adaptation (port OL) et les valeurs optimales des com-

posants passifs, 40 topologies peuvent être simulées successivement via un programme

écrit en AEL sous ADS, incluant des inductances, des capacités, des résistances, les lignes

de connexion et les jonctions en T. La fonction coût pour la détermination de la topologies

et des valeurs optimales des composants passifs est donnée par l’équation (A.5) (j étant

le nombre de fréquences échantillonnées dans la bande OL). Elle consiste à minimiser la

somme des distances entre les impédances d’entrée du réseau d’adaptation et le conjugué

des impédances d’entrée du mélangeur, pour chacune des fréquences échantillonnées.

ǫ =
j

∑

i=1

√

[ℜ(Zentrée réseaui
) − ℜ(Zentrée mélangeuri

)]2 + [ℑ(Zentrée réseaui
) − ℑ(Z⋆

entrée mélangeuri
)]2

(A.5)

Concernant l’adaptation en sortie du transistor, on considère que les paramètres S

grand et petit signal sont identiques car les puissances RF et FI sont très inférieures à

celle de l’OL. Afin de faciliter la conception du triplexeur, la sortie du transistor devra

être adaptée à l’impédance de référence du port FI. 32 topologies sont utilisées, incluant

des capacités (dont une capacité de liaison), des inductances et des résistances.

L’étape suivante consiste à dimensionner le triplexeur en sortie du mélangeur. Le

fonctionnement d’un triplexeur est identique à celui d’un démultiplexeur 1 vers 3 : il

permet de diviser une voie de transmission en trois voies distinctes. Son emplacement

dans le mélangeur résistif et son schéma de principe sont mentionnés dans la Figure A.9.
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Figure A.9: Positionnement et schéma de principe du triplexeur de sortie dans le
mélangeur résistif
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4.3 Méthode de synthèse pour le triplexeur de sortie

La Figure A.10 montre la simulation d’un triplexeur réalisé sous ADS (en éléments

idéaux), à partir des fréquences OL, RF et FI données par le cahier des charges (Tableau

A.1). L’accès 1 correspond à la sortie du transistor. Afin que le mélange se réalise et que

l’on récupère le signal FI, il faut adapter le port 1 aux fréquences OL, RF et FI. Le niveau

d’adaptation obtenu de ce port est inférieur à -10 dB. L’accès 2 est, quant à lui, terminé

par l’impédance ZOL (identique à l’impédance du générateur du signal OL) et comporte

un filtre passe-bas. Il permet de diriger la contribution OL parasite vers l’impédance ZOL

et non pas vers le port FI. L’accès 3 est l’accès de sortie du mélangeur. Il possède un

filtre passe-bande afin de conserver uniquement le signal utile. Enfin, le port 4 est relié

au générateur de signal RF. Il possède un filtre passe-haut, qui permet que le signal OL

ne soit pas renvoyé vers le générateur de signal RF.

Un autre programme écrit sous Scilab, est capable de choisir la topologie (il en existe

16 avec des filtres d’ordre 3 ou d’ordre 5 avec le premier élément en série ou en parallèle)

et les valeurs des composants passifs optimaux. La fonction coût est donnée par l’équa-

tion (A.6) (dBS11init, dBS22init, dBS33init et dBS44init sont respectivement les niveaux

d’adaptation minimales au niveau du port 1 aux fréquences OL, RF et FI, au niveau du

port 2 aux fréquences OL, au niveau du port 3 aux fréquences FI et au niveau du port 4

aux fréquences RF).

ǫ = max(dBS11([fminOL; fmaxOL] ∪ [fminF I ; fmaxF I ] ∪ [fminRF ; fmaxRF ])) − dBS11init

+max(dBS22([fminOL; fmaxOL])) − dBS22init

+max(dBS33([fminF I ; fmaxF I ])) − dBS33init

+max(dBS44([fminRF ; fmaxRF ])) − dBS44init

(A.6)

Une fois que les parties actives et passives du mélangeur ont été conçues et assemblées,

une optimisation globale des performances peut être nécessaire.
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Figure A.10: Résultats de simulation d’un triplexeur en éléments idéaux (numéros des
accès identiques à la Figure A.9)
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4.4 Optimisation des performances globales

Sachant que l’impédance de sortie du transistor n’est pas forcément adaptée à l’impé-

dance du port FI sur une très large bande de fréquences, que l’on a réalisé une approxi-

mation en petit signal pour la conception du triplexeur et que l’on a modifié la sortie du

mélangeur, il est nécessaire de faire une optimisation globale du dispositif. Toutes les va-

leurs des composants passifs peuvent être optimisées via un algorithme de type gradient,

sauf pour les composants participant aux circuits de polarisation de grille et de drain.

Nous allons maintenant appliquer cette méthode pour réaliser le mélangeur résistif à

partir du cahier des charges donné au début de ce chapitre.
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5 Résultats préliminaires issus de la méthodologie

Le mélangeur résistif a été conçu avec la technologie UMS PH25 en Arséniure de

Gallium (AsGa). Nous allons en présenter les premiers résultats.

■ Choix du transistor optimal :

☞ tension de grille VG égale à 0.3 V ;

☞ taille du transistor N × W égale à 4 × 40 µm ;

☞ résistance de grille égale à 500 Ω ;

☞ une puissance de l’OL égale à 9.5 dBm.

■ Ajout des réseaux d’adaptation (port OL et sortie transistor)

☞ La topologie optimale pour le réseau d’adaptation au niveau du port OL est

illustrée par la Figure A.11. Ce circuit est composé d’une résistance en parallèle,

de deux capacités (en série et en parallèle) et d’une inductance en série.

Figure A.11: Topologie optimale pour l’adaptation du port OL

☞ Le réseau d’adaptation en sortie du transistor est illustré par la Figure A.12. Il

est constitué d’une résistance en série, de deux capacité (en série et en parallèle)

et d’une inductance en série

Figure A.12: Topologie optimale pour l’adaptation en sortie du transistor
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■ Ajout du triplexeur de sortie : son rôle est d’isoler la voie RF de la voie FI tout

en dissipant la puissance présente à la fréquence OL dans une charge résistive.

L’illustration du triplexeur de sortie est présentée dans la Figure A.13. Ce circuit

est composé initialement d’un filtre passe-haut, d’un filtre passe-bas et d’un filtre

passe-bande d’ordre 5 avec le premier élément en série. Les topologies et les valeurs

des composants passifs ont été données par le programme Scilab. Afin d’obtenir

un meilleur niveau d’adaptation au niveau des ports RF et FI, une inductance en

parallèle et une capacité en parallèle ont été respectivement ajoutées.

Figure A.13: Schéma du triplexeur final

Page 134



Perspective : Application de la méthode de synthèse et de conception au mélangeur

Après la conception du triplexeur, on peut extraire le dessin de la puce du mélangeur

résistif complet (Figure A.14). La superficie de la puce est de 4.7 mm×2.2 mm. Le pad de

gauche correspond au port OL, celui du haut au port RF et celui de droite au port FI. Les

seules modifications apportées au dessin de la puce, issu de la méthodologie, concernent

la taille des capacités et l’orientation des inductances planaires, dans le but de respecter

les règles de conception (DRC).

Figure A.14: Dessin de la puce, issu de la méthodologie, pour le mélangeur résistif
MMIC

Les simulations électrique et électromagnétique du niveau des pertes de conversion de

ce mélangeur sont données dans le Tableau A.2. On remarque que l’on obtient un niveau

maximal respectivement de 35.67 dB et de 40.55 dB. Ces différences sont dûes notamment

à la proximité des inductances planaires qui composent l’adaptation de sortie, le filtre

passe-bas et le filtre passe-haut du triplexeur.

On retrouve certainement ce même problème pour l’adaptation des ports OL, RF et

FI. D’après la Figure A.15, les impédances vues depuis ces ports sont relativement proches

de 50 Ω en simulation électrique. Cependant, en simulation électromagnétique, on observe

des différences importantes sur les ports RF et FI.

Le niveau d’adaptation est inférieur à -15 dB au port OL et à -13 dB au port RF en

simulation électrique. Ces niveaux sont quasiment identiques en simulation électromagné-

tique, comme le montre le Tableau A.3. Pour ce qui est du port FI, une amélioration est

à apporter pour obtenir une valeur inférieure ou égale à -15 dB (Tableau A.4).
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Pertes de conversion (dB), simulation électrique

fRF (GHz)
fOL(GHz)

0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85

12.7 24.99 24.14 21.74 20.85 20.48 24.69 33.57
13.2 26.53 24.35 22.48 19.92 18.84 20.12 26.83
13.7 29.43 25.93 23.82 19.85 18.73 19.11 23.27
14.2 32.57 28.80 25.74 20.80 19.42 19.49 22.68
14.7 35.21 31.96 28.53 23.00 20.78 20.45 22.90
14.8 35.67 32.55 29.12 23.57 21.17 20.69 22.98

Pertes de conversion (dB), simulation électromagnétique

fRF (GHz)
fOL(GHz)

0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85

12.7 27.94 25.91 25.57 22.78 23.23 26.60 32.57
13.2 30.82 27.03 25.67 22.15 22.07 23.39 28.03
13.7 34.41 30.17 26.82 22.67 22.11 22.44 25.06
14.2 37.60 33.94 29.57 24.79 22.55 22.28 23.88
14.7 40.13 37.41 32.84 28.35 24.19 22.35 23.38
14.8 40.55 38.06 33.48 29.14 24.73 22.47 23.31

Tableau A.2: Résultats de simulation électrique et électromagnétique des pertes de
conversion du mélangeur complet en fonction des fréquences RF et OL
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Figure A.15: Impédances vues depuis le port OL (bleu), depuis le port RF (rouge) et
depuis le port FI (noir), à partir de la simulation électrique (points) et de la simulation

électromagnétique (carrés) pour le mélangeur complet
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Simulation électrique
fOL(GHz) 0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85
Adaptation port OL (dB) -19 -17 -15 -15 -16 -21 -30
Adaptation port RF (dB) -19 -31 -22 -16 -13 -13 -19

Simulation électromagnétique
fOL(GHz) 0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85
Adaptation port OL (dB) -19 -17 -15 -14 -15 -20 -42
Adaptation port RF (dB) -19 -31 -22 -16 -13 -13 -19

Tableau A.3: Résultats de simulation électrique et électromagnétique du niveau
d’adaptation des ports OL et RF du mélangeur complet en fonction de la fréquence OL

Fréquences FI (GHz)

Adaptation port FI

(dB) simulation

électrique

Adaptation port FI

(dB) simulation

électromagnétique

10.8 -13.6 -11.0

11.2 -14.0 -14.5

11.6 -14.2 -14.0

12.0 -12.8 -6.8

12.4 -8.1 -3.4

12.8 -4.6 -1.9

Tableau A.4: Résultats de simulation électrique et électromagnétique du niveau
d’adaptation du port FI du mélangeur complet en fonction de la fréquence FI

Le niveau d’isolation est conforme aux performances attendues (supérieur à 20 dB

du port OL vers RF et du port OL vers FI, supérieur à 10 dB du port RF vers le port

FI), que ce soit en simulation électrique ou en simulation électromagnétique, comme le

montre le Tableau A.5. D’après la Figure A.16, la simulation électrique et la simulation

électromagnétique ont des performances comparables. On remarque que le signal RF est

toujours présent à cause du niveau d’adaptation insuffisant du port FI. Par contre, le

signal OL a bien été filtré et le signal utile possède une amplitude égale à -45 dBm.

Enfin, les Figures A.17 et A.18 représentent le facteur de bruit du circuit, en fonction

des fréquences RF et OL, respectivement en simulation électrique et électromagnétique.

Son niveau est plus important en simulation électromagnétique du fait de la plus grande

désadaptation des ports.
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Simulation électrique

Isolation (dB)
fOL(GHz)

0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85

Port OL vers RF 105.7 95.4 86.4 78.8 72.1 68.5 69.5
Port OL vers FI 126.7 122.2 118.4 116.8 118.4 130.5 140.4

Isolation (dB)
fRF (GHz)

12.7 13.2 13.7 14.2 14.7 14.8

Port RF vers FI 11.7 14.2 16.6 18.9 20.7 21.0
Simulation électromagnétique

Isolation (dB)
fOL(GHz)

0.88 1.38 1.88 2.38 2.88 3.38 3.85

Port OL vers RF 83.40 80.26 77.23 72.33 65.88 61.25 60.94
Port OL vers FI 99.15 91.58 86.46 82.46 79.05 76.11 74.12

Isolation (dB)
fRF (GHz)

12.7 13.2 13.7 14.2 14.7 14.8

Port RF vers FI 13.3 15.5 17.3 18.7 19.7 19.9

Tableau A.5: Résultats de simulation électrique et électromagnétique de l’isolation des
ports OL vers RF, OL vers FI et RF vers FI pour le mélangeur complet
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Figure A.16: Résultats de simulation électrique et électromagnétique de l’amplitude de
la puissance de sortie du mélangeur complet (port FI)
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Figure A.17: Résultats de simulation électrique du facteur de bruit au niveau du port
FI du mélangeur complet
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Figure A.18: Résultats de simulation électromagnétique du facteur de bruit au niveau
du port FI du mélangeur complet
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6 Conclusion

Après avoir validé la nouvelle méthode de synthèse et de conception à la fonction

amplification faible bruit filtrant, ce chapitre a présenté une nouvelle application dédiée à

la fonction mélange. Après une étude bibliographique et afin de valider la méthode pour

un mélangeur à un seul transistor, il a été décidé de choisir la topologie résistive. Les

étapes de conception du mélangeur résistif MMIC sont les suivantes :

➀ utiliser un programme écrit en AEL pour ADS, afin de simuler successivement les

différentes tailles, les polarisations du transistor et valeurs de la résistance connectée

à l’accès de grille. Une étape préalable consiste à dimensionner l’accès de polarisation

de drain, de la même façon que pour l’amplificateur faible bruit filtrant. Le choix

optimal du transistor est un compromis entre les impédances vues depuis le port

OL (idéalement 50 Ω) et une remontée limitée des pertes de conversion ;

➁ exécuter une autre routine écrite en AEL sous ADS afin de simuler successivement

les différentes topologies pour l’adaptation du port OL, en limitant également la

remontée des pertes de conversion ;

➂ lancer un code sous Scilab afin de dimensionner le réseau d’adaptation à la sortie

du transistor (adaptation au port FI). Le but étant de réaliser une adaptation très

large bande (fréquences OL, RF et FI) ;

➃ démarrer un autre programme écrit sous Scilab pour synthétiser le triplexeur de

sortie, afin de filtrer les contributions OL et RF et de ne conserver uniquement le

signal utile à la sortie du mélangeur ;

➄ optimiser les performances globales du mélangeur résistif si nécessaire.
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Comme pour l’amplificateur faible bruit filtrant, un dessin de la puce est obtenu après

utilisation de la méthodologie. Dans notre cas, il mesure 4.7 mm × 2.2 mm. Les perfor-

mances du dispositif sont une première étape de conception et doivent être améliorées

notamment en réduisant la surface occupée. Le Tableau A.6 donne un résumé des perfor-

mances des simulations électrique et électromagnétique.

Spécifications Valeurs
Simulation

électrique

Simulation

électromagné-

tique

Fréquence RF (GHz) 12.7-14.8

Fréquence FI (GHz) 10.7-12.75

Fréquence OL (GHz) 0.88-3.85

Puissance OL (dBm) < 10 9.5

Puissance RF (dBm) -25

Pertes de conversion (dB) < 10 < 36 < 41

Adaptation ports OL et RF

(dB)
< -15 < -13

Adaptation port FI (dB) < -15 < -4.6 < -1.9

Isolation ports RF-OL et

FI-OL (dB)
> 20 > 68.5 > 60.9

Isolation ports RF-FI (dB) > 10 > 11.7 > 13.3

Tableau A.6: Comparaison des performances finales du mélangeur résistif MMIC par
rapport aux spécifications initiales

Une amélioration des pertes de conversion, du filtrage des fréquences RF et du niveau

d’adaptation des ports OL, RF et FI est nécessaire pour obtenir un comportement optimal

du mélangeur résisitf MMIC.

En résumé, la nouvelle méthode de synthèse et de conception a été appliquée a un

circuit purement non-linéaire : le mélangeur résistif. Le nouveau flot de conception pour

ce circuit est le suivant :

➀ choisir le transistor optimal permettant d’avoir le compromis entre le niveau des

pertes de conversion et le niveau d’adaptation du port OL (simulation successives

avec un programme écrit en AEL, utilisant l’algorithme gradient) ;

➁ choisir le réseau d’adaptation au niveau du port OL qui autorise le meilleur compro-

mis entre la remontée des pertes de conversion et le niveau d’adaptation (simulation

successives avec un programme écrit en AEL, utilisant l’algorithme gradient) ;
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➂ dimensionner le réseau d’adaptation en sortie du transistor qui permet d’adapter

à l’impédance du port FI sur une très large bande de fréquences (programme écrit

sous Scilab, utilisant l’algorithme de Nelder-Mead) ;

➃ utiliser la méthode de synthèse pour concevoir le triplexeur de sortie, afin d’obte-

nir uniquement le signal FI utile. Les contributions RF et OL étant filtrées et les

ports RF et FI étant adaptés (programme écrit sous Scilab, utilisant l’algorithme

de Nelder-Mead).

Les premiers résultats de simulation du mélangeur résistif montrent que cette mé-

thode ouvre des perspectives intéressantes à la technique de synthèse des circuits actifs

intégrés. Elle reste perfectible et devra être généralisée pour la conception de topologies

de mélangeurs plus complexes.
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Chapitre B

Annexe : Conception d’un Amplificateur

faible bruit filtrant en bande Ka
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1 Autre illustration de la méthode de synthèse et de

conception : conception d’un amplificateur faible

bruit filtrant en bande Ka, technologie UMS PH10

(AsGa)

Une autre application de la méthode a été réalisée afin de satisfaire aux critères d’un

autre cahier des charges (indiqué dans le Tableau III.1) et en utilisant une autre filière

technologique d’UMS : la PH10. Certaines modifications ont dû être apportées à la mé-

thode car les modèles des composants passifs sont différents et un autre type de capacité

est disponible : la "capacité over via". Elle possède un via sur le deuxième port. Ce com-

posant sera utilisé pour les accès de polarisation de grille et de drain. Il a l’avantage

améliorer légèrement la compacité de la puce.

1.1 Résultats de simulation issus de la méthodologie

1.1.1 Conception des étages

À partir de ces considérations, on dimensionne les transistors et les accès de polarisa-

tion. Les résultats sont donnés par le Tableau B.1. Le schéma électrique du premier étage

est donné par la Figure B.1. Les principales différences entre ce circuit et celui du pre-

mier étage du LNA filtrant en bande Ku sont l’utilisation d’une ligne de transmission à la

place d’une inductance planaire pour les accès de polarisation de grille et de drain (afin de

limiter le couplage électromagnétique engendré par une inductance spirale autour de 36

GHz), l’utilisation des "capacités over via" et la suppression de la résistance en sortie. En

effet, les résultats de simulation du schéma électrique de la Figure B.2 confirment que la

résistance de sortie n’est pas nécessaire car le premier étage est déjà inconditionnellement

stable jusqu’à 60 GHz sans rajouter le réseau d’adaptation en entrée. Le gain maximal

est supérieur à 4.3 dB dans la bande utile de 35.5 GHz à 36 GHz. Le facteur de bruit

minimum est inférieur à 1.18 dB. Enfin, les niveaux d’adaptation en entrée et en sortie

sont respectivement inférieurs à -10.5 dB et à -12.9 dB.
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Caractéristiques
Étage 1 2 3

Taille transistor 6 × 20 µm 2 × 40 µm 2 × 30 µm
Tension alimentation (V) 3

Tension grille (mV) -100 0
Courant drain (mA) 11.0 11.7 10.3

Tableau B.1: Polarisation et taille des transistors du LNA filtrant en bande Ka

Figure B.1: Circuit constituant le premier étage du LNA filtrant en bande Ka
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Figure B.2: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
premier étage du LNA filtrant en bande Ka
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Le deuxième étage, comme montré dans la Figure B.3, est presque identique au pre-

mier. Seule une ligne de connexion et une capacité série ont été ajoutés, toujours afin

de séparer la polarisation provenant du drain du deuxième étage et celle provenant de la

grille du troisième étage. Les résultats de simulation de cet étage sont illustrés dans la

Figure B.4. La stabilité inconditionnelle est assurée jusqu’à 50 GHz. Le niveau de gain

maximal a augmenté de 2 dB et le facteur de bruit minimum a également augmenté de

0.1 dB. Le niveau d’adaptation s’est dégradé avec un niveau respectivement inférieur à

-7.8 dB en entrée et inférieur à -7.2 dB en sortie.

Figure B.3: Circuit constituant le deuxième étage du LNA filtrant en bande Ka
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Figure B.4: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
deuxième étage du LNA filtrant en bande Ka
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Concernant le troisième étage (Figure B.5), il ressemble beacoup au premier, avec une

résistance en sortie de l’étage afin d’assurer la stabilité inconditionnelle jusqu’à 60 GHz.

En contrepartie, cela pénalise le niveau de gain et de bruit. Les résultats dans la Figure

B.6 montrent un niveau de gain maximal comparable à celui du deuxième étage, alors qu’il

faudrait qu’il soit plus élevé pour atteindre 20 dB pour l’ensemble de l’amplificateur. Le

facteur de bruit a augmenté de 0.1 dB par rapport au deuxième étage, mais sa contribution

est très limitée sur le facteur de bruit de l’amplificateur total (formule de Friis). Le niveau

d’adaptation en entrée et en sortie est correct sans réseaux d’adaptation complémentaires

avec une valeur autour de -6.2 dB en entrée et autour de -7.5 dB en sortie.

Figure B.5: Circuit constituant le troisième étage du LNA filtrant en bande Ka
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Figure B.6: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
troisième étage du LNA filtrant en bande Ka
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1.1.2 Ajout du réseau d’adaptation d’entrée et des réseaux d’adaptation fil-

trants

Comme pour les accès de polarisation de grille et de drain, les inductances planaires ne

sont pas utilisées dans les réseaux d’entrée et des réseaux d’adaptation filtrants. Elles sont

remplacées par des lignes de transmission. Ces réseaux sont présentés dans la Figure B.7.

Celui d’entrée est constitué d’une ligne en circuit ouvert en parallèle avec une capacité et

une autre ligne en circuit ouvert. Cette topologie permet d’avoir des pertes limitées.

Figure B.7: Réseaux d’adaptation utilisés pour la conception du LNA en bande Ka :
entrée (1), inter-étages 1 (2), inter-étages 2 (3) et sortie (4)

Les performances des réseaux d’adaptation filtrants sont présentées dans la Figure B.8.

La principale difficulté, comme pour l’amplificateur faible bruit filtrant en bande Ku, est

d’obtenir le gabarit du filtre, des pertes d’insertion faibles et une bonne adaptation dans

la bande. Or ici, on remarque que le passe-haut possède une fréquence de coupure trop

basse (autour de 10 GHz). Mais ses pertes d’insertion sont faibles (environ 0.25 dB) et son

niveau d’adaptation entrée-sortie est inférieur à -18 dB. Le passe-bas possède également

un comportement passe-haut et possède approximativement les mêmes caractéristiques

pour les pertes d’insertion et le niveau d’adaptation en entrée et en sortie. Pour ce qui est

du passe-bande, il lui manque le zéro de transmission à droite (qui est situé à une fréquence

supérieure). Il possède des pertes d’insertion identiques aux deux autres topologies et son

niveau d’adaptation en entrée et en sortie est encore meilleur (inférieur à -20 dB).
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Figure B.8: Performances en paramètres S des réseaux d’adaptation filtrants pour le
LNA en bande Ka
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Le dessin de la puce, issu de la méthodologie, est illustré par la Figure B.9. Sa superficie

est de 3 mm × 1.9 mm. On peut remarquer que les largeurs des résistances (participant à la

stabilité inconditionnelle de chacun des étages sur une très large bande de fonctionnement)

sont plus grandes que les largeurs des lignes de transmission. Ceci est dû à leurs très faibles

valeurs (quelques Ohms) et au fait qu’il faut respecter une longueur minimale entre les

deux contacts de la résistance (règle de conception).

Figure B.9: Dessin de la puce, issu de la méthodologie, pour le LNA filtrant en bande
Ka, avec respect des règles de conception (DRC)

Les performances électriques du circuit synthétisé sont présentées dans la Figure B.10.

L’ensemble est inconditionnellement stable. Les niveaux d’adaptation en entrée et en sortie

sont respectivement inférieures à -11 dB et à -9 dB. Le facteur de buit est inférieur à 1,9

dB. Le gain obtenu est un peu faible, mais suffisamment proche du niveau requis pour

que les spécifications soient satisfaites après optimisation globale au niveau du dessin des

masques.
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Figure B.10: Résultats de la simulation électrique, issus de la méthodologie, pour le
LNA filtrant complet en bande Ka
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1.1.3 Optimisation des performances

La comparaison des performances en simulation électrique et électromagnétique est

faite avec la Figure B.11. On obtient bien le gabarit filtrant souhaité même pour des

fréquences supérieures à la bande utile (0 dB de gain entre 0 GHz et 25 GHz ainsi que

pour des fréquences supérieures à 45 GHz). Le niveau de gain dépasse 20 dB et atteint

même 23,2 dB en simulation électromagnétique. Le niveau de bruit est, quant à lui,

inférieur à 1.85 dB et le niveau d’adaptation entrée-sortie est bien inférieur à -15 dB. La

stabilité inconditionnelle est assurée sur toute la bande pour l’amplificateur complet.

La méthode pour optimiser les performances globales de l’amplificateur faible bruit

filtrant en bande Ka est la même que celle utilisée pour l’amplificateur faible bruit filtrant

en bande Ku. Le tracé des zones d’instabilité pour chacun des étages (Figure B.12) montre

qu’une amélioration du circuit doit être obtenue pour le premier et le deuxième étage. En

effet, les zones concernées ne sont plus au bord de l’abaque de Smith mais s’en rapprochent

du centre.
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Figure B.11: Résultats de la simulation électrique et électromagnétique, après
optimisation, pour le LNA filtrant complet en bande Ka
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Figure B.12: Étude des zones d’instabilité (simulation électromagnétique), au niveau
de la source et de la charge, après optimisation, pour chacun des étages constituant le

LNA filtrant en bande Ka (fréquence comprise entre 0.5 GHz et 60 GHz)
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La simulation électromagnétique des puissances d’entrée et de sortie au point de com-

pression est montrée dans la Figure B.13. La puissance d’entrée est comprise entre -12

dBm et -11.7 dBm et la puissance de sortie est égale à 10.3 dBm, ce qui est largement

au-dessus du minimum attendu dans le cahier des charges.
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Figure B.13: Gain et puissance de sortie (simulation électromagnétique) en fonction de
la puissance d’entrée, après optimisation, pour le LNA filtrant en bande Ka

Spécifications Niveau requis Résultats EM

Bande de fréquences (GHz) 35.5-36

Facteur de bruit (dB) < 1.7 < 1.85

Gain et platitude (dB) > 20 ± 1 23.2 ± 0.15

Variation du gain (dB) < 0.4 / 500 MHz < 0.3 / 500 MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15
< -26 (entrée)

< -19 (sortie)

Tension d’alimentation (V) 3

Consommation DC (mW) < 175 99

Puissance de sortie au point de

compression (dBm)
> 5 10.3

Tableau B.2: Comparaison entre les performances du LNA filtrant en bande Ka et les
spécifications, issue de la méthodologie et après optimisation

La comparaison des performances et des niveaux de spécifications attendus est montrée

dans le Tableau B.2. Toutes les spécifications sont respectées, mise à part pour le niveau

du facteur de bruit qui est légèrement trop élevé.
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1.2 Résultats de simulation issus de l’optimisation de la surface

de puce

Le dessin de la puce issu de la méthodologie et après optimisation aurait pu être envoyé

en fabrication dans un lancement multi-projets PH10 et une taille de 3.4 mm × 2.4 mm

comme pour l’amplificateur faible bruit en bande Ku. Mais avec toute la surface de puce

non utilisée et pour réduire les coûts en vue d’une possible fabrication, il a été décidé de

réduire la taille de la puce à 3.4 mm × 1.4 mm. Son dessin est donné dans la Figure B.14.

Figure B.14: Dessin de la puce, après optimisation de la surface de puce consommée,
pour le LNA filtrant en bande Ka

Les performances globales de cet amplificateur sont montrées dans la Figure B.15.

On obtient un gabarit filtrant qui doit être amélioré pour des fréquences supérieures à

la bande utile. Le niveau de gain est de 21.7 dB, avec une platitude de ± 0.25 dB et un

facteur de bruit inférieur à 1.65 dB. Le niveau d’adaptation est correct en entrée (inférieur

à -10 dB) et est excellent en sortie (inférieur à -25 dB). L’amplificateur est globalement

inconditionnellement stable de 0 GHz à 60 GHz.
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Figure B.15: Résultats des simulations électrique et électromagnétique, après
optimisation de la surface de puce consommée, pour le LNA filtrant en bande Ka
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Zones d’instabilité étage 3 (charge)

Figure B.16: Étude des zones d’instabilité (simulation électromagnétique), au niveau
de la source et de la charge, après optimisation de la surface de puce consommée, pour

chacun des étages constituant le LNA filtrant en bande Ka (fréquence comprise entre 0.5
GHz et 60 GHz)

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant
en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées

Page 163



Sylvain LANZERAY

−30−25−20−15−10 −5 0 5 10
16

18

20

22

24

26

Puissance entrée (dBm)

G
a
in

(d
B
)

f = 35.50 GHz

f = 35.75 GHz

f = 36.00 GHz

−30−25−20−15−10 −5 0 5 10
6

8

10

12

14

Puissance entrée (dBm)

P
u
is
sa
n
ce

so
rt
ie

(d
B
m
)

f = 35.50 GHz

f = 35.75 GHz

f = 36.00 GHz

Figure B.17: Gain et puissance de sortie (simulation électromagnétique) en fonction de
la puissance d’entrée, après optimisation, pour le LNA filtrant en bande Ka

La simulation électromagnétique au point de compression est visible sur la Figure

B.17. Pour une puissance d’entrée comprise entre -11.5 dBm et -10.8 dBm, on observe

une puissance de sortie comprise entre 9.9 dBm et 10.2 dBm.
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Annexe : Conception d’un Amplificateur faible bruit filtrant en bande Ka

2 Conclusion

Les performances de l’amplificateur conçu et optimisé, afin de respecter la contrainte

de surface occupée, sont résumées dans le Tableau B.3

Spécifications Niveau requis
Résultats

EM1

Résultats

EM2

Bande de fréquences (GHz) 35.5-36

Facteur de bruit (dB) < 1.7 < 1.85 < 1.65

Gain et platitude (dB) > 20 ± 1 23.2 ± 0.15 21.7 ± 0.25

Variation du gain (dB)
< 0.4 / 500

MHz

< 0.3 / 500

MHz

< 0.5 / 500

MHz

Adaptation entrée / sortie (dB) < -15
< -26 (entrée)

< -19 (sortie)

< -10 (entrée)

< -25 (sortie)

Tension d’alimentation (V) 3

Consommation DC (mW) < 175 99 99

Puissance de sortie au point de

compression (dBm)
> 5 > 10 > 9.9

Tableau B.3: Comparaison entre les performances, en simulation électromagnétique, du
LNA filtrant en bande Ka et les spécifications, avant (EM1) et après (EM2)

optimisation de la surface de puce consommée

En se référant au cahier de charges, des améliorations doivent être apportées sur le

gabarit filtrant, la variation du gain et l’adaptation en entrée. La réduction de surface

a aussi dégradé le respect du critère de stabilité inconditionnelle pour les deux premiers

étages. Cependant, une comparaison des performances obtenues par le circuit synthétisé

et optimisé avec l’état de l’art (Tableau B.4) montre que les performances obtenues sont

très bien situées.
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Référence
Technolo-

gie

Fréquence

(GHz)
NF (dB) S21 (dB) S11 (dB) S22 (dB)

Pout
1dB

(dBm)

Taille

puce (mm

× mm)

[nb

étages]

[82] (simu-

lation)

AsGa

0.10µm
26-36 < 1.8 33 < -12 < -12 NC

1.30 × 2.80

[4]

[32]

(mesure)

AlGaN /

GaN

0.25µm

28 4 18 -12 < -6.5 > 12.5
3.00 × 2.00

[4]

[83]

(* mesure,

** simula-

tion)

CMOS 180

nm
32 **4.62 *10.2 *< -13.3 *< -13.4 NC

0.74 × 0.50

[3]

[84]

(mesure)

InAs/AlSb

mHEMT

0,25µm

substrat

AsGa

34-36 2.1 21.8 < -8 < -18 NC
1,50 × 0,70

[3]

[85]

(mesure)

InP HEMT

0,10µm
26-40 ≈1.5 > 21 < -10 < -8 NC

2,10 × 0,82

[3]

[86]

(mesure)

SiGe

BiCMOS
35 6 16,8 -11 -15 NC NC [3]

[87]

(mesure)

FDSOI

CMOS 180

nm

35 8,8 6,5 NC NC -1,6
2.00 × 2,25

[3]

[88]

(mesure)

GaN

HEMT
28-39,2 < 2 > 24 < -15 < -5 NC

3,12 × 1,12

[3]

[89] (post-

simulation)

GaAs

mHEMT

70 nm

26-30 < 1,16 28 < -20 < -15 NC
1,50 × 1.00

[3]

[90]

(mesure)

AlGaAs /

InGaAs

pHEMT

0.10µm

28-38 < 2,9 21 < -5 < -5 NC
1,30 × 2.60

[2]

[91]

(mesure)

CMOS 65

nm
19,4-26,7 < 6 > 15 NC NC NC

0,68 × 0.60

[2]

[48]

(mesure)

SiGeC

BiCMOS

0,25µm

30 2 11,4 -13 -11,8 -1
1,00 × 0,70

[2]

[92]

(mesure)

CMOS 180

nm
27,7-28,7 < 5,4 > 7,3 < -5,8 < -4,5 NC

0,84 × 0,72

[2]

[93]

(mesure)

InGaAs

pHEMT

0,15µm

29-43 < 3,3 14,2 < -10 < -6 NC
0,65 × 0,72

[2]

[94]

(mesure)

GaAs

pHEMT

0,15µm

27,3-32,6
3,8 (30

GHz)
> 8 < -4 < -6 NC NC [2]

[95]

(mesure)

GaAs

pHEMT

0,15µm

27,3-32,6 < 4,8 > 8 < -10 < -7,57 NC
1,60 × 0,90

[2]

[96]

(mesure)

SiGe HBT

0,12µm
33-34 < 3 26 < -12 < -20 -6

0,30 × 0,30

[2]

Ce Travail

(simula-

tion)

GaAs

0.10µm
35,5-36 < 1,65 21.7 < -10 < -25 > 9.9

3,4 × 1,4

[3]

Tableau B.4: État de l’art sur les amplificateurs faible bruit MMIC en bande Ka
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Résumé

Méthodologie de CAO innovante pour la conception de MMICs prenant

en compte les pertes des éléments réactifs des technologies intégrées

L’augmentation du nombre d’appareils communicants et du débit de données a pour

conséquence une montée en fréquence des dispositifs micro-ondes, notamment dans le

secteur du spatial. L’optimisation des modules existants n’est pas toujours suffisante.

Il faut donc synthétiser de nouveaux circuits. Cependant, la plupart des méthodes de

synthèse existantes, inclues dans les logiciels de CAO, ne prennent pas en compte les

modèles à pertes des fondeurs. Or, plus la fréquence de fonctionnement est élevée, plus

leurs prises en compte est indispensable.

Cette thèse propose une nouvelle méthode de synthèse et de conception pour les circuits

faible bruit intégrés (amplificateur faible bruit et mélangeur). Elle prend en compte les

modèles à pertes des composants passifs des fondeurs, les lignes de connexion, les jonctions

et elle combine plusieurs fonctions comme l’amplification et le filtrage ainsi que le mélange

et le filtrage. Elle a été validée en simulation et en mesure.

Mots clés : synthèses à pertes, amplificateur faible bruit filtrant MMIC, mélangeur

résistif MMIC, bande Ku, bande Ka, modèles à pertes, programmation AEL

Abstract

Innovative CAD methodology for low noise MMICs, including lossy

passive component models from foundries

Due to the evolution of wireless systems and data rate, it is necessary to increase micro-

wave operating frequencies, especially in space industry. Optimization of existing circuit

topologies are always not enough and therefore, we need to synthetize new circuits. Un-

fortunately, most of the existing synthesis methods, including in CAD softwares, are only

based on lossless passive component models. With the increase of operating frequency, we

need to take the effect of losses in the passive component models during synthesis.

This thesis introduces a new synthesis and design method for low noise integrated circuits

(low noise amplifier and mixer). Lossy passive component models from foundries, connec-

ting wires, junctions and co-design (amplification and filtering or mixing and filtering)

are included. The design procedure was validated by simulations and measurements.

Key words : lossy synthesis, MMIC LNA, MMIC resistive mixer, Ku-band, Ka-band,

lossy passive component models, AEL programming


