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Résumé
L'objectif de cette étude est la conception des dispositifs monolithiques micro-ondes pour

des applications dans les domaines, de communications sans fils, de télévision directe par
satellite et des systèmes radars. L'étude a plus particulièrement porté sur, le processus
technologique de fabrication d'un circuit MMIC sur un substrat en arséniure de gallium, la
simulation des éléments passifs et actifs, la caractérisation et les méthodes d'analyse des circuits
MMIC. Des logiciels commerciaux tel que SONNET et MWOFFICE nous ont permis
d'atteindre les objectifs qu'on s'est fixés. A titre de démonstration des étapes complètes de
conception d'un circuit MMIC, nous avons étudié et conçu un oscillateur monolithique intégré
contrôlé en tension (OICT) dans l'intervalle 9.6-10.2 GHz. Les résultats obtenus sont conformes
aux simulations réalisées par le logiciel MWOFFÎCE. Un dessin de la puce de l'OICT a été
réalisé et est près pour une éventuelle fabrication.

A bs tract
The aim of this study is thé design of microwave devices in integrated monolithic technology

for. wireless Systems , direct broadcast satellite and radar Systems . The study is especially about,
thé technological process of thé MMIC circuits manufacture on a gallium arsenide (GaAs)
substrate, thé simulation of thé passive and active components. thé characterization and analysis
methods of MMIC circuits. A Commercial software such as SONNET and MWOFFÎCE ailow us
10 achieve thé fixed goals. We also presented a complète steps of MMIC circuit design as
démonstration. An integrated monolithic voltage conîrolled osciîlator (OICT) has been designed in
thé 9.6-10.2 GHz frequency band. The theoretïcal results are in accordance with thé simulations
carried out by MWOFFICE software and correspond to thé osciîlator spécifications. A layout of thé
OICT chip was achieved and irs near for a possible manufacture.
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Ces dernières années, le domaine civil et militaire, du fait de nouvelles applications dans le

domaine millimétrique (radio-cellulaires, télévision par satellite, système radars, ...), connaît un

bouleversement notable des architectures des systèmes à concevoir et des méthodes de production

dans la mise en œuvre des satellites pour la téléphonie mobile (GSM) et les communications

multimédias [1].

L'apparition de ces nouveaux besoins nécessite, ainsi des améliorations permanentes dans la

réalisation des futurs circuits micro-ondes destinés à être intégrés dans les équipements de téléphonie

ou de télévision directe par satellite. Ces progrès ont lieu à différents niveaux :

Au niveau du matériau avec le développement des semi-conducteurs composés (Arséniure de

Gallium, Silicium-Germanium, Indium-Phospore, ...) permettant la montée en fréquence des

composants actifs grâce à la maîtrise de nouvelles technologies à hétérojonctions (HEMT,

HBT).

Au niveau du circuit pour lequel la technologie de fabrication converge vers une intégration

maximale et une minimisatîon des coûts (circuit intégré micro-onde monolithique).

Ainsi, l'avènement de ces composés semi-conducteurs, notamment l 'arséniure de gallium

(GaAs), a été d'un apport inestimable dans le développement des éléments actifs utilisés dans les

circuits micro-ondes. Cet essor a permis d'étendre considérablement le champ d'application de tels

composants initialement conçus et réalisés sur silicium. Les matériaux ternaires (GaAIAs, GalnAs),

bien que nécessitant des technologies plus complexes, ont largement supplante le silicium au delà de

quelques gïgahertz du fait de leurs caractéristiques fondamentales :

une mobilité électronique plus importante ( 6 à 7 fois supérieure pour le GaAs par rapport au

silicium) qui permet une montée en fréquence des circuits micro-ondes jusqu'au domaine

millimétrique,

un certain nombre de caractéristiques physiques de ces composés peuvent être affinées pour

des applications particulières en contrôlant les proportions des différents constituants, ce qui

autorise la réalisation d'héléroslrucures.
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En effet, le transistor à effet de champ (TEC ou MESFET) sur un substrat en GaAs et ses dérivés

(HEMT, HBT) sont actuellement des composants bien adaptés pour les applications linéaires,

principalement les amplificateurs à faible bruit ou non-linéaire tels que les mélangeurs, les

amplificateurs de puissance, les oscillateurs et les mul t ip l ieurs .

En outre, l'intégration devenue permise, d'éléments passifs à constantes localisées sur le substrat

GaAs a autorisé le développement de la technologie des circuits intégrés monolithiques (MMIC).

Cette technologie, compte tenu des coûts exorbitants de fabrication et de 1" imposs ib i l i té d'ajuster les

caractéristiques électriques du circuit après fabrication, a intensément modifié les méthodes de

conception en imposant une simulation fiable et précise du circuit. Cette préoccupation a conduit à

l'élaboration de simulateurs basés sur de nouvelles techniques et au développement de modèles précis

des composants et notamment du transistor à effet de champ (TEC) composant principal des circuits

MMIC.

La technologie monoli thique a permis l 'util isation de certains concepts de circui ts mais a aussi

contribué à introduire le TEC dans des applications réalisées à l'origine par d'autres composants. Les

raisons qui ont contribuées au développement du champ d'application du TEC sont diverses.

En effet, implanter sur un circuit un ou plusieurs transistors représente le même effort du fait que

le coût de fabrication reste pratiquement le même (seul le rendement de fabrication se trouve

sensiblement altéré). La seconde raison provient des fréquences plus élevées rendues accessibles aux

circuits utilisant ce composant, non seulement de par ses propriétés intrinsèques mais aussi de par la

réduction de la taille des circuits que la technologie monolithique rend possible.

C'est dans ce cadre que s'inscrit notre étude. Celle-ci porte sur la conception la caractérisalion et

la simulation électrique et électromagnétique des circuits intégrés micro-ondes monoli thiques, d 'une

part des circuits passifs afin de démontrer les avantages offerts par la technologie d'interconnexion

uniplanaires, et d'autre part, des circuits actifs dans le but de mettre en évidence les potentialités de

cette technologie. Le circuit conçu à titre de démonstration est un osci l lateur intégre contrôlé en

tension (OICT). Afin de mieux i l lustrer notre contribution, nous décomposerons notre t ravai l en cinq

chapitres.

Le premier chapitre est consacré aux méthodes de conception technologique des circuits micro-

ondes monolithiques. Après une présentation du processus technologique et les étapes de fabrication,

nous avons passé en revue les différents constituants passifs et actifs des c i r c u i t s MMIC. Aussi , nous

portons un intérêt par t icul ier à, l ' i nduc tance spirale carrée, à la capacité M1M (Méta l - l so lan t -Mcta l ) ci

I
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aux résistances. Ces composants passifs ont fait l'objet de plusieurs travaux dans le domaine de la

technologie monolithique.

Le second chapitre est l'expose de la modélisation des constituants des circuits MMIC. Nous

avons présenté les modèles électriques (modèles SPICE) linéaire et non linéaire des cléments actifs

(MESFET et HEMT) en puce. En plus, nous avons étalé les modèles électriques équivalents des

inductances monolithiques carrées en forme de spirale et des capacités MIM très utilisées dans les

circuits MMIC.

Dans le troisième chapitre, nous présentons dans un premier temps les méthodes d'analyse

nodale, d'analyse non-linéaire, par équilibrage d'harmoniques et par séries de Volterra des circuits

MMIC. Dans un second temps nous insistons sur la méthode d'analyse par réseaux de neurones,

actuellement très sollicitée par les concepteurs des circuits micro-ondes.

Le quatrième chapitre est consacré à la présentation des différentes méthodes utilisées pour la

conception des circuits MMIC. Aussi, nous avons porté un grand intérêt à la conception, en

technologie monolithique, des interconnexions uniplanaires (lignes coplanaires), à leur réalisation

ainsi qu'à leur simulation électromagnétique par des logiciels commerciaux tels que le logiciel Sonnet.

En plus, nous avons développé des méthodes de conception et de simulation 3D, d'une inductance

spirale rectangulaire, d'une capacité MIM et d'un transistor à très haute mobilité électronique

(HEMT).

Enfin, le chapitre cinq constitue une démonstration de conception et de simulation d 'un

oscillateur intégré contrôlé en tension (OICT). En fait, nous avons exposé les différentes

configurations d'un OC1T et les méthodes de sa conception en technologie monolithique. En outre,

une simulation 3D, par le logiciel Sonnet, à permis d'aboutir à des résultats forts intéressants.
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TECHNOLOGIE DES CIRCUITS INETEGRES

MONOLITHIQUES MICRO-ONDES

i
I
l

1

1 Introduction

Les circuits intégrés monolithiques micro-ondes (MMIC) sur arséniure de gai!' im (GaA;

présentent un grand intérêt pour la réalisation des systèmes hyperfréquences complexe utilisable

notamment dans le domaine des télécommunications. Cette technologie, consistant à in t^r rer sur u:

même substrat (GaAs), éléments passifs et éléments actifs, autorise le développement d^ circuits di

hautes performances, miniaturisés et bons marchés [2J.

Déjà, dans ce domaine, la technologie des circuits intégrés hybrides micro-ondes ( H M I t ou MIC) ;

constitué un progrès considérable par rapport à la technologie en guides d'ondes. E l l e est k- résultat dt

l'apparition de matériaux diélectriques à faibles pertes et coûts réduits (téflon. a lumine . . . . ) , 'ëaiisant U

support isolant des lignes de transmission, ainsi que des composants actifs et passifs en puce i ^portés sui

ces substrats diélectriques. Cette technologie est encore largement utilisée pour la réalis;1! i en petite

quantité de circuits aux performances très pointues. En effet, ces circuits nécessitent, souvent. ;s réglages

fins impossible à réaliser sur une structure monolithique [3].

l
Le concept des circuits MMIC est apparu peu après !a production de composants actifs e;. i i i c ium en

technologie pfihmar pouvant atteindre le gigahertz. Cependant, l 'incapacité du s i l i c ium à c iserver sa

grande résistivité lors d'étapes technologiques à haute température n'a pas permis d'étendre 1 ' .pplication

des MMIC sur s i l ic ium.

I

Le GaAs est devenu le matériau majeur pour la fabrication de composants de hautes perbrmances.

Grâce à la grande mobilité des porteurs, il a permis une forte montée en fréquence des circuit utilisants
i }

ces éléments actifs. En outre, l'importante résistivité du substrat GaAs semi-isolant réduit les c, nductions

parasites entre composants et permet donc la fabrication des dispositifs MMIC [4].

L'intégration sur un même substrat de composants actifs, d'éléments à constantes local: ;es et des

lignes de transmission, permet aux disposit ifs MMIC de présenter les avantages suivants ;

l
I

poids et ta i l le réduits,
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• réduction des coûts pour des moyennes et grandes productions,

• augmentation de la reproduct ib ï l i té résul tant des faibles variations des procédés technologiques.

• augmentation de la fiabil i té inhérente à l ' intégration.

• performances large bande liées a la réduction des éléments parasites et à la possibil i t

d'optimiser la taille des composants,

• possibilité de réaliser des circuits multifonctions sur une même puce.

Cependant, la généralisation de l ' u t i l i s a t i o n des dispositifs MMIC dans les nombreux domaines où il:

trouvent des applications ne pourra se faire, pour des raisons technologiques où financières, tant que l 'o r

ne réalisera pas de fortes productions. En outre, pour certaines applications part iculières telles que le^

récepteurs à très faible bruit ou les émetteurs à haute puissance, l 'u t i l i sa t ion des disposi t i fs HMIC esi

encore préférable, l ' intégration des transistors à haute mobil i té électronique CHEMT) et surtout des

transistors de très forte puissance n'étant pas encore généralisée [5].

La technologie des dispositifs MMIC sur GaAs révolutionne la conception et la fabrication des circuits

hyperfréquences. Contrairement à la technologie HMIC. les circuits réalisés en technologie monolithique

ne sont pas ajustables par des réglages. A cet effet, il est indispensable d'effectuer, avant leur réalisation,

des simulations fidèles et sûres. En effet, chaque composant actif ou passif doit être finement caractérisé

et les modèles physiques ou électriques adoptés doivent être précis. Ces modèles incluent également les

dispersions résultant des variations des procédés technologiques.

Apres avoir énuméré et décrit les différentes étapes technologiques nous donnerons donc pour chaque

composant u t i l i sé un modèle électrique comprenant les éléments parasites. Nous présenterons ensuite les

méthodes de conception en essayant de faire ressortir le mieux que possible l 'enchaînement des diverses

simulations ainsi que leurs interactions, puis les interactions entre ces simulations et le dessin des circuits

MMIC.

2 Technologie des circuits MMIC

Nous décrivons dans ce chapitre un exemple typique de technologie employée pour la fabrication des

dispositifs MMIC sur un substrat en GaAs. Suivant les fonderies certaines étapes peu\ent légèrement

différer sans pour autant modifier d'une manière notoire la chaîne de fabrication. La chaîne que nous

présenterons traite la réalisation des transistors MESFET à déplétion, de résistances, de capacités,

d ' inductances d'interconnexions et de trous métallisés (via holes) [6].
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Chaque niveau de masque Fait in tervenir une technique de photoht biographie qui consi

généralement en la succession d'étapes suivantes [7]:

• dépôt de résine photosensible sur toute la surface de la plaquette.

• insolation de cette résine (radiations U V ) à travers un masque. Pour d é f i n i r les gr i l les très court

on u t i l i s e une l i thographie à faisceaux d'électrons,

• développement de la résine.

• attaque ou dépôt à travers les fenêtres ouvertes.

• attaque de la résine subsistante ( l i f t off).

i
1
i

2.1 Formation de la couche active

Implantat ion N (Fig.1.1), l ' i so la t ion entre les différents composants actifs résulte ici de l ' i s o l a t i c

intrinsèque du substrat GaAs semi-isolant. Sur ce substrat est implantée une couche dopée N constituant

canal du transistor ME S F ET et la zone active des diodes Schoîtky. Elle peut être aussi u t i l i sée pour

fabrication des résistances implantées. En pratique, elle est réalisée soit par épitaxie soit par implan tan t

ionique. Cette dernière technique est, généralement, la plus utilisée du fait de sa mei l leure uniformité

reproductibilité, et parce qu'elle permet, à moindre coût, des implantations multiples et sélectives.

Dans le cas où la couche active est réalisée par épitaxie, étant donné la non-sélectivité du procédi

il est nécessaire d'effectuer une étape supplémentaire d'isolation. Cette isolation consiste en une attaqu

chimique de la couche active, sur toute son épaisseur et aux endroits ne componant aucun élément acti

en vue d'obtenir une structure appelée m es a.

I 1-1
N -

Substrat semi-isolant GaAs

I
I

Fig.1.1. Implantat ion N.
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Implantat ion N k : Cette étape (F ig .1 .2 ) est réalisée pour former les régions surdopées de contacts c

source et de drain. L ' implanta t ion de caissons dopés N ' entraîne la réduction des résistances de contae

Lin plus, e l le peut servir à l 'élaboration de diodes Scbottky et des résistances implantées .

Substrat semi-isolant GaAs

Fig.1.2. Implantation N f .

2.2 Recuit et protection de la couche active

Les deux premières étapes étant généralement réalisées par implantation ionique, il est nécessaire, à

ce stade de fabrication, d'effectuer un recuit à haute température afin de réparer les défauts crées dans le

réseau semi-conducteur et d'activer les ions implantés. Ensuite pour éviter la dissociation du GaAs en

surface, une couche de protection en nitrure de s i l i c i u m ( S i 3 N 4 ) est déposée.

2.3 Résistance couche mince

Ce procédé est utilisé lorsque Ton désire une valeur importante d 'une résistance. Un f i lm mince

métallisé de Nichrome (NiCr) est déposé à la surface du substrat. A ses extrémités est ensuite relié un

métal de contact afin de stabiliser les contacts électriques de la résistances (Fig. 1.3).

Ni-Cr Contact Ni-Cr

'////////////////////////////////////^^^

N -

N+

Substrat semi-isolant GaAs

Fi",1.3. Résistance couche mince.
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2.4 Contact ohniique

Le métal de contact ohmique est déposé sur les caissons implantés N " de manière à minimiser

résistance de contacts de source et de drain (Fis . 1.4). Ce métal consiste généralement en trois dépôts

AuGe, Ni et Au puis un recuit à haute température afin de former l 'a l l iage. Ce niveau de méta l l i sa t ion

doit pas être utilisé pour les interconnexions.

Contact ohmique Ni-Cr Contact Ni-Cr

l

I
I

l

l

Fig.1.4. Contact ohmique.

2.5 Métallisation de la grille

Après creusement du canal, qui permet d'obtenir la tension de pincement désirée, on dépose le meta

de gr i l l e (Fig. 1.5). Cette métallisation est en fait constituée de trois étapes successives. Un premier dépô

de titane qui forme avec la couche active le contact Schortky, Un second dépôt de platine dont le rôle es

de protéger le titane d 'une diffusion éventuelle de l 'or, constituant le troisième dépôt, lors des procédés ;

haute température. Ce dernier dépôt d'or a pour but de diminuer la résistivité globale de la métallisatior

de grille.

Comme précédemment, ce niveau de métallisation ne doit pas être ut i l i sé pour les interconnexions.

Contact ohmique Contact Ni-Cr

Substrat semi-isolant GaAs

Fi« 1.5. Métall isat ion de la grille.

I
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2.6 Premier niveau de métallisation

Cette métallisation TiAu réalise le premier niveau d'interconnexions entre les différentes

métallisations déjà énoncées (Fig.1.6). Hi lc est aussi uti l isée pour former la première électrode des

capacités Métal-Isolant-Métal (MIM). L'épaisseur du métal déposé est de Tordre de 1 à 3 microns.

Premier niveau de métallisalion

gril le

Substrat semi-isolant GaAs

SjN

Fig.1.6. Premier niveau de métall isat ion.

2.7 Ouverture de fenêtres dans le diélectrique

Une couche de diélectrique, généralement du nitrure de s i l i c i um (SiN), est déposée sur toute la

surface du circuit . Cette couche réalise d'une part le diélectrique des capacités MIM et d'autre part une

première protection du circuit . Les fenêtres sont ouvertes dans le S i 3 N 4 par attaque c h i m i q u e aux

endroits où Ton désire un contact électrique entre le premier et second niveau de métal l isa t ion (F ig . 1 -7) .

I

l

Fenêtre pour dépôt de diélectrique
SiN

Substrat semi-isolant GaAs

I Fig. 1.7. Fenêtre de dépôt de diélectrique.

I
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2.8 Fenêtres pour pont à air (air-bridge)

Cette étape permet de réaliser les contacts électriques entre la métallisation de ponts à air (second

niveau de métal) et le premier niveau d'interconnexions (Fig.1.8). Elle contribue aussi à la fabrication des

capacités MIM en définissant la surface sur laquelle le second niveau de métallisation sera en contact avec

le diélectrique de la capacité et formera la seconde électrode.

Substrat semi-isolant GaAs

Fig.1.8. Fenêtre pour pont à air (air-bridge).

2.9 Métallisation du pont à air (air-bridge)

Cette métallisation définit le second niveau d'interconnexion, les deuxièmes électrodes des capacités

MIM et les inductances en forme spirale (Fig.1.9). Le premier niveau de métal est le seul métal pouvant

être connecté à ce niveau à travers les deux catégories de fenêtres ouvertes. Notons aussi que cette

métallisation est plus épaisse que la première (3-5 um).

pnnt n nir ^

//'////

Substrat semi-isolant GaAs

Fig.1.9. Métal l isa t ion du pont à a i r .

10
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2.10 Passivation

Une nouvelle couche de SiN est à ce stade déposée pour passiver la dernière métal l isat ion. Son

épaisseur doit être juste suffisante pour passiver le métal sans trop modifier le gap d'air et augmenter a ins i

les capacités parasites.

l
2.11 Trous métallisés (via holes)

Après rodage de la face arriére de la plaquette jusqu'à obtention de l'épaisseur désirée (généralement

100-200 u,m), les trous sont creusés par attaque chimique à travers le substrat: puis la face arrière est

entièrement métallisée par dépôt d'or. Ainsi, ces trous permettent de connecter les contacts de source des

transistors MESFET, ou tout autre élément du circuit, au plan de masse (Fig. 1.10).

'*
k

\ l

\

• ',,

' '•

Substrat semi-iso ant GaAs

Fig, 1.10. Passivation et trous métallisés.
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3 Composants monolithiques passifs

3.1 Inductance en forme spirale

L'optimisation de la surface occupée par les inductances, afin d'accroître l ' in tégrat ion est à l ' o r ig ine

du choix des inductances en formes spirales (Fig. 1 . 1 1 ) . Le plus souvent, ces inductances sont réalisées

avec le second niveau de métal (pont à air) de manière à s 'affranchir des capacités parasites entre la l igne

et le plan de masse [8]. De plus, cette métal l i sa t ion. étant la plus épaisse, permet de m i n i m i s e r les pertes

dans la l igne (Fig . 1 . 1 2 ) et d 'améliorer le coefficient de q u a l i t é de l ' impédance.
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La dilTicullé d'obtenir un modèle précis de cette structure (couplages entre tous les segments et

surintensités au niveau des coudes notamment) fait souvent choisir un modèle semi-expérimental

(Fig.1.13).

I

Dans ce modèle L\t R\t respectivement à l ' inductance et aux pertes de la ligne

entière, Cp rend compte des couplages entres les segments de la spirale, ^2 el L-, sonl rajoutés pour

traduire l 'augmentation des pertes dues à l 'effet de peau supérieur aux épaisseurs de métal pour les faibles

fréquences (Fig. 1.12). La valeur de tous ces éléments est extraite d'un ajustage des paramètres de

dispersion calculés (paramètres S) à partir du modèle et mesurés sur la structure [9].

I
I
l

Fig. 1.11. Structure en perspective d'une inductance spirale.

I

l

I
l
I

4,0

3,5

3,0

épaisseur d'or

épaisseur de peau 2,0

1,5

1,0

0.5

0,0

1er niveau: 1ME
2ièrne niveau: 2ME
1ME+2ME

o 6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquence (GHz)

Fig.1.12. Pênes des différents n iveaux de méta l l i sa t ion en fonct ion de la fréquence.
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AAA
RI

0 0

Fig.1.13. Modèle semi-empirique d'une inductance spirale.

I

3.2 Capacités MIM

Trois configurations de capacités sont disponibles en technologie MMIC (Fig .1 .14) . Les capacités

MIM sont préférées par rapport aux capacités intcrdigitécs car elles permettent d'obtenir des capacités de

plus fortes valeurs en minimisant les parasites, et d'autre pan aux capacités Schottky pour leur

comportement linéaire et leur tension de claquage élevée.

Contact
Schottkv

Contact
ohmique

Substrat semi-isolant
GaAs

a) b)

métal

Substrat scmi-iso ant GaAs

Fig.1.14. Différentes structures de capacités : a) intcrdigitale. b) Schottk>- c l Metal- IsoUint-Mctal
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Le diélectrique utilisé est souvent du Si^N^ (£r « 7) ou du Ta^O^ (er « 24), son épaisseur est un

compromis entre le besoin d'obtenir de fortes capacités par unité de surface, afin de pouvoir augmenter la

densité d'intégration, et de présenter des tensions de claquage acceptables [10].

Pour relier l'électrode supérieure au reste du circuit, la solution adoptée est généralement le pont à air

(Fig.1.15) car celui-ci élimine la zone de claquage (Fig.l.l4.c).

diélectrique
pont à air / ~ ~~l métal 2

. . . „,„„„,,.. ,,V//////////////////A
i I métal

Substrat semi-isolant GaAs

Fig.1.15. Capacité MIM optimisée.

Dans le but de présenter l'origine physique des différents éléments parasites introduits dans le

modèle choisi, nous avons représenté (Fig.1.16) la structure transversale de la capacité MIM ainsi que le

schéma électrique équivalent. La capacité proprement C est définie par la surface de l'électrode

supérieure. Sa valeur est donnée par [1 1] :

( i . l )

où s = wz et c est la capacité par unité de surface dont la valeur est fournie par le fondeur,

w et z sont respectivement la largeur et la longueur de la capacité.

L'élément C pp modclise la capacité parasite de l'électrode inférieure avec le plan de masse. Cette

électrode étant réalisée avec le premier niveau de métallisation, d'épaisseur négligeable (environ 0.5 \ini),

par conséquent les effets de bords sont à écarter. Ce paramètre est donné par l'expression :

pp h

où c0 est la pcrmiltivité du vide, cr -12.9 pour le GaAs, A est la surface de la capacité, et h est

l'épaisseur du substrat semi-isolant.

14
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L'élément parasite ÇA. représente la capacité de bord de l'électrode supérieure, celle-ci étant réalisée avec

le second niveau de métallisation d'épaisseur non négligeable (environ 2 à 3 u.m) [12]. Cfr est de plus, le

seul élément être considéré car l'électrode inférieure masque sur sa surface le plan de masse. La valeur de

C fr est donc déduite de la différence entre la valeur de la capacité totale de la ligne microruban réalisée

avec ce niveau de métallisation Cn et la valeur de CPP '

C0=c0.w

Où c0 est la capacité par unité de longueur.

11 vient que :

fr

(1-3)

pp (1.4)

i

L'inductance parasite L est calculée en utilisant l'approximation donnée par

L0 , représente l'inductance totale de la ligne microruban.

c
/7l

(1.5)

c

fr

Fig.1.16. structure transversale et schéma équivalent d'une capacité MIM.

I
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Chapi_tr_e 1 : Technologie des circuits intégrés monolithiques micro-ondes

3.3 Résistances

Les résistances utilisées dans les circuits monolithiques MMIC peuvent être fabriquées de deux

façons :

• En uti l isant une couche dopée de GaAs (la couche active par exemple) (Fig. 17.a).

• Par dépôt d'un métal résistif (Nier) (Fig. 17b).

Bien que la deuxième méthode nécessite des niveaux de masques supplémentaires, elle est le plus

souvent uti l isée pour ses meil leures caractéristiques. Par exemple, le comportement en puissance de la

résistance est linéaire alors que dans le cas de l 'u t i l isat ion d 'une couche semi-conductrice il existe un

phénomène de saturation de la vitesse électronique pour les champs de fortes valeurs. Ainsi , cette

technique autorise la fabrication de résistances de plus forte puissance (Tab. 1.1). En outre, le coeff icient

de température d 'une résistance métallique est beaucoup plus faible et peut être ajusté lors du dépôt

(Tab. 1.2).

Les résistances sont modélisées soit par une ligne microruban dispersive (résistances de grande

longueur) soit par un modelé distribué (Fig.1.18) . Dans ce modèle, L est l ' inductance de la ligne

métallique et C'est la capacité de bout [13]. Ces deux éléments sont calculés à partir de la théorie des

lignes [1 1].

métal

GaAs SI

contacts

(a) (b)

Fig. 1.17. Fabrication de résistance : (a) couche dopée de GaAs : (b) dépôt de métal.

L
R

Fi«. 1.18. Modèle de résistance couche mince .
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Chapitre 1 : Technologie des circuits intégrés monolithiques micro-ondes

Matériau

SiO2

Polyamide

Si3N4

A12O3

TiO2

Ta2O3

permittivité
Relative c r

4 à 6

3 à5

5.5

8.8

55

22 à 28

champ
de claquage

(V/um)

400

400

200

250

50

200

Angle de pertes
à 20 °C

pour quelques KHz

0.01 à 0.04

0.001 à 0.0005

0.001 à 0.005

0.008

0.04 à 0.09

0.02 à 0.01

Tab.1.1. Caractéristiques physiques de quelques matériaux utilisés en technologie MMIC.

I

I
I

matériau

Cr

Ti
Ta

NiCr

résistance /unité de surface (Q) coefficients de

température /CC

13 1 +3000
55- 135 1 +2500
150-220

60 - 600
TaN 1 280

-100 à + 500
+200

-300 à -150

Tab.1.2. Propriétés de quelques résistances de matériaux utilisées en technologie MMIC.

Les résistances en couche mince sont ut i l isées pour des applications précises. L 'un des avantages de

ces résistances réside dans le fait que leur coefficient de température a une valeur fa ib le . En plus, elles

présentent peu de parasites et une faible résist ivi té . L ' inconvénient pr inc ipa l de ce type de résistances

est le fait qu 'e l les nécessitent des étapes de transformation supplémentaires. Les résistances basées sur

une couche dopée de GaAs sont réalisées à partir de l 'u t i l i sa t ion du canal d 'un transistor TLC et des

contacts ohmiques qui sont disponibles dans le processus de fabrication MMIC. La résistance totale

obtenue est la somme de la résistance du canal GaAs et des deux contacts ohmiques. L'avantage de

telles résistances est le laree éventail de résist ivi tés.
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Chapitre 2 : _ Modélisation Ac$ composants actifs et passifs des circuits

CHAPITRE 2

MODELISATION DES ELEMENTS ACTIFS ET PASSIF DES

CIRCUITS MMIC

1 Introduction

Les circuits intégres micro-ondes, hybrides et monolithiques, ont atteint une envergure et une

complexité telles que leur conception ne peut être réalisée sans l'assistance d 'un ordinateur. La

simulation est en effet devenue l'étape essentielle de toute conception [14]. Son coût modique et sa

rapidité de mise en œuvre permettent de vér i f ier le bon fonctionnement d 'un montage et de prévoir ses

performances électriques avant d'entamer sa réalisation longue et onéreuse.

La qualité des résultats de cette s imulat ion repose sur deux composants complémentaires :

le simulateur qui doit être rapide et intégrer des méthodes de calcul précises.

les modèles qui doivent rendre compte le plus fidèlement possible des comportements

électriques des divers composants.

De plus, les éléments passifs et actifs sont les principaux composants des circuits MMIC. Le

cœur de ces circuits est sans doute l'élément actif dont les caractéristiques régissent les performances

de l'ensemble. Le transistor à effet de champ (TEC) sur GaAs et ses dérivés sont pour diverses

raisons, les composants les plus utilisés pour la réalisation des fonctions intégrées l inéaires

(oscillation, multiplication, mélange,...). Cependant, au-delà de l 'élaboration d 'un logiciel d ' a n a K s e

performant, une connaissance approfondie de ce composant ainsi que des éléments passifs et donc de

leur modélisation fine, sont indispensables à l 'étude d 'un circuit MMIC.

2 Modélisation des éléments actifs

La modélisation d 'un Transistor a Effet de Champ peut être réalisée selon deux démarches ( i f :

- La première consiste à établir un modèle physique du composant par une approche rigoureuse

résidant dans la résolution bidimensionneile de l 'équation de Poisson et des équat ions de t ransport

dans les semi-conducteurs. On obtient alors les caractéristiques électriques du transistor en anah- fan t

le comportement réel des électrons dans cette structure.

- La seconde démarche est basée sur une description phénoménologique du coin porte mon i

électrique du composant à partir d 'expressions analyt iques. Cette approche peut être effectuée de deux

manières : soit sur la base des paramètres physiques et géométriques du transistor, soil à par t i r du

rapprochement des expressions analytiques aux caractéristiques électr iques expérimentales.

I
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La première méthode de modélisation peut être intéressante pour l'étude du composant, par

contre, elle devient inuti l isable pour la conception d'un circuit MMIC en raison de la puissance de

calcul demandée. Aussi, la méthode basée sur l'obtention d'un modèle phénoménologique du

transistor est la plus utilisée, généralement, par le concepteur des circuits MMIC.

2.1 Modèle linéaire

L'étape ini t ia le de modélisation du Transistor à Effet de Champ (HEMT et MESFET) ou de ses

dérivés passe par l'approximation "faible ou petit signal" qui considère de petites variations du signal

hyperfréquence appliqué au transistor autour d 'un point de repos. Le comportement de chaque région

du composant peut être associé à un paramètre électrique (Fig.2.1). Le schéma électrique équivalent

ainsi obtenu est représenté par la figure 2.3.

Fig. 2.1. Localisation des paramètres électriques dans la structure du TEC
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composant intrinsèque

R

A/V- D

I

I
I

Fig.2.2. Schéma électrique linéaire équivalent du THC.

R$ et Rti représentent les résistances d'accès du composant intrinsèque formé sous la gril le du

transistor. Elles résultent des résistances de contacts ohmiques et de la résistance du semi-conducteur

situé entre le contact et le canal sous la grille. Elles dépendent donc de la géométrie du transistor.

R~ est la résistance dynamique de métallisation de la grille. Elle traduit l 'effet d is t r ibué de la

commande de grille selon la direction de l'axe z.

Cl>s. et Cgd correspondent aux capacités, respectivement du côté source et du côté drain,

introduites par le développement de la zone dépeuplée sous la grille.

gm est la transconductance définie par l 'expression :

'8m =

Rt est la résistance équivalente à la structure répartie suivant l 'axe des \t l 'entrée du

canal, (résistance intrinsèque).
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De plus, un retard r est introduit pour tenir en compte du temps de transit des porteurs dans le

canal à l 'origine d'un déphasage cor entre l^s et V^s .

8 cfs esl 'a conductance de sortie qui s'exprime par :

Cjs représente la capacité du substrat semi-isolant et le couplage capacitif intcr-électrodes entre

la source et le drain.

Les valeurs de tous ces éléments peuvent être considérées comme constantes, du fait des faibles

variations du signal appliqué, leurs évolutions en fonction du temps sont négligeables. Ces valeurs ne

dépendent donc que de la polarisation continue et sont indépendantes de la fréquence dès lors que le

schéma équivalent de la figure 2.2 reste valable.

Les contacts grille, source et drain du transistor TEC représentent des éléments réactifs

(inductances L^^L^ et L^ ) dépendant de la fréquence.

De la famille des transistors TEC, il existe une structure très intéressante appelé transistor à

haute mobilité électronique sur substrat en GaAs (IIEMT). Actuellement les dispositifs micro-ondes

commerciaux et militaires, en ondes millimétriques, exigent des gains élevés ainsi que et des bruits

faibles. Cette préoccupation à été résolue grâce à l'avènement des transistors HEMT.

Les principes de base de fonctionnement sont très semblables à ceux du transistor TEC [16]. La

différence principale entre ces transistors est la structure épitaxiale des couches. Dans la structure du

transistor HEMT, des couches différemment dopées sont crées pour améliorer les performances et les

matériaux utilisés sont les éléments semi-conducteurs I I I - V sur substrat en GaAs; plus

particulièrement ce sont des composés tels que Al xGa(]_X )As et GaAs. Pour la plupart des composés,

la fraction x est comprise entre 0.2 et 0.3. Les différentes couches forment des hctcrojonctions de

bandes d'énergie différentes. Les structures développées avec ces matériaux et l 'épilaxic donnent

naissance aux transistors HEMT et à ses dérivés (PHEMT). La différence entre les transistors TEC

(MESFET) et HEMT est l'existence d 'une couche tampon supplémentaire réalisée par épi taxic ainsi

que d 'une couche appelée cspaceur (Fig.2.3).
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I
I

I

source

GaAs non dopée

Couche tampon GaAs p

GaAs semi-isolant substrat

drain

Fig.2.3. Structure épitaxiale d 'un transistor HEMT.

l
l
l

Le schéma électrique linéaire équivalent du transistor HEMT est identique à ce lu i représenté sur

la figure 2.2, par conséquent, les paramètres électriques auront les mêmes déf in i t ions .

La procédure de détermination des paramètres électriques du schéma équiva len t l i néa i r e (F ig .2 .2)

s'appelle "extraction faible signal des paramètres S" [17]. Cette méthode est basée sur la matrice de

dispersion S mesurée en petit signal du transistor, des équations analytiques (analyse nodale) des

matrices impédance Z ou admittanee Y du transistor et des méthodes d 'op t imisa t ions . Nous

développerons ultérieurement cette méthode.

I

2.2 Modèle non-linéaire

2.2.1 Phénomènes de non-linéarités dans un TEC GaAs

Dans le schéma électrique équivalent "faible signal" (Fig.2.2), l 'excursion du signal d'entrée

étant très faible, tous les éléments de ce schéma gardent une valeur constante déterminée par le po in t

de polarisation c o n t i n u - Lorsque Ton considère maintenant q u ' u n fort signal RF est appl iqué sur la

gri l le du composant (MLSFET ou HEMT), certaines d 'entre eux dev i ennen t dépendants des

ampl i tudes des tensions appliquées sur la g r i l l e Keî et sur le drain F^v et correspondent à au t an t de

non- l inéar i tés dans le comportement électrique du composant [17-27].
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Nous allons décrire successivement les différentes non-linéarités du transistor à prendre en

compte pour l'élaboration du modèle du schéma électrique "grand-signal" du TEC (MESFET ou

HEMT) en leur associant l 'élément électrique à reconsidérer [18], [19].

- Capacités de jonctions :

Sous l'effet des fortes amplitudes du signal d'entrée, l'extension de la zone dépeuplée (Fig.2 .1)

sous la grille du TEC (contact Schottky) évolue suffisamment au cours du temps pour que ses effets ne

soient plus négligeables. La capacité C' ainsi que la capacité de réaction drain-grille

C " ^ dépendent donc des deux tensions K ( f - r ) et V j ( t ^ , T étant un retard introduit pour

traduire le temps de transit des électrons sous la grille (ce retard est ident ique à celui introduit dans le

modèle faible signal).

- Transconductance ( gm ) et conductancc de sortie

De même, étant donné la non-linéarité du réseau de caractéristique (Fig.2.4), gm et g^ ne sont

pas constantes pour de fortes variations de commandes V a ( t ~ T } ct ^/(O- La modélisation alors

retenue ne lait pas intervenir directement gm et gj mais décrit le générateur de courant (Fig.2.2) par

une équation non linéaire à deux variables F ( f - r ) et f ^ / ( f ) obtenue à partir des caractéristiques

de sorties I LJS ~ / ' ( V~s , V^ \ Notons cependant que les effets de gmeî g^ sont inclus dans cette

nouvelle description.

Lorsque la sortie du transistor est connectée à un ci rcui t constitué d 'une charge /?c/7. l ' é q u a t i o n

de la droite de charge l iant V^ et ^ds a Pour exPression :

j - }as aso /-) -i -,
ds = dso -- - - ( - -^

R ch

^Jso el ^iAf) sont respectivement la tension et le courant de polarisation du drain.

Des variat ions de f-'?T s'accompagnent donc de variations de I js et de 1-'̂ . correspondant ob l i -

gatoirement à un déplacement du point de fonct ionnement sur la droi te de charge.

I
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I

I Fig.2.4. Réseau de caractéristiques 7 ,̂. = /

,, t

, point de fonctionnement et droite de charge.

Résistance d'entrée Rj et capacité de sortie Cc/s

En pratique, la valeur de Rj dépend du point de fonctionnement et du courant instantané dans le

canal. Néanmoins, cette valeur est suffisamment faible devant l ' impédance d'entrée totale du

composant si bien que l 'on peut négliger la non-linéarité ainsi introdui te .

I

Pour les faibles valeurs de la tension K^ , la capacité C js est surtout liée au couplage des

électrodes de drain et de source, sa valeur est assez faible. Après la saturation, l 'augmentat ion de sa

valeur est principalement due à l'apparition d 'un dipôle de Gunn dans la couche acti\c. mais le rôle

de l ' impédance associée à ( 'js reste cependant très faible par rapport à ce lu i des autres impédances du

composant, si bien q u ' i c i encore la non l inéari té associée est négligeable.

Ains i , dan.1) la plupart des modèles non- l inéai res Rf et C^ sont considérées comme cons t an te^ et

issues du schéma électrique l inéaire ou petit s ignal.
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A partir de ces trois non linéarités nous pouvons définir un premier modèle non linéaire du

transistor TEC (Fig.2.5). Cependant, ce modèle ne traduit pas les limitations physiques intrinsèques du

TEC.

R C.
R,

vwv-drain

Cds

R,

source

Fig.2.5. Première étape de modélisation non-lincaire d 'un TEC.

Passage de la gril lc_cn_direct

L'ampli tude du signal RF appliqué sur la grille peut devenir suffisamment importante pour

rendre la tension f-' positive. Lorsque F devient supérieure à V^. qui est la tension de la barrière

de Schottky ( V^ - 700 mV), la diode entre gri l le et source passe en directe. Ce phénomène i n t r o d u i t

donc une nouvelle limitation sur l'excursion de la tension d'entrée V , dont il faut tenir compte lors
c~>-

de la s imula t ion non-linéaire.

I

Un modèle intégrant les principales non-linéarités du TEC en régime grand signal peut être utilise

pour toutes les applications (Eig.2.6). Cependant, sa complexité peut rendre sa manipula t ion lourde

mais i l est possible de le s i m p l i f i e r en fonct ion de l ' app l ica t ion considérée. Le modèle étant é t ab l i , i l

reste à choisir les expressions a n a l y t i q u e s caractérisant les éléments non- l inéa i r e s , i l faudra e n s u i t e

I
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déterminer la valeur numérique des éléments du modèle compiet du transistor ainsi que des paramétres

des équations mathématiques décrivant les non-linéarités.

Cds

R,

\/WV-drain

V,

source

I

I

I
I
I

Fig.2.6. Modèle grand signal du TEC.

2.2.2 Modélisation analytique : Modèle de TAJIMA

L'élaboration d 'un modèle non linéaire phénoménologique et précis du TEC consiste donc à

choisir une expression analytique, pour chaque non-linéarité, décrivant le plus fidèlement possible le

comportement du transistor en fonction des tensions de commandes V^ et f''^ [23].

De nombreux modèles ont déjà été proposés, basés sur des approches variées. Dans le but de bien

comprendre ce type de modèle, nous avons d'abord réalisé une étude b ib l iographique des modèles

existants [ 18-28], étude que nous présentons en annexe A.

Sur la base de cette étude, nous avons d'abord sélectionné un modèle nous paraissant le mieux

adapté à décrire le comportement non- l inéa i re d ' u n TEC : le modèle de T A J I M A . Ce choix a été

en outre, motivé par le souci d'adopter une approche où les éléments non- l inéa i res sont décrits par des

26
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expressions analytiques basées sur le comportement phénoménologique externe du transistor. Nous

n'avons donc pas besoin de connaître les paramètres physiques définissant la structure du TEC et qui

ne sont pas toujours disponibles, du moins dans le degré de précision désiré.

Le modèle de TAJIMA considère les quatre non-linéarités suivantes :

le générateur de courant drain-source I^s =

la capacité d'entrée Cov\VtJ<:\.
6J \ /

la diode d'entrée /„ (F,,v ), caractérisant le passage en direct de la grille,
o V o /

la diode de réaction /^ (K.^,^- 1, décrivant le phénomène d'avalanche grille-drain.

Nous présentons ici successivement les expressions analytiques utilisées pour décrire ces quatre

cléments non linéaires.

a- source de courant ,

L'expression de TAJIMA modifiée [24] s'écrit :

et,

avec Ids(t) y/ y (i-T\-y,.<v.11 y gs {i L j Y fa ^ Y p

•* f-frs-i

1-w \-e

-mV
\~e Ksn

-V \ aVl +bV, '
<isn axn dsn

(2.4)

OU,

27
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q,n,k et T représentent respectivement la charge de l'électron, la concentration, la constante de

Boltzmann et la température en degré Kelvin.

b- diode de réaction /,,,/ { Va<, V,^& \j /

le courant d'avalanche grille drain 1 nd est donnée par l'expression :

avec :

V* et

Les quatre paramètres à déterminer sont : V^0. R-b0, R\t R-> .

>

I
I

Il faut noter que de plus ces quatre paramètres sont indépendants de la polarisation du transistor

du fait des expressions de V^ et R/-, dépendantes de l^s .

A ce stade, il est claire maintenant que le concepteur peut, à partir de cette topologie. créer son

propre modèle non-linéaire et ce, pour obtenir une caractérisation parfaite du TF.C en grand signal.

Notre démarche résulte du fait que certaines non-linéarités peuvent être négligées ou développées avec

précision.

3 Modélisation des éléments passifs en technologie monolithique

3.1 Inductance en forme spirale

3.1.1 Géométrie de l'inductance spirale carré

Les principaux paramètres géométriques d 'une inductance spirale carré sont représentes sur la

figure 2.7. Notons que cette inductance spirale a 1.75 tours et est réalisée dans la plupart du temps

par des couches métalliques M2 et M3. La liaison entre le contact intérieur est l'accès de sortie est

réalisé par une couche différente en métal, e l le constitue les irons " vias ". ^' 'représente la largeur des

bandes en métal, D est l'espacement entre les bandes en métal. Oj et /j sont respectivement la

longueur externe et interne de la spirale [29 j.

I
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L'inductance d'une spirale est une fonction complexe de sa géométrie. Pour le calcul de cette

inductance, les concepteurs utilisent les approches électromagnétiques 3D ou la méthode de

Grecnhousc [32J. Cependant, une expression assez précise, pour le calcul de la valeur de Pinductance

de ia spirale [31] ainsi que des évaluations [33] des éléments localisés du modèle équivalent (Fig.2.8)

sont données par ;

(2 .8)
* \\01-1AL

Wad\e

I
I

Cp = NW~COV

WLCsub

L! = ^^

I
I

avec

T- ~

0, +1

I
Résunijî_des variables mIsçsjyi.jeiix

çjéiii_en_ts localisés

/T : valeur de l'inductance de la spirale.
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3.2 Capacité Metal-Isolant-Mctal (MIM)

3.2.1 Géométrie d'une capacité MIM

La capacité MIM a une géométrie planaire; elle est réalisée par deux plaques métalliques, de faible

surface, séparées par un diélectrique, généralement du polymide d'épaisseur t sur un substrat en

GaAs. Elle est compatible avec les circuits monolithiques MMIC (Fig.2.9).

Diélectrique en polymide T t
Y Plaque inférieure™^^n

i

* Métallisation
rPlan de masse

i

Pi

rat <-

b
W2

(b)

Fig.2.9. Capacité MIM : (a) coupe transversale ; (b) MIM à accès opposés.

3.2.2 Modélisation d'une capacité MIM

Un modèle électrique simple permettant de modcliser une capacité MIM prend en compte la

capacité Cs induite par les conducteurs supérieur et inférieur de part et d'autre du diélectrique

polymide [35]. Aussi, une autre capacité Q résulte du conducteur inférieur de la métallisation du plan

de masse et du substrat GaAs (Fig.2.10)

I
I

l>
accès

<\s 2

Fig.2.10. Modèle électrique simple d 'une capacité MIM.

I Les capacités C\t C',- sont définies par :

pol (2.16)
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£nol ct cGaAs représentent respectivement les perrnittivités du polymide et de Tarséniure de

gallium, b et / sont les dimensions des plaques métalliques constituant la capacité MIM et h est la

hauteur du substrat en GaAs.

L'analyse de la capacité MIM sera également développée ultérieurement.

Bien que l'inductance en forme spirale carré soit la plus utilisée en technologie MMÎC. il existe

d'autres géométries d ' inductance (circulaire, hexagonale) rarement utilisées. En ce qui concerne les

capacités monoli thiques, on util ise généralement les MIM et les capacités à doigts ( in te r -d ig i t a l e ) .

Des modèles plus complexes décrivant toutes les variations physiques, les matériaux et la

géométrie ut i l isée peuvent être implantés dans des logiciels de s imula t ion et ce. afin d 'é tudier le

comportement des composants passifs ou actifs avant la réalisation du circuit MMIC f ina l .
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CHAPITRE 3

METHODES D'ANALYSE DES CIRCUITS MMIC

1 Introduction

L'analyse des circuits consiste, en général, à calculer des tensions et des courants pour une

certaine excitation en entrée. Celte tâche peut être accomplie par des ordinateurs pour plusieurs

raisons, entres autres l'exactitude et la fiabilité. Des logiciels complexes sont disponibles pour

exécuter tous les types d'analyse des circuits micro-ondes; tâches qui seraient insurmontables sans

ordinateurs. Les principales étapes dans de tels logiciels incluent [36]:

• La description du circuit et de l'excitation,

• La formulation des équations du circuit,

• La résolution de ces équations,

• L'affichage des résultats de l'analyse.

La première et la dernière étape ne nécessitent pas des algorithmes conséquents. En ce qui

concerne la description du circuit, il est suffisant de dresser une liste contenant la description de

chaque élément du circuit. Le traitement de cette liste permet la formulation des équations. Aussi, un

dossier contenant les résultats de l'analyse doit être crée pour d'éventuels traitements montrant les

diverses réponses de circuit [37],

11 existe diverses méthodes pour la formulation des équations décrivant un circuit. Ces équations

sont basées sur :

• Les lois de tension de Kirchoff (KVL),

• Les lois de courant de Kirchoff (KCL),

• Les équations des différentes branches du circuit.

Une fois formulé, le système d'équations doit être résolu. Il existe deux aspects principaux à

considérer quant au choix des algorithmes ; la précision et la vitesse. Il n'y a pas de corrélation entre

ces deux exigences. Diminuer la quantité de calcul donne un temps d'exécution acceptable et en même

temps nous, pouvons nous prétendre à une faible erreur, si peu d'opérations sont effectuées. Des

méthodes communes seront décrites dans ce chapitre pour la solution des systèmes des équations

produites dans ces problèmes d'analyse.
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Les concepts de l 'analyse assistée par ordinateur des circuits sont relativement bien établis. En

effet, un développement rapide dans les années 60 et 70, a permis d'excellentes références

bibliographiques ayant trait, d 'une manière partielle ou entière, à l'analyse et à la conception des

circuits MMIC; citons ceux de Calahan (1972), Chuaet Lin (1975), Vlach et Sillghal (1983) et Ruehii

(1986).

2 Analyse nodale

La topologie générale d'un circuit est constituée de nœuds et de branches (Fig.3.1). Le nombre

de nœuds est choisi égal à ( r t + l ) et ce, pour souligner qu'un des nœuds est choisi comme référence.

Dans les schémas des circuits, les concepteurs donnent des noms aux nœuds. Parfois, il est p l u s

commode de numéroter les nœuds; le nœud de référence (presque dans tous les cas ) est le zéro. Tous

les autres nœuds peuvent être numérotés par des nombres entiers de / à n. Les /; équations

indépendantes en courants KCL peuvent être établies; chacune, représente la somme des courants des

branches partant du nœud respectif. L'équation en courant pour le k"'me nœud est donnée par :

Fig.3.1. Le k'L'"L nœud et la branche associée.

l/fl représente le /""" courant partant du k "1C nœud ; L^ étant le nombre de branches reliées au

nœud k et //. est le vecteur des courants partants du k'er"L nœud. L'équation ( 3 , 1 ) exprime seulement

la structure topologique du c i rcui t . La combinaison d'un tel ensemble d'équations avec les équations

des branches mène à l ' é l imina t ion des courants de branche. Aussi, elle permet d ' a x o i r un changemen t

de variables dans l ' équat ion 3 .1 . Pour une branche résistive, l 'équation de la branche b 'éc
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où, Gfy représente la conductance de la branche formée par les nœuds k et y", Vf, et v .• sont

respectivement les potentiels aux nœuds k et y et /V,- est le courant de la branche (Fig.3.2.a).

b)

i
i

Fig.3.2. Notation des variables de branches : (a) conductance ; (b) source de courant.

Pour une branche avec une source de courant Fig.(3.2.b) on a ;

(3-3)

où If,; représente le courant d'excitation entre les nœuds k et y. I.a source de tension idéale

représentée par Ey et la résistance^.- peut être transformée en source de courant idéal (Fig. 3.3)

i
i

© © ©

I

I

I

Fig.3.3. (a) source de tension ; (b) source de courant équivalente.

En Combinant l 'équat ion 3.1 avec les équations 3.2 et 3.3, et ce pour chaque branche, on arrive à

une description complète du circuit ; c'est à dire à un système d'équations linéaires dont la solution

est un vecteur contenant les tensions aux différents nœuds. Ce système représente un ensemble

d'équations d'admiltances nodales, il est donne par :

[Y]v = i (3.4)
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[y] représente la matrice admittance nodale du circuit (matrice n x n), v le vecteur tension aux

différents nœuds et / le vecteur courant. Dans le cas d 'un circuit linéaire résistif, la matrice admittance

nodale est donnée par :

où,

y^fc , représente la somme des admittances reliées au nœud k,

y^j . est la somme négative des admittances présentes entre les nœuds k ety.

En utilisant l 'équation 3.1. les éléments de la matrice admittance nodale KCL sont donnés par ;

A partir de toutes ces définitions, nous pouvons en déduire, lors de l'analyse nodale. les propriétés

suivantes :

1 . Pour un circui t contenant seulement des résistances et des sources de courant indépendantes, la

matrice nodale d'accès est diagonalemcnt dominante. Elle est déterminée avec précision à partir de la

résolution d'un système d'équations linéaires simple.

2. Pour une même famil le de circuits, la matrice nodale est symétrique.

3. La méthode de formulation d'équations est extrêmement simple.

2.1 Formulation

La représentation des équations du circuit dans un programme de calcul reflète la manière dans

laquel le la matrice nodale Y et le vecteur courant /' sont stockes. Le problème est de t ransformer la

description du circuit en vecteurs ou en tableaux. Si cette description du circuit est considérée comme

une liste d'éléments d 'un réseau avec des données topologiques et paramétriques, nous aurons alors

besoin d'une méthode de formulation d'équations permettant, de montrer la cont r ibut ion de chaque

élément dans l'équation (3.4) l ' un après l'autre, et ce d 'une façon automatique. Au début du processus

de formulation, K e t i doivent être in i t ia l i sés à zéro.

Nous déterminerons l'effet d'une branche résistive (Fig.3.4) en u t i l i s an t les équations de courants

KCL donnée par les relations 3.7 dans lesquelles. ^ f, et y - représentent les sommes de tous les

courants autres que ceux qui partent respectivement des nœuds k cij :

Ykivk + VV + Zy =°
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Fig.3.4. Branche résistive.

II est commode, d'utiliser des équations nodales qui sont formulées en numérotant, dans un ordre

croissant, les nœuds du circuit. Par conséquent, l'équation en courant KCL pour le premier nœud est

formulée d'abord et ainsi de suite. On dira alors, que les équations sont commandées. Il est également

usuel de re-numéroter les variables quand les équations sont commandées de telle sorte que le nombre

d'équations soit égal au nombre de variables.

La contribution de la branche d'admittancc^:, selon l'équation 3.7, au système d'équations est

comme suit:

• on ajoute la valeur y^j de la k1 mc colonne à la k'L'me équation, et celle de \afeme colonne à la/e'"e

équation ;

• on soustrait la valeur y M de la j"' "L colonne à la ktfr"' équation, et celle de la kumc colonne à la

•icnte .j équation.

Cette démarche est illustrée dans le tableau 3.1, qui est désigné en CAO des circuits MMIC, sous

le nom d'adresse admittancc de l'élément. Les lignes et les colonnes indiquent respectivement le

numéro des équations et des variables.

Nœud k

Nœud j

vk

^j

- y f c j

vk

- -ykj

y.j

l
I

Tab.3.1 Adresse de l'élément admittancc du circuit .

D'une manière s imila i re on défini t l'adresse des sources de courants connectées entre les nœuds

ketj(Tab.3.2).
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l

Nœud k

Nœud j

-^

[kJ

Tab. 3.2. Adresse d'une source de courant.

Nous pouvons conclure que l 'util isation des adresses d'éléments décrivant un c i rcu i t VIMIC est

une méthode automatique efficace pour la formulation d'équations.

2.2 Analyse nodalc modifiée

11 existe différents genres d'éléments dans l'analyse des réseaux micro-ondes. Notre but est de

formuler des équations pour les circuits contenant autant d'éléments varies que possible. Diverses

adresses d'éléments seront ainsi développées. Nous commencerons par l 'analyse d'une source idéale

de tension et nous démontrerons par la suite que l'analyse nodale, décrite précédemment, a quelques

inconvénients lors de la formulation des équations pour les éléments décrits par des équations de

tension [37].

Une source de tension idéale (Fig.3.5) est décrite par :

Fig.3 5. Source de tension idéale.

Il n'existe aucune variable représentant un courant dans l'équation 3.8. Ainsi, nous ne pouvons

pas formuler des équations nodales en courant K.CL. Afin d'y remédier a ce type de problèmes

diverses solutions ont été proposées, entres autres celle de l 'u t i l i sa t ion d 'un gyraieur pour la

simulation d 'une source idéale de tension (Fig.3.6).
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l

Fig.3 6. Simulation d'une source de tension idéale par un gyrateur.

Il est judicieux de présenter un courant comme une nouvelle variable du circuit et ce, pour décrire

une source de tension idéale. Ceci peut, également, être utile pour les cas où le courant d 'une branche

est utilisé comme variable de sortie indépendamment du type d'élément de cette branche.

L'introduction du courant de branche signifie que le nombre d'inconnues est élevé, ainsi l 'uti l isation

d'autres équations s'avère nécessaire.

Cette idée décrite par Ho et al (1975) est connue sous le nom de la méthode d'analyse nodale

modifiée. Actuellement, c'est la méthode la plus utilisée dans les logiciels d'analyse des circuits

MMIC. Elle est également devenue une technique générale permettant d'expliquer la théorie d'analyse

des circuits (Rushdi, 1985).

Un circuit est caractérisé dans cette méthode par;

- z (3.9)

ou,

i
Yr B

C D
(3.10)

Yr est la matrice admittancc nodale réduite de dimension (u^-n) dont les éléments sont les

dérivées des équations nodales en courant KCL par rapport aux tensions de nœuds.

B est une matrice n X m , où m est le nombre des nouvelles variables (courants), ses cléments sont

les dérivées des équations nodales en courant par rapport aux nouvelles variables.

Cest une matrice mxn dont les éléments sont obtenus par dérivation des nouvelles équations par

rapport aux tensions de nœud,

D est une matrice m Xm dont les cléments sont obtenus par dérivation des nouvelles équations par

rapport aux nouvelles variables, B et D. Ces éléments seront constitués seulement de 0,1 et -1,

I
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tandis que D contient les dérivées des tensions aux différents nœuds par rapport aux nouvelles

variables en courant,

• v représente le vecteur de dimension n des tensions aux nœuds,

• j représente le vecteur de dimension m des nouvelles branches de courant,

• /" est ie vecteur courant d'excitation, son &1"1 1 élément représente la somme de tous les courants des

sources indépendantes convergeant vers le nœud A,

• c est le vecteur contenant les sources de tensions. Tout clément du vecteur c est non nul lorsque la

source idéale est décrite par son équation correspondante.

Pour cette méthode, de nouvelles approches d'adresses seront utilisées (Tab.3.3 et 3.4). Une

branche de courant devient une variable réseau. Dans ces tableaux hr représente l 'équation de

branche.

La méthode d'analyse nodale modifiée (ANM) impose la formulation de nouvelles équations pour

d'autres éléments conslîluant un circuit MMIC. Quatre types de sources commandées sont

généralement utilisées lors de l'analyse des circuits monolithiques (Fig.3.7-3.10) avec leurs adresses

correspondantes (Tab.3.5-3.8). Notons que pour les sources de tensions contrôlées par un courant

(CCVS) ou une tension (VCVS), le courant sera introduit comme une variable réseau. Pour la source

de courant commandée par un courant (CCCS), le courant est introduit comme une variable réseau

séparée. Finalement, la source de courant commandée par une tension (VCCS) est le modèle le p lus

simple car elle n'a pas besoin d 'une variable réseau.

I

I
I

k
J
br

vk

Ok

vj

-Gk

'G
1
-1
-i

Tab. 3.3. Adresse d'une conductance avec une branche de courant comme variable de sortie.

br

Tab- 3.4. Adresse d 'une source de tension idéale.
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Fig.3 7. Source de tension commandée par un courant (CCVS).

Fig.3 8. Source de tension commandée par une tension (VCVS).

l /*/

<D

Fig.3 9. Source de courant commandée par un courant (CCCS).

,!>,,,

I

I

Fig.3.10. Source de courant commandée par une tension (VCCS) .

RUS

hr

Tab.3.5. Adresse d 'une CCVS.
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k
J
br

vk

1

VJ

-1

'V
__J_J

-1

VP

-/'

V<7

/'

RUS

Tïib.3.6. Adresse d'une VCVS.

k
J

vk VJ lpq

P

-0

RHS

fl

-fl

Tab.3.7. Adresse d'une CCCS.

k
_L^

v* vj VP
s
-s

V<!

J_
g

Tab.3.8. Adresse d'une VCCS.

2.3 Résolution du système d'équations

Le système d'équations linéaires décrivant un circuit MMIC doit être résolu. Il existe deux

approches à ce problème: méthodes directes et méthodes itératives. Les méthodes directes peuvent

résoudre le système en un nombre fixe et fini d'étapes. Les méthodes itératives produisent un nombre

infini de solutions qui peuvent converger à un résultat cohérent si des conditions bien définies sur la

matrice^ sont satisfaites. Nous nous intéresserons seulement aux méthodes directes.

Une solution simple du système donnée par l'équation (3.9) s'écrit :

I

l

La détermination de la matrice inverse constitue une tache difficile et requiert un temps de

calcul assez long. La méthode de Gauss (méthode d'élimination) n'est pas nécessairement la méthode

la plus efficace, mais elle constitue un excellent compromis entre la simplicité et l'efficacité. En outre,

elle appartient à la même classe que les algorithmes les plus rapides. Nous avons élaboré (§ annexe B)

une librairie parfaite de fonctions en MATLAB 5.3 (Outils d'analyse nodalc des circuits micro-ondes)
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permettant de résoudre les problèmes d'analyse nodale simple ou modifiée des éléments actifs ou

passifs appartenant à un circuit MMIC.

3 Analyse par équilibre harmonique (Harmonie Balance)

La méthode d'analyse par équilibre d 'harmonique (MB) est une technique puissante pour

l'analyse des circuits non-linéaires en haute fréquence, tels que les mélangeurs, les amplif icateurs de

puissance et les oscillateurs. La méthode a été mise sur pieds au début des années 1990 et est

rapidement intégrée dans les simulateurs des circuits micro-ondes. Récemment, avec l'adoption de

nouveaux développements dans le domaine de l 'analyse numérique, la gamme d 'app l icab i l i t é de la

technique HB a été étendue aux circuits non-linéaires très grands, et aux circuits t ra i tant des signaux

complexes composés de centaines de composantes spectrales [38].

3.1 Présentation de la méthode

Tout circuit micro-onde peut être divisé en deux sous-circuits, le premier contient tous les

éléments linéaires tandis que l'autre tient compte des éléments non-linéaires (Fig.3.1). Les tensions

aux accès rel iant l 'ensemble sont considérées comme inconnues. Le but de l'analyse HB est de trouver

l'ensemble les tensions V\ ), K-> (a)^ )....K /y (&>£ ) pour chaque fréquence significative co^ de

manière à minimiser l'erreur suivante :

et ce, pour chaque interconnexion.

I
I

Sous-circuit
linéaire

V, (co k )

vN-K)

Sous-circuit
Non-linéaire

Fig.3.11. C i r c u i t micro-onde quelconque.
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La recherche de la solution à ce problème comprend les étapes suivantes [39]:

spécifier l'ensemble des fréquences significatives en indiquant la précision f, désirée,

pcrmettanl d'atteindre la solution init iale ;

calcul des courants qui entrent dans le sous-circuit linéaire ;

calcul des courants à travers le sous-circuit non-linéaires ;

calcul de la différence entre ces deux courants ;

détermination de la solution satisfaisant à la majoration de l'erreur admise comme fixée;

répéter ce processus à partir de l'étape 2 jusqu'à ce que les lois de Kirchoff soient

satisfaites.

3.2 Analyse multi-harmonique

L'analyse dite multi-harmonique (application de deux sinusoïdes d'harmoniques indépendantes)

est très répandue dans des les applications RF et micro-onde mais, encore, très difficile à manipuler et

à implémenter dans les simulateurs travaillant dans le domaine temporel [40].

De nombreux circuits micro-ondes montrent des réponses discontinues dans le domaine

temporel. Ainsi, les concepteurs des circuits RF et micro-ondes sont principalement intéressés aux

réponses équilibrées. L'analyse par équilibre surmonte ce problème de manière efficace, par le

recours à une formulation dans le domaine fréquentiel des équations du circuit (équations qui résultant

des lois de Kirchoff et des relations constitutives d'éléments de circuit.) La formulation dans le

domaine fréquentiel est obtenue en remplaçant les formes d'ondes inconnues par leurs harmoniques

équivalentes et déduisants les coefficients des différentes harmoniques.

3.3 Séries de Volterra

L'analyse par série de Vollerra peut être utilisée pour optimiser, exactement et efficacement les

circuits non-linéaires sans recourir aux approximations ou aux concepts théoriquement diminués. Bien

que la technique de Volterra soit puissante et simple à manipuler, on doit clairement comprendre ses

limitations et avantages avant de l 'utiliser. En outre, elle traite les non-linéarités dans les circuits

micro-ondes soumis à de faibles perturbations [41].

En effet, chaque composant micro-onde peut être initialement considéré comme élément non

linéaire. Une conductance peut s'éerire sous la forme :

" (3.H)
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g(vQ j représente la conductancc en régime petit signal. Elle décrit le courant RF dans la résistance

soumise à une faible tension RF et une tension de polarisation.

l
Si nous nous intéresserons aussi aux non-linéarités, nous devons développer le courant / (v) en

une série de Taylor, en maintenant les limites d'ordre élevé:

S+L
6 dv

I

I

Nous pouvons procéder respectivement de la même manière pour une capacité non-linéaire de charge

Q(v) et une inductance traversée par un flux

q(v) =
~dQ(v}~\

V ^V=v0

rd2Q(v)

. dv'

2 1

+ 6
v— v
v 'il

'd3Q(v]\ dv' .

T • T -2 r -3Li + Isyi + L\i +....

V =
di

v +...

(3.17)

(3.18)

Après avoir caractérisé les éléments non-linéaires, nous pouvons aisément calculer les niveaux

des produits d'intermodulation (IM) [42], [43]. Les concepteurs des circuits micro-ondes sont exposés

aux traitements traditionnels de l'intermodulation dans les amplificateurs ou dans d'autres circuits. En

effet, quelque part dans le circuit il existe une fonction de transfert non-linéaire par l'intermédiaire de

laquelle on peut exprimer le courant de sortie /(v) par une série entière en tension d'excitation v à

deux harmoniques /] et fi [43]:

(3.19)

Les équations (3.14) et (3.16) montrent , après calcul, que le résultat de la subst i tut ion donne un

certain nombre de nouvelles fréquences. Chaque fréquence résultant du mélange des harmoniques

d'excitations est donnée par [45], [46]:

m, n = 0,1,2, ..... Ces nouvelles fréquences sont appelées produits d'intermodulation (IM) [47].
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4 Analyse par réseaux de neurones

4.1 Introduction

Les réseaux de neurones ont attiré, récemment, l 'at tention des concepteurs des circuits micro-

ondes. En effet, leur efficacité leur procure un large éventail dans la modélisation des c i rcui ts passifs

et actifs utilisés en technologie monolithique. L'analyse des circui ts MMIC par cette méthode suppose

l 'u t i l i sa t ion d 'une méthode d 'optimisation puissante basée sur des algorithmes particuliers.

I
I

I

l
I

Un réseau de neurone peut être développé en traitant par des moyens appropriés les données

issues de mesures ou de simulations; ce processus est appelé "entraînement". Une fois entraîné, le

réseau peut alors être ut i l isé dans la conception pour fournir les réponses aux préoccupations qui lui

sont assignées [48]. Des travaux récents ont montré la capacité des réseaux de neurones à représenter

et à modéliser une variété de composants micro-ondes, tels que les interconnexions à base de ligne

microruban, [49], [50], [51], les trous de passage (vias) [50], les inductances en spirale [52], [53], les

transistors à effet de champ [48], [54 ], et les composants coplanaires en guide d'ondes (CPW) [55],

4.2 Analyse d'un élément actif (MESFET)

Nous présentons, dans ce qui suit, une approche de l 'analyse d 'un ensemble de modèles de

dispositif actif à effet de champ (TEC). Cette approche est basée sur la connaissance de la dépendance

du point de polarisation et des largeurs de grille des paramètres de dispersion du MESFET. Cette

méthode d'analyse permet, de prévoir les paramètres de dispersion à partir des paramètres physiques

et électriques du dispositif. Les parties réelles et imaginaires de la matrice S représentent les sorties

du réseau tandis que la fréquence /, l'épaisseur du canal a, ies tensions de polarisation de la gr i l le

VS et du drain V^ sont les entrées du réseau (Fig.3.12).

5,

a

Fig.3.12. Représentation d 'un MESFET par un réseau de neurones.
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avec,

y ~ \y\->y2->-—>y%] : sorties du réseau de neurones

n i - \ ~ I a,J, VgS->Vcis ) : fonction d'entrée du réseau de neurones ;

ui = («[ ,z /25-- - - : .Wg) , fonction d'entrée du réseau caché ;

b" — (/?j ,^2>"--.6g) •" fonction de base,

Wj ~ (v f j , H>2,...., Wg ) : fonction poids.

n : nombre de modèles du MESFET.

Les sorties du réseaux sont reliées, pour une fonction de base (§ annexe C) donnée, aux entrées

par la fonction :

yi=bj(xLwj} (3-21)
Si on considère que les sorties désirées, pour une base donnée, sont contenues dans le vecteur \dl

alors il faut minimiser l'erreur définie par :

€ = (3.22)

4.3 Analyse d'un clément passif (ligne microruban)

L'analyse, par réseaux de neurones, d'un élément passif requiert aussi des éléments d'entrées,

des fonctions de base et des sorties. Par exemple, dans le cas d'une ligne microruban, le réseau de

neurones doit avoir en entrée le vecteur x — (w,/?, 5,£y), w,h, et cr, sont respectivement la largeur

du ruban (strip), la hauteur du substrat (GaAs) et la permittivité relative du substrat (sr = 12.9 pour le

GaAs). On peut choisir comme vecteur de sortie, y — (ij j ,Cj j ) , L\\,C\\t respectivement

l'inductance et la capacité du modèle électrique équivalent.

Pour une ligne coplanaire, il s'agit de modéliser les différents couplages. En effet, si

x ~ (vr, h, .v,£",. ) représente le vecteur d'entrée du réseau de neurones, les sorties tiennent compte des

différents couplages; y — (L\)2, £]2'^11 Q2'^'l2) • Notons enfin que le modèle pcrceptron

multicouche MLP est le mieux adapté à ce type d'analyse (§ annexe C),

I
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CHAPITRE 4

METHODES DE CONCEPTION DE CIRCUITS MMIC

1 Introduction

La technologie des circuits intégrés monolithiques micro-ondes a favorisé une forte évolution des

techniques de conception. Etant donné que les circuits n'étant pas ajustables après leur fabrication, il s'est

avéré nécessaire de recourir à des simulations à chaque étape de la conception. La CAO (Conception

Assistée par Ordinateur) est donc primordiale. Son développement permet la réalisation de circuits de

complexité de plus en plus croissante à des fréquences de plus en plus élevées, quelle que soit la

technologie. La CAO entraîne aussi une diminution conséquente des coûts et des durées de conception,

une augmentation des rendements de conception, et une plus grande fiabilité des circuits [56].

La diversité des logiciels disponibles couvre l'ensemble des étapes de simulation linéaires, non

linéaires, statistiques (méthode de Monte Carlo, connue sous le nom pire cas), centrage des

caractéristiques, et de dessin. On Note l'existence de nombreux logiciels intégrés réalisant toutes ces

fonctions.

2 Méthodes de conception

La conception d'un circuit en technologie MMIC nécessite le passage par plusieurs étapes (Fig.4.1).

La première étape consiste à caractériser tous les composants afin d'extraire pour chacun d'eux un modèle

précis. Ce travail est généralement réalisé par le fondeur et le résultat en est donné soit sous forme de

librairie soit dans le manuel de conception [57]. Le concepteur introduit ensuite ces modèles dans les

simulateurs linéaires et non linéaires. Des interactions importantes auront lieu entre ces deux types de

simulations de manière à obtenir les caractéristiques électriques souhaitées.

Une première description optimisée du circuit est alors obtenue à partir de la simulation. Sur cette

description est ensuite effectuée une analyse statistique (Monté Carlo) en vue du centrage des

caractéristiques. Son principe se résume à associer à chaque clément électrique du circuit la dispersion du

procédé technologique. Une simulation permet ensuite d'observer dans ces conditions révolution des

caractéristiques électriques du circuit, cl d'optimiser ce dernier de façon à ce que la qualité de ces

performances ne soit pas dégradée par la dispersion technologique d 'un composant quelconque. Si les

résultats obtenus durant cette étape confirment la description du circuit, l'étape suivante consiste alors au

dessin du circuit ; sinon, un retour à une éventuelle simulation est indispensable.
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Caractcrisation des composants

Modélisation électrique

Première description du circuit

Simulation linéaire Simulation non-linéaire

Description optimisée du circuit

optimisation

Analyse statistique centrage des
caractéristiques

Dessin (layout)

Extraction des éléments parasites

Fabrication

Test

Fig.4.1. Mélhode de conception d 'un c i rcui t intégre monol i th ique .
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3.1 La ligne coplanairc

Théoriquement, les dimensions des bandes de masse métal l ique sont infinies (Fig.4.2). Elles ne

constituent ainsi qu 'un seul plan, lequel forme avec le plan central les deux conducteurs autorisant la

propagation du mode quasi-TEM : c'est pour cette raison qu'on parle de demi-plans de masse. Cependant,

en pratique, ces bandes de masse ont une largeur Wm finie mais pas trop faible au point de transformer

la structure en lignes micro-rubans couplées perturbant de ce fait totalement la propagation. Un

compromis sur Wm doit être alors trouver pour optimiser cette structure [59-62].

Les deux paramètres électriques essentiels qui ont une relation avec le dimensionnement d'une ligne

coplanaîre, comme dans le cas de la ligne micro-ruban, l'impédance caractéristique 20 et la pcrmiltivité

diélectrique effective £c/r . Le calcul de ces paramètres en fonctions des paramètres géométriques de la

structure (§ annexe D) est réalise par le logiciel MATHCAD.

l
I
l

l
I

Pour les circuits MMFC coplanaïres, il est généralement nécessaire de considérer un plan de masse

métallique sur la partie inférieure du substrat. En effet, le substrat semi-isolant ( GaAs) est en réalité de

faible épaisseur. De ce fait, le report de la puce en boîtier, qui constitue la référence de masse, fait

intervenir un tel plan. Ce dernier peut contribuer, pour certaines applications, notamment de puissance, à

une amélioration de la dissipation thermique de la puce [60-62].

Fig.4.2. Ligne coplanaire.

Afin de minimiser les pertes de la ligne coplanaire, il faut choisir l'espacement /Centre les deux

bandes de masse le plus grand possible. Pour fixer son impédance caractéristique, il faut jouer sur la

W
largeur de la ligne centrale et donc sur le rapport —. La dimension D est limitée par :
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la largeur maximale franchissable d'un pont à air,

le couplage du mode copianaire avec les modes parasites coplanaires supérieurs et micro-ruban,

les pertes par rayonnement,

la densité d'intégration souhaitée.

Outre, les données relatives aux pertes de ia ligne, son dîmensionnement devra aussi, tenir compte de

tous les modes (Tab.4.1 ).

Configurations de la structure

sans plan de masse arrière

Modes de la structure copianaire

mode fondamental souhaité

(mode impaire)

mode fondamental parasite

(mode pair)

tous les modes guide diélectrique

(fondamental et d'ordre supérieur)

avec pian de masse arrière

bandes de masse

de lartzeur f inie

modes guide métallique

fondamental et supérieur

Critères de minimisation des

Modes parasites

X 0 . longueur d'onde de

propagation dans le vide

n . longueur d'onde dans le

/t.
diélectrique À =

X r , longueur d'onde rayonnée

plan de masse arrière

D peut devant h et À,

h<0 .12Â r

D< X r / 2 0 ou h < 0.2 X r

mode micro-ruban

renforcement du mode pair

Modes non TEM (TEO. TMO)

D petit devant h

Trous métallisés

Ponts à air

h « X 0 . ' 20ou h < 0 . 1 X r

Tab.4.1. Synthèse des modes de propagation d 'une ligne copianaire.
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.2 La ligne à fente

La ligne à fente comporte deux bandes métalliques infinies séparées par une fente de largeur S

; ig.4.3). Ses dimensions empêchent la propagation du mode quasî-TEM. La capacité de la ligne, tendant

rs l ' i n f i n i , rend l ' impédance caractéristique du mode quasi-TEM nulle [59], [62-65]. Pratiquement, les

ndes conductrices de la ligne à fente ne sont pas infinies mais très larges. Cette structure est trop

ncombrante dans les circuits MMIC; elle demeure, cependant, relativement utilisée, car lorsqu'elle est

jfcrencée à la masse, elle permet une bonne prise de masse. Le calcul de l ' impédance caractéristique en

mction des paramètres géométriques de la ligne est développé en annexe.

Fig. 4.3. La ligne à fente.

; i Ligne à rubans coplanaires

La ligne à ruban coplanaires (CPS) se compose de deux bandes métalliques de dimensions W finie

s'parées par une fente de largeur S (Fig.4.4). Elle permet la propagation du mode quasi-TEM: elle est

a nsi peu dispersive (contrairement à la ligne à fente) [51], [54-56]. En plus, el le ne nécessite pas de

c Annexion à la masse. Ses dimensions réduites lui confèrent une tail le compacte pour l 'u t i l i sa t ion dans les

c i r c u i t s MMIC, Une application nécessitant une référence à la masse rend la structure instable. Le calcul

<.:.• IMmpédance caractéristique en fonction des paramètres géométriques de la ligne à ruban coplanaire est

c .'veloppé en annexe D .

Fig.4.4. Ligne à rubans coplanaires



1 Chapitre 4 : Méthodes de conceptions des circuits MMIÇ

l

1
I
l
l
l

l
l

f

4 Modélisation des structures uniplanaircs

La simulation représente une étape essentielle dans la conception d'un circuit micro-onde. Elle

permet de vérifier son bon fonctionnement et de prévoir les performances électriques de ce circuit avant sa

fabrication qui est généralement longue et coûteuse [65], [67].

Le problème majeur auquel nous nous sommes confrontés est la quasi-inexistence de modèles

électriques utilisables dans les logiciels de conception des circuits MMIC. En effet, considérant le nombre

des paramètres géométriques, ainsi que les compromis intervenant dans le dimensionnement des structures

uniplanaires, il apparaît difficile d'obtenir pour une structure complexe un modèle électrique fiable. Bien

que certaines librairies d'éléments coplanaires soient disponibles dans le commerce telles que COPLAN

de l'IMST [66], elles apparaissent souvent limitées pour représenter les potentialités des interconnexions

uniplanaires (Fig.4.5). Enfin, le principe de la mise en cascade de modèles indépendants exclut

complètement la prise en compte des interactions électromagnétiques entre ces différents modèles.

L'utilisation des simulateurs électromagnétiques s'avère en réalité inévitable. Ceux-ci sont basés sur

des modèles dynamiques qui exigent des calculs numériques importants (résolution des équations de

Maxwell par les techniques d'équations intégrales et les techniques d'éléments finis ou de différences

finies dans les domaines temporel et fréquentiel). Ces modèles tiennent compte des dispersions, des

phénomènes de couplage, des discontinuités, des pertes diélectriques, conductrices, par rayonnement, ainsi

que des modes parasites.

Divers logiciels de simulation électromagnétique commerciaux sont disponibles. Ils permettent

l'analyse de structures planaires soit en tenant compte des transitions verticales entre deux plans

(simulateurs 2.5D), soit en considérant les interactions électromagnétiques entre plusieurs plans

conducteurs et la non homogénéité des diélectriques (simulateurs 3D).

Les simulateurs 2.5D permettent d'étudier la plupart des structures hybrides ou monolithiques

passives (notamment les trous métallisés et les ponts à air) sans avoir la lourdeur d'utilisation des

simulateurs 3D. A la suite de l'évaluation de divers logiciels de simulation électromagnétique 2.5D,

effectuée, à partir du test de plusieurs structures particulières (§ annexe E), nous avons choisi d'utiliser le

logiciel commercial "Sonnet" de Sonnet Software Inc, disponible au laboratoire de micro-onde de l'INJ

de Toulouse (France) . Ce logiciel utilise la méthode des moments pour la résolution et la distribution en

courant dans les métallisations des circuits. 11 est basé sur la technique de maillagc des surfaces

métallisées [68]. Ce logiciel est considéré comme un simulateur 3D, dans la mesure où les courants (en

plus des champs) sont calculés en 3D. Néanmoins, il reste un simulateur 2.5D puisque il ne permet pas de

réaliser l'étude de structures présentant des couches diélectriques non homogènes.
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(k)

(m)

G)

(1)

(n)

Fig.4.5. Librairie d'éléments coplanaires du logiciel COPLAN de l ' IMST.
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5 Conception des cléments passifs
5.1 Conception d'une inductance spirale carrée

Les dimensions géométriques (Fig.4.6) et les paramètres physiques, nécessaires à la conception

d'une inductance spirale carrée ou rectangulaire, identique à celle proposée par le logiciel COPLAN de

l'IMST (Fig.4.5.i) permettent, après plusieurs simulations électromagnétiques en 3D (Fig.4.7). le ca lcu l

du coefficient de transmission S^\.

L-

Fig.4.6. Dimensions géométriques d'une inductance spirale rectangulaire (modèle quasi-stat ique).

Fig.4.7. Modèle quasi-statique d 'une inductance spirale de forme rectangulaire en 3D.
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Fréq. Mm

Fig.4.8 Coefficient de transmission de l'inductance en spirale rectangulaire après simulation EM.

Il apparaît clairement que le coefficient de transmission ̂ l esl proche de l'unité (Fig.4.8). En

effet, le choix du conducteur et des dimensions du pont à air (air-bridge) influent d'une manière notable

sur la qualité de propagation le long de la spirale.

Les paramètres de dispersion de l'inductance spirale peuvent être calculés aisément à partir du

modèle électrique adopté (Fig.2,8). Les réactances Y\, YI et Y-$ sont données par :

r, =/-, =-, - r-

(4.1)

Dans le cas d'une excitation sinusoïdales — jco .

Les éléments de la matrice admittance Xde l'inductance spirale rectangulaire sont fonctions des
réaclanccs Fj, Y^ et Y$ :

l
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Les éléments de la matrice de dispersion S de l'inductance sont alors donnés par :

I
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AY

•Si 2
AY

(4.3)

Avec AY ~ \Y\ + J^H^ + ̂ o)~ ^21^12 * jetant l'admittanee caractéristique de la ligne.

Nous avons élaboré un programme en M A TLA 13 5.3 qui permet, à partir des dimensions

géométriques de l'inductance spirale, de calculer les éléments constituant le modèle électrique et d'en

déduire les paramètres de dispersions (§ annexe F), II est tout à fait claire que le processus inverse

(extraction) et aussi important que le premier à savoir, les mesures expérimentales d'une inductance

spirale permettent de générer les paramètres électriques du modèle adopté (Fig.4.9 et 10 ). Nous avons

également élaboré un programme, en MATLAB 5.3 (§ annexe F), qui permet ce processus inverse avec

une optimisation appropriée.

L'effet de la hauteur du pont à air peut engendrer une dispersion notable entre le modèle électrique

adopté, nécessaire à l'analyse, et la géométrie de l'inductance. Cette méthode de conception repose sur

une simulation électromagnétique quasi-statique 3D et sur le choix d'un modèle électrique optimum

représentant l'inductance spirale.

Les simulations clectromagnétiques 3D ont été réalisées en utilisant le logiciel Sonnet 9. II permet

entre autres de calculer et de simuler la distribution des champs électriques ou des courants dans les

différentes couches de l'inductance spirale (Fig.4.1 1). Ce logiciel rend possible la création de la structure

électromagnétique (l'inductance spirale rectangulaire) à différentes couches (y compris le substrat), de

l'analyser avec la méthode "full wave" modifiée dans le domaine spectral.
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géométriques

données physiques

simulation
électromagnétique

génération des réactances

£ génération des paramètres 1
3 électriques du modèle adopté l

•MMMMMMMH) f

J génération de la matrice de I
| dispersion S |

l

Fîg.4.9 Conception d'une inductance spirale rectangulaire.

dimensions géométriques
approximatives

paramètres physiques

paramètres S mesurés

ensemble de modèles f
électriques envisageables |

algorithme d'extractionXtion^

f, interpolation par comparaison
]i avec les valeurs mesurées

l
i

Fig.4.10 Procédure d'extraction des éléments électriques à partir des valeurs S mesurées.
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Fig.4.11. Distribution de courants dans l'inductance spirale rectangulaire.

5.2 Conception d'une capacité MIM

5.2.1 Modèle électrique simple

La matrice impédance d'une capacité MIM (Métal-Isolant-Métal) est conçue à partir d'un substrat en

arscniure de gallium (GaAs) d'épaisseur /?, de deux conducteurs rectangulaires de dimension b et /,

séparés par un isolant (polymide £r - 3.4 ) d'épaisseur de l'ordre de 10. à 30 u,m et d'un plan de masse

(Fig.4.12).

polymide

(b)

(a)

Fig.4.12. Capacité MIM

(a) masque ; (b) dimensions de la capacité b - l — 250//W, h = 200/^m , l - 1 Q/jm
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Le modèle électrique équivalent (modèle SPICE) présenté sur la figure 2.10 (§ Chap.2) est simple, sa

matrice Z est donnée par :

Z = z,- Z;

(4-4)

avec ;
JG)CS

Les expressions des capacités C,- et Cs sont données par l'équation 2.16 (§ Chap.2). Nous avons

élaboré un programme (§ annexe F) en MATLAB 5.3 permettant de convertir la matrice impédance Z

de la capacité MIM en matrice de dispersion S.

Les éléments de la matrice de dispersion .S" de la capacité MIM sont aussi obtenus grâce à une

simulation 3D réalisée par le logiciel sonnet. Les coefficients de réflexion et de transmission du modèle

électrique simple de SPICE, de la capacité monolithique MIM (Fig. 2.5) ont été confrontés à ceux obtenus

par simulation électromagnétique (Fig.4,13).

(b)

Fig.4.I3 Comparaison des paramètres de dispersion de la capacité MIM (modèle simple)

(a) coefficient de transmission 5*21 (b) coefficient de réflexion ,Ç| j
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5.2.2 Modèle électrique complet

Bartolucci et al [35], [69] ont développé un modèle électrique (modèle SPICE), qui met en évidence,

l'effet des modes d'ordre élevés d'une capacité MIM en technologie monolithique (Fig.4.13),

accès 1I» <]
c

L

C;

accès 2

h

Fig.4.13. Modèle électrique complet d'une capacité MIM (modèle de Bartolucci).

La matrice impédance du modèle de Bartolucci est donnée par :

7-̂

avec,

m^0fl=0 '

où £ffm représente la permittivité effective du mode (m,n),

et,

2 2
mn"0* /Ào£o£mn

I* >« H '

2
\ / \2

/W «

(4.5)

I
I

^», =
2 A'/

Si les accès à la capacité MIM sont sur le même axe alors
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I

m f . f-JmJjn'

Par contre, lorsque les accès à la capacité sont perpendiculaires on aura :

cos sm
2b

.
si n ï Q

.57 /7 = 0

U : j ~ l

s = OU =

cos sm

I

I
I

I

27

;
si n * 0

j/' n = 0

les variables /?,- et w/ sont les dimensions illustrées par la figure 2.9.b (§ Chap.2). L'inductance LU

peut être simplifiée en l'écrivant sous la forme:

M N d d Q •-T i,^ ^ ^munummj . . - 0

Lij = ̂ oh2^ Z.^72 ' / ' - / = = J ' 2 f4-6)
m^0 «=0 *'^m/ï

avec min(Af, A') < 10 et m,n ne peuvent être nuls au même temps.

Nous avons réalisé des simulations d'une capacité MIM de mêmes dimensions que celle traitée dans

le paragraphe précédent. Les résultats obtenus, à partir de la comparaison des paramètres de dispersion,

issus du modèle de Bartolucci et ceux donnés par la simulation électromagnétique (Fig.4.14) montrent

une nette amélioration de la précision. Les étapes de la conception d'une capacité MIM monolithique sont

identiques à celles entreprises lors de la conception d'une inductance spirale de forme rectangulaire.

Aussi, les valeurs expérimentales permettent de dégager une bibliothèque importante comprenant des

gcomctries et des modèles électriques pour tous les éléments passifs utilisés dans les circuits

monolithiques. C'est de cette bibliothèque que dépend la qualité de conception des circui ts MMIC et que

leur f iabi l i té lors de leur production dans la fonderie. L'efficacité des logiciels de conception des circuits

MMIC dépend amplement de la qualité de la bibliothèque caractérisant, non seulement les composants

passifs étudiés, mais également d'autres éléments.
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Chapitre 4: Méthodes de conception des circuits MM1C

0.8 1.0 Fréq. Max
26GH7

2.0

0.2

0.4 --• su
Simu. EM

SU
modèle [35]

0.2 0.4 0.6 0.8 i.Û 2.0 3.0 4.Œ.O

-0.6

-1.0

(a)

S21
Simu. EM

S21

modèle [35]

-2.0

Fréq. Min
0.5 GHz

Fréq. Max
26 GHz

-20
Fréq. Min
0 5GHz

(b)

Fig.4.14. Comparaison des paramètres (a) S] \ (b) .S"-^, de la capacité MIM (modèle de Bartolucci
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6 Conception des éléments actifs

6.1 Introduction

La conception des éléments actifs, plus particulièrement les transistors à effet de champ, doit

tenir compte de la compatibilité des accès aux autres éléments d'interconnexion uniplanaircs. Le TEC

peut être conçu en utilisant diverses configurations; les points d'accès (plots) sont sur le même plan

que le substrat. Aussi, au lieu de servir uniquement à connecter la partie active du TEC avec le reste du

circuit, chacun des plots peut être unifié aux lignes d'accès en profitant d'une part, des fentes grille-

source et grille-drain formées par les bandes métalliques que constituent les électrodes de ce transistor,

et d'autre part, du couplage de ces deux fentes réalisé par la zone active du composant. Les plots sont

alors adaptés pour former des lignes uniplanaires d'accès. Ce principe permet de réduire les

dimensions de plus de 80 % par rapport aux composants réalisés en utilisants d'autres technologies, de

diminuer les effets distribués, et par la même occasion d'augmenter la largeur de bande de ces circuits.

Le transistor à effet de champ (MESFET ou HEMT) peut être conçu en utilisants plusieurs

topologies adaptées aux autres constituants du circuit micro-onde monolithique. Nous présenterons

dans ce qui suit les topologies en formes de T et de U très sollicitées lors de la conception des circuits

MMIC(Fig.4.15).

G

I
l
I

Fig. 4.15. Topologie en forme de T et de U d'un transistor à effet de champ (TEC).

6.2 Procédé de détermination des éléments extrinsèques d'un TEC

Après avoir mis en évidence, l 'intérêt des formes géométriques des électrodes du TEC et celui

des deux topologies fortement utilisées dans les circuits MM1C, il est claire que la caractérisation de

leur partie active est indispensable. Caractériser cette zone consiste à s'affranchir, d'une part des

erreurs de mesures associées à l'analyseur de réseau [70] qu'une calibration dans le plan des pointes
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Chapitre 4 : Méthodes de'conception des circuits MMIC

permet de corriger, et d'autre part, des phénomènes parasites introduits par les accès du transistor

(plots et lignes d'accès).

La calibration peut être réalisée de plusieurs façons :

Par l'intégration des accès dans l'opération de calibration, qui est directe dans le cas de la méthode

TRL (Thru Reflect Line) si les lignes prototypes correspondent aux lignes d'accès. L'inconvénient

majeur de cette méthode réside dans une limitation de la bande de fréquences à un rapport de 10 entre

les deux fréquences extrêmes. L'utilisation de plusieurs lignes avec des longueurs différentes permet

d'étendre cette plage mais empêche toute mesure inférieure à 1 GHz [71]. La méthode LRM (Linc

Reflect Match) ne présentant pas cette limitation est bien adaptée pour les caractérisations très large

bande des composants.

- Par la soustraction des accès (cpluchage ou "de-embedding"). Son principe consiste soit à effectuer

des mesures du transistor sous des conditions de polarisation spécifiques [17], [72], [73] soit à

caractériser des motifs spéciaux ayant la forme des plots d'accès du dispositif [74], [75], Chaque motif

est interconnecté de manière à former des circuits ouverts et court circuits pour les deux accès; le

circuit équivalent des accès du MESFET (ou HEMT) fondé sur le modèle de la ligne courte est défini

par des inductances et des capacités. Les paramètres mesurés de ces motifs sont ensuite soustraits des

paramètres mesurés sur l'ensemble des accès et du transistor. La méthode de calcul est aisée mais elle

nécessite des jeux de motifs de test particuliers. En outre, la caractérisation des accès s'effectuant

séparément et en l'absence du transistor. Ce type de calibration ignore, d'un côté les erreurs introduites

par la non rcproductibilité de la fabrication et d'un autre côté, les effets parasites causes par la

connexion du transistor aux accès [76].

6.2.1 Conception des motifs de test en circuit ouvert

Les motifs de test sont conçus selon l'utilisation du TEC, source commune, drain commun ou

grille commune. Nous avons retenu la conception des motifs de test pour un TEC utilisé en grille

commune car c'est cette configuration que nous allons utiliser lors de la conception de l'oscillateur

intégré contrôlé en tension (§ Chap.5).

Le premier motif à concevoir pour la simulation des mesures d'un TEC est le motif du transistor

en circuit ouvert (Fig.4.16). I l sert à déterminer les différentes capacités extrinsèques,Cps et

C i, entre les plots. La valeur du paramètre de réflexion S\ obtenu à partir de la simulation ou de la

mesure, permet de calculer Padmittance du circuit ouvert Yco = jû)C.}S. Alors en déduit

imag(Yco)
ps
1 û)
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Sans recourir à mesurer S-)-), en raison de la symétrie, on doit avoirC.,^ = C.^ .

Un circuit ouvert additionnel (Fig.4.16) permet la détermination des capacités extrinsèques intcr-

plots Cs et C^ . En effet, la simulation de la mesure de S\ permet d'avoir l 'admittance

YCS=J®(CPS+CS)

et par conséquent :

L-s — C- ps .
û) ^

Fig. 4.16. Motifs du transistor en circuit ouvert.

6.2.2 Conception des motifs en court-circuit

Les motifs de court-circuits sont aussi indispensables car ils permettent de caractériser les

inductances des lignes d'accès. Ainsi, le motif représenté sur la figure 4.17 permet la mesure de

l ' inductance extrinsèque de la source Ls ou du drain L^. La valeur de S\\e par s imula t ion de

la mesure ou par mesure directe permet de calculer l'impédance en court-circuit, Zcc\ Z^ = Zj - Par

conséquent, Ls = L^ =imag(Zcc\)l co .

L,

4.17. Motif du transistor en court-circuit.
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6.3 Procédé d'extraction des éléments intrinsèques d'un TEC

Une fois les éléments extrinsèques déterminés, la procédure d'épluchage ' "de-embedding"

s'avère nécessaire. Les paramètres S-- de tout le transistor sont mesurés dans un premier temps : le

motif qui intègre le transistor avec les accès dans lesquels les électrodes de drain et de source sont

identiques et symétriques par rapport à ta gr i l le (Fig.4.18).

Notons que les résistances parasites résultent des contacts ohmiques et du semi-conducteur si tué

entre le contact et le canal sous la grille. A partir des paramètres S^ obtenus sur le transistor complet.

la procédure d'épluchage consiste à faire des calculs ( § annexe G) et une série de conversions des

matrices S , Z et Y selon que Ton extrait des éléments capacitifs ou inductifs. Enfin, après ces étapes

nécessaires, les performances électriques du transistor sont ramenées dans le plan de sa zone active.

I

I

Fig. 4.18. Motif du transistor avec ses accès.

Une fois les paramètres 5^ du transistor déterminés, et après épluchage. Ses expressions des

éléments intrinsèques de la zone active sont liées aux éléments de la matrice admittance F comme

suit :

co CD RgdC~d

D-

(C C ^h^ + i
A 2 />

I Re(v 1 2 ) = -

I
7l
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i

D,

où, Dl~\ jcûRjCs et D2 = 1 + J

(4.11)

En combinant ces équations, les éléments du schéma électrique petit signal ou modèle électrique

SPICE (§ Fig.2.2, Chap.2) d'un transistor THC (MESFET ou HEMT ) sont donnés par :

i
i

i

gd
OJ

' ~*~ "

(4.14)

La transconductance complexe G — (y-, ] — y\2 )(l + jd\ ~ G

déterminer les expressions de gm et r :

= G =

(4 .16)

permet de

= - — arctan — ~-
Rc(G)
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Dans les expressions précédentes,

d = ct

La conductance g^. et la capacité C^s sont données par :

(4.19)

I

I

I

Nous avons élabore un programme en MATLAB 5.3 (§ annexe G) qui permet, à partir des

éléments mesurés, d 'une part, de procéder à l'épluchage, d'autre part, i! donne et les paramètres

extrinsèques et les paramètres intrinsèques d 'un transistor à effet de champ [77]. [78].

Aussi, nous avons développé un programme d'optimisation basée sur la méthode simplexe

(M_TEC) en langage FORTAN_90 (§ annexe G) , permettant une approche, très acceptable, des

valeurs des éléments électriques du modèle petit signal adopté.

7 Influence du changement de la dimension de la grille d'un transistor TEC

Les règles de changement de dimensions (ou d'échelle) d'un transistor TEC (MESEET ou

HEMT) sont développées respectivement à partir d'expressions analytiques simples et des mesures

des paramètres S^ d 'un ensemble de transistors ayant différentes largeurs ( W ) de grille.

Etant donné que le courant drain-source et !a charge de déplétion sont proportionnels à la largeur

W de la grille, alors les dérivées partielles de gff!, gc/s. C,,̂  et C~ç sont aussi . proportionnelles à

cette dimension. Aussi, C^ représente la capacité géométrique formée entre la source et le drain, par

conséquent, elle sera aussi proportionnelle à la largeur de la grille.

Pour un transistor ayant une largeur de grille Z , le facteur d'échelle s'écrit :

Z

I
I

La valeur du facteur d'échelle S\, une fois les éléments du schéma électriques du

transistor de gr i l le Z détermines, d'avoir les mêmes éléments pour un transistor de d imens ion de

grille Z sans recourir à des mesures supplémentaires.
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Les valeurs des éléments du schéma électrique petit signal du transistor ayant une gril le de

dimension Z sont déterminées à partir des expressions suivantes :

' =SdsS\

Cds=CdsS, (4.25)

H Les résistances source et drain sont inversement proportionnelles à la largeur de la grille. De ce

fait, celles du transistor sont données par :

(4.28)

Enfin, notons que la résistance de la grille d'un transistor (MESFET ou HEMT) est propor-

W
tionnelle au rapport -——, jV et W représentent respectivement le nombre de doists et la largeur

A'2

de la grille du transistor. Cette relation découle du fait, que chaque doigt de la grille a une résistance

W
proportionnelle à —. 11 est alors nécessaire de définir un autre facteur d'échelle .$2 par

yV

l'expression:

I W

*'r (4.29)

Ainsi , pour un transistor ayant une grille de largeur W la résistance de la grilie est donnée par

Ces règles d 'échel le sont indispensables aux circuits MMIC comportant des transistors à effet de

qui diffèrent par leur largeur de grille.
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CHAPITRE 5

CONCEPTION ET SIMULATION

D'UN OSCILLATEUR INTEGRE (OICT)

1 Etat de l'art de la conception d'un OÏCT

Cette étude mettra en évidence la conception d'un oscillateur intégré contrôlé en tension en

technologie monolithique (OICT). Cet oscillateur doit être peu sensible aux dispersions

technologiques et doit présenter une bande d'accord de l'ordre de 10%. L'analyse des différentes

méthodes de conception d'un OICT, linéaires et non linéaires, montre que la précision de la méthode

est basée sur la qualité du modèle adopté pour l'élément actif [79], [80]. Le modèle qui doit être retenu

est statistiquement celui qui représente au mieux le bon fonctionnement du transistor.

La fiabilité du modèle est difficile à établir pour un fonctionnement grand signal du transistor

(MESFET ou HEMT). En effet, le nombre d'échantillons mesurés ne dépasse généralement pas la

dizaine en raison de la complexité des caractérisations à réaliser. Ceci représente un inconvénient

majeur lors de la conception d 'un oscillateur qui nécessite une connaissance rigoureuse des

caractéristiques du transistor utilisé pour permettre une optimisation acceptable avec des résultats

reproductibles sur un grand nombre de puces et de fabrication en fonderie.

Nous proposons le schéma petit signal du transistor à effet de champ (§ Fig.2.2 Chap.2) comme

solution visant à insensibiliser la réponse en fréquence de l'oscillateur aux variations des impédances

de bouclage. Notre méthode de conception comporte deux aspects fondamentaux (Fig.5.1) :

• Etude des différentes configurations d'OICT basées sur la contre-réaction série ou parallèle d'un

transistor à effet de champ dont l'un des accès est lié à une capacité variable (varactor). Il est

nécessaire aussi que l'impédance d'entrée de cet OICT soit peu sensible ou reste robuste aux

dispersions technologiques.

• Simulat ion non-linéaires des propriétés d'accord en fréquence et vérifications des performances en

puissance.

1.1 Etude des configurations d'un OICT

Nous présentons les configurations possibles lors de la conception d 'un OICT monolithique mais,

néanmoins, notre étude sera axée sur la configuration série. En effet, celle-ci présente beaucoup

d'avantages par rappoit aux autres configurations que nous allons décrire par la suite [81].
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caractéristiques du circuit

Configurations possibles
Etude des conditions de

démarrage

XL
Etude de la configuration

choisie

Etude des dispersions
technologiques

Optimisation des caractéristiques petit signal
de FOICT avec ses impédances de liaison

Analyse en fonctionnement
grand signal

Dessin du circuit
(layout)

Analyse de l'OICT

non

Conception finale & réalisation

Fig. 5.1 Méthodologie de conception d'un OICT
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Chapitre 5 : Conception et simulation d'un oscillateur intégré

1.1.1 Configuration série

Cette configuration fait intervenir une capacité variable (varactor) au niveau de la gri l le (Fig.5.2).

L'impédance d'entrée de l 'oscil lateur est donnée par :

avec,

- g
jcoC

(5.1)

, Zs = jXs .Zd=Rd + JXC

Rds A -
(coRdsC

et f =
CL

-J(OT

ds

I

I

I
I
I

I

et,

* . + _ — . + - - - - -

V )

Ri^gi^C gd >Cds,gmo, ?*Rds sont 'es cléments électriques du schéma équivalent petit signal

du transistor à effet de champ (§ Fig.2.2 Chap.2).

D

Mesfèt(Hemt)

Fi«. 5.2 Confisuration série d'un OICT avec un élément d'accord dans la srille.
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Le calcul de l'impédance d'entrée donnée par l 'équation 5.1 a été réalisé par le logiciel

MATHCAD (§ annexe H). Ce logiciel nous a également permis de représenter la partie réelle de

l'impédance d'entrée en fonction des rcactances Xs et Xj présentes respectivement dans la source

et le drain du TEC (Fig.5.3). En outre, nous avons représenté la partie imaginaire en fonction des

même variables (Fig.5.4) pour un transistor TEC ayant une grille 12x100 um (§ annexe H). Les

valeurs des paramètres électriques petit signal du transistor sont résumées dans le tableau (5.1).

I

Rc.(ze)

l
l
l

Fig. 5.3 Partie réelle de l'impédance d'entrée de l'OICT entre 9.6 et 10.2 GHz (transistor 12xlOOu.m).

I

RS

(0)

0.7

RS

(0)

0.24

Rd
(fi)__

i*
(nH)

0.009

'*

(nH)

0.081

'«/

(nH)

0.052

Ri

(f2)

1.9

Cgs

(pF)

0.178

Csd

(pF)

0.042

Cds

(pF)

0.138

Rds

(Q)

250

Smo

(mS)

53

f

(pS)

6.18

Tab. 5.1 Valeurs des paramètres électriques petit signal du TEC ( 12x100 u.m).

Notons, que dans tous les calculs effectues, nous avons négligé les valeurs des éléments

extrinsèques (centièmes de fF pour les capacités parasites) car elles sont très petites et de ce fait,

n'affectent pas les résultats.
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Fig. 5.4 Partie imaginaire de l'impédance d'entrée de FOICT

entre 9.8 et 10.6 GHz (transistor 12x100 \irn~).

En outre, nous avons effectué la même étude avec le logiciel MATHCAD pour un transistor à

effet de champ de même dimension de grille ( lOOjam) mais avec 8 doigts. Les parties réelle et

imaginaire de l'impédance d'entrée de FOICT conçu avec ce transistor ont été représentées en

utilisant le même logiciel (Fig.5.5) et (Fig.5.6).

Les valeurs des paramètres électriques du schéma équivalent petit signal de ce transistor sont

résumées dans le tableau (5.2).

ff
•s'

(0)

1 . 1

R
&

(H)

0.38

D
a

(H)

1.1

/
•ç

(nH)

0.012

/
£•

(nH)

0.083

/
"

(nH)

0.057

R-
1

(^)

3.04

,-
^

(pF)

0.345

cgd

(pF)

0.0758

Cwos

(PF)

0.286

J?as

(0)

283

ati mo

(mS)

68

r

(PS) ;
!

7.3

Tab. 5.2 Valeurs des paramètres électriques petit signal du TEC ( S x l O O u m ) .
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200-

100-

Fig.5.5 Panie réelle de l'impédance d'entrée de l'OICT entre 9.6 et 10.2 GHz (transistor

I

100

Fig. 5.6 Partie imaginaire de l'impédance d'entrée de POICT entre 9.6 et 10.2 GHz (Sx 1 OOum).
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1.1.2. Configuration parallèle

Dans cette configuration, on place la réactancc en rétroaction grille-drain (Fig.5.7). L'élément

accordable (capacité variable) est placé dans la grille.

G
D

Mesfet(Hemt) Rd

S

I

Fig. 5.7 Configuration parallèle d'un OICT avec un élément d'accord dans la grille.

L'impédance d'entrée de l'oscillateur, conçu en utilisant cette configuration, est donnée par :

1 ï . f Zr
R

jcoC.
Zd+ZdsA \)

avec.

Jx

Rds

gd

— et f = & G-) v-t A/n &mo ja)T

1 +

A =

R,
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I Le calcul de l 'impédance d'entrée, de cette configuration, a été aussi obtenu à l'aide du logiciel

MATHCAD, Nous avons également représenté la partie réelle de l 'impédance d'entrée en fonction

des réactances X,J(j et X^ présentes respectivement dans la rétroaction grille-drain et le drain du

TEC (Fig.5.8 et 5.9) ainsi que la partie imaginaire en fonction des même variables (Fig.5.10 et 5.1 1)

pour les mêmes transistors TEC du paragraphe précédent.

Xd(Q)

xgd(n)

Fig.5.8 Partie réelle de l 'impédance d'entrée de l'OICT entre 9.6 et 10.2 GHz (transistor 12x1 OOum).

300

100—

200 400 600
300

800

I
Fig. 5.9 Partie imaginaire de l ' impédance d'entrée de POÏCT entre 9 6 et 1 0.2 GH/

(transistor 12x100 um)
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Fig. 5.10 Partie réelle de l'impédance d'entrée de POICT entre 9.6 et 10.2 GHz (transistor SxlOO^m).

I Im.(Ze) Q 200-

ifi. 5.11 Partie imaginaire de l'impédance d'entrée de l'OlCT entre 9.6 er 10.2 GHz.

(transistor 8x 100 uni).
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1.J.3 Interprétations

On retient les résultats suivants de l'observation des figures (5.3) à (5.6), pour la configuration

série, et des figures (5.7) à (5.10) pour la configuration rétroaction parallèle :

• La partie réelle de l'impédance d'entrée de l'OICT Re.(Ze) tend vers des valeurs fortement

négatives de la réactance X,, . Il est donc évident de choisir une contre-réaction de type capacitif,

dans la source, à la fréquence centrale de la bande de fréquence de travail. Pour toutes les valeurs

positives de Xs , Re.(Ze)cst positive, ce qui ne permettra pas un démarrage tôt des oscillations.

• Le maximum de Re.(Ze)dépend sensiblement du nombre de doigts du transistor à effet de

champ. Mais néanmoins, on peut démonter que si la taille de la grille augmente ce maximum

diminue considérablement ;

Pour des impédances de bouclage constantes Rc.(Ze)est insensible à la fréquence. Seules les

variations de Xs ciXj, notamment avec la fréquence, sont susceptibles de faire évoluer

Pour la configuration rétroaction en parallèle, Re(Ze) est négative pour des valeurs fortement

inductives des réactanccs X ' j clX ^ . Il est difficile de créer cette condition sur un intervalle

large de X ̂  ; Cette configuration est donc déconseillée pour une application large bande.

1.3 Conclusion et choix de la configuration à adopter

L'étude que nous avons faite, bien qu'elle nécessite trop de calculs, elle peut être longuement

développée pour s'acquérir des détails d'une conception parfaite. La configuration série, avec varactor

dans la grille s'adapte parfaitement à la conception de notre OICT. On retient le transistor à effet de

champ à douze doigts car il permet d'avoir le maximum en valeur absolue de Re.(Ze) sur une bande

de 500 MHz environ.
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2 Analyse de l'OÏCT

2.1 Conditions d'oscillation

Une fois la configuration et la taille du TEC retenues, il reste à proposer, pour une charge

quelconque Z ̂  (co ), les valeurs des impédances permettant la réalisation des conditions de

démarrage suivantes :

ZL (co) + Ze(co)^ Z0 (CD) (5.3)

où, Z0(co\e l'impédance d'entrée optimale de l'OÏCT.

Si on pose, Ze(cù) = Re(co) + jXeû) et ZL (ai) = R^(co) + jXLco , il vient que :

(5.4)

L'équation (5.4) nous permet de faire les remarques suivantes :

La première partie de l 'équation (5.4) n'est établie que si la partie réelle présentée par l ' impédance

de l'élément actif est négative à la fréquence de travail. Elle constitue la condit ion d'entretien des

oscillations.

• - La deuxième partie détermine la pulsation d 'osci l lat ion û?0 .

Pour un courant/^ , ces équations sont souvent couplées aux conditions de stabilité données par :

(*** (***] _(*0 (*** >0
^ I "̂  ", -oeo ) dco d,

Ainsi, lors de la conception de l'OÏCT. on s'efforce à déterminer les conditions de circuit qui

permettent de vérifier les équations (5.4) et (5.5).

2.2 Etude analytique des conditions de démarrage

Dans cette étude nous supposons négligeables le temps de transit r et la capacité grille-drain (_ \,j .
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Le schéma équivalent du varactor est donc celui d 'une capacité variable en série avec une

résistance.

L'impédance d'entrée Ze (§ équation 5.1) de l'OICT, en configuration série, est séparée en

partie réelle et imaginaire (utilisation de MATIICAD). Les valeurs optimales sont de ces parties sont

données par :

I
(5.6)

avec :

I
I
I

i
-xdRds)

L'équation (5.6) montre qu'on obtient un maximum en valeur absolue, de R0((O} quand ia

réactance dans la source tend ver P inf in i . Ce maximum est donné, en négligeant Rd, Rt et

R ) par:

I

R

I .s f.
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3TopologiedePOICT

Etant donné que la résistance Re(Z^) est négative, tant queA'5 est négative, nous proposons,

pour réaliser cette réactance un circuit résonant parallèle (LC), dont la fréquence de résonance est

fixée au début de la bande de fréquence de travail où doit exister une impédance à partie réelle

négative. Ainsi,

\-lscs(û'
et ,,2=0

co\t ia fréquence de début des oscillations. Alors, Xs reste négative de co\ l ' in f in i .

La réactance dans le drain est choisie de telle manière à avoir une partie réelle faible et une partie

imaginaire Xj positive insensible à la montée en fréquence. Pour cela, nous proposons une

inductance /^ en série avec un couple parallèle (r, c). Le rôle de la capacité c est de réduire la

résistance Rj .

I
Dans ces conditions, les parties réelle et imaginaire de s'écrivent :

(rcco)

9 / 9
r~co) I C û ) - \)

La topologie initiale de l'OICT (Fig.5.12) adoptée doit satisfaire aux conditions précédentes et

doit tenir compte des impédances de bouclages que nous avons choisies.

Les éléments des impédances de bouclages doivent être optimisés par des simulations

successives. La conception de l'OICT a été faci l i tée par l 'u t i l isat ion du logiciel commercial

MWOFFICE 2000 [82] disponible au laboratoire de FINI (Toulouse) qui nous a permis une

optimisation parfaite. Les valeurs des éléments de l'OICT ini t ial , nécessaires à la s imu la t ion , sont

résumées dans le tableau (5.3).

l
I

C A - (PF)

0.53

^(nll)

2.2

f ( p F )

0.74
_

/•(Q)

50

/ ? (nH)

2.3

/,(nH)

1.64

VPF),

^ ">
- '- i

Tab.5.3 Valeurs des éléments optimisés de l'OICT
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Le transistor à effet de champ adopté pour la conception de l'OICT est Je NEC 710 (§ annexe M).

l

Fixer le courant grille /„ permettant d'avoir la
o

fréquence d'oscillation , cv : sert à l'accord

positionne la fréquence
max, , où existe une partie
réelle négative du TEC
contrôle l 'adaptation en
sortie

Résistance négative max.

fixation de la fréquence
minimale début de la

résistance négative

Fig.5.12 Topologie de POICT avec les impédances de bouclage source, grille et drain.

4 Simulation d'un OICT

4.1 Simulation en régime petit signal

Nous avons procédé à une simulation linéaire ou petit signal de l'OICT par le logiciel

MWOFFICE sur la bande de fréquence 9.6 à 10.2 OH/ (Fig.5.13). Le modèle choisi pour la capacité

variable (varieap) est représenté par un polynôme d'ordre 4 de la tension Vv à ses bornes;

I
I

Les coefficients non l inéaires de la capacité var iable , ut i l isés lors de la s i m u l a t i o n avec le

logiciel MWOFFIC'L, sont résumés dans le tableau (5.4).
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CAP
ID= Cd
C=15.45 pF

SUBCKT

10=51
ID= Lg NET-Nec710
L= 1 . 132 nH

-D T-- PORT
P=l

Z= 50 Ohm

NLCAP
ID= Cg

RES
ID= R
R- 476 OK

SRL
ID= RLs
R= 0.3625 Oh
L= 2.29 nH C= 0.812 pF

Fig.5.13 Schéma électrique de simulation de O1CT implanté dans le logiciel MWOFFICE.

Les valeurs des éléments électriques du schéma de simulation en régime petit signa! sont

résumées dans le tableau (5.5).

Cvo

0.558

cvl
-0.545

CV2

0.147

Q-3

-0.055

'̂v4

0.002158

Tab.5.4 Valeurs des coefficients de la varicap 50 um.

Les valeurs des éléments électriques, dans le schéma de simulation petit signal, doivent être

choisies de telle manière à obtenir un coefficient.9[ j de réflexion à l'aecès 1 (port 1) suffisamment

grand pour maintenir des oscillations. En effet, des simulations successives, réalisées par le logiciel

MWOFFICE, nous ont permis de répondre à celle exigence (Fig.5.14). En outre, nous avons

représenté, sur abaque de Smith élargie, le module et l 'argument de ce coefficient (Fig.5.15) dans la

bande de fréquence de travail 9.6-10.2 GHz.

.9 250 68 0.286 0.345

Tab.5.5 Valeurs des éléments électriques du schéma de s imula t ion en régime petit s ignal .
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Fig.5.14 Coefficient de réflexion de l'oscillateur entre 9.6 et 10.2 GHz.

1.5

0.5

100

50

I S S
-B- SU (G)

OICT

-S- Ang. (S l l ) (Deg . ) (D)
OICT

-50

- Ï O O
9 10
Fréquence (GHz)

11 12

Fi».5.15 Module et argument du coefficient de réflexion de l 'oscillateur entre 9.6 et 10.2 GHz.
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La fréquence d'accord obtenue par simulation (argument nul et module maximum dcS\) est de

l'ordre de 9.85 GHz; elle est du même ordre que la fréquence centrale de travail. Ce faible écart

indique que les effets de l'optimisation en régime petit signal de l'OICT ont été bénéfiques. Ainsi , les

objectifs à fixer lors de la conception d'un O1CT passent d'abord, par l'obtention d'une impédance à

partie réelle négative (Fig.5.I6) de valeur assez élevée puis. Les rcactances de bouclages doivent être

d'une part, finement optimisées, pour avoir un accord acceptable de la fréquence d'oscillation et

d'autre part, il faut éviter une anticipation de ces oscillations.

I
ï

I
I

l

100

50

-50

-150

-250

200

100

-100

-200
8 10

Fréquence (GHz)

Fig.5.16 Simulation de l'impédance à l'accès 1 de l'oscillateur entre 6 et 12 GHz.

4.2 Simulation en régime non-linéaire

Afin de réaliser une simulation des performances grand signal de l'OICT nous avons implanté

dans le logiciel MWOFFICL un modèle non-linéaire complet de CURTICH (§ annexe A). Le schéma

adopté, lors de la présente simulation, doit inclure les dispositifs de polarisation continue du drain, de

la gri l le et de la capacité variable (Fig.5.17)

signal :

On peut noter sur cette figure les évolutions suivantes par rapport à la simulation petit

Le circuit comporte des capacités de liaison et des cléments dans la grille et le drain pour

permettre la polarisation (R (Q{ Lpoi}- Ces cléments sont choisis de telle sorte que les

performances du circuit total ne soient pas compromises.
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Le schéma équivalent de la capacité variable est réduit à la mise en série d'une résistance de

valeur proche de 15 D et d 'une capacité variable correspondant respectivement à la résistance

moyenne présenté par le varactor lors de sa polarisation en tension et à la capacité non-

linéaire du varactor.

I
I
l

I
I

Fig.5.17 Schéma implante dans la simulation non-linéaire de TOICT.

En fait, les éléments de polarisation inf luent sur le comportement du coefficient de réflexion de

l'oscillateur (Fig.5.18). Aussi, un décalage de la fréquence d'accord survient lors de l 'analyse grand

signal de l 'oscillateur.

Le comportement non-linéaire du transistor à effet de champ ut i l i sé en régime grand signal inf lue

sur la valeur absolue de la partie réelle de l ' impédance, qui se retrouve réduite, à l'accès 1 de

l 'oscil lateur (5.19). Le TKC u t i l i s é dans cette s imula t ion est à 12 doigts de largeur de gr i l l e 1 O O u m .

Lors de la simulation grand signal, la source de courant continu doit être variable afin de

permettre des variations importantes du courant dans la grille.
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2.5

i

i 1.5

Ang.(S[l ,]])(Deg.) (D)
OCIT

9 10
Fréquence (GHz)

-80

-120
11

I Fig.5.18 Coefficient de réflexion obtenu dans la simulation non-linéaire de l'OICT.
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I
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Fig.5.19 Impédance d'entrée obtenue dans la simulation non-linéaire de l'OICT.

I
l

5 Test de l'oscillateur

5.1 Introduction

Le test de l'OICT est réalisé grâce à la méthode d'équilibrage harmonique (HB). implantée dans

le logiciel MWOFFICIï. Ce test fait appel à un processus itératif qui compare les résultats d'analyse de

deux sous-circuits. L'un est constitué de l'ensemble des éléments linéaires de l'OICT analyse dans le
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domaine fréquentiel l'autre, comprend les éléments non-linéaires analysé dans le domaine temporel.

La connexion entre le domaine temporel et fréquentiel est réalisée à l'aide des transformées de

Fourrier directe et inverse implantées aussi dans le logiciel MWOFFICE.

5.2 Analyseur MWOFFICE

Le démarrage des oscillations est associé à l 'action d'une perturbation en tension entre le

résonateur (dans notre cas la capacité varactor) et l 'élément actif (transistor à effet de champ). Le

signal est réfléchi par le résonateur et subit, par conséquent, des pertes dans le circuit. Tant que la

résistance négative présentée par l 'élément actif est supérieure aux perles du circuit, la perturbation en

tension persiste et est amplifiée dans l'OICT. Le régime établi est atteint lorsque l 'ampli tude du signal

permet exactement de compenser les pertes du circuit avec la résistance négative [83].

Les non-linéarités de l 'élément actif développent également des harmoniques du signal

fondamental qui atteignent le régime établi.

La méthode de test proposée par le logiciel MWOFFTCE se compose des étapes suivantes:

Injecter un signal d'amplitude et de phase déterminées dans le circuit entre l'élément actif

présentant une résistance négative et le résonateur. L'onde circule librement de l 'élément actif vers

le résonateur qui la réfléchit. Le s ignal réfléchi est dirigé vers le dernier accès de l 'é lément de test

(coupleur ou diviseur de puissance ) où il est mesuré en amplitude et en phase (Fig.5.20).

Elément actif à
partie réelle

néuative

Coupleur ou
diviseur de
puissance

Fig.5.20 Schéma de test des oscillateurs sous MWOFFICE.

Les conditions de démarrage en régime l inéaire de fonctionnement sont dans un premier temps

analysées en calculant le rapport d'onde complexe:

La condition de démarrage est atteinte lorsque:
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(5.10)

L'analyse des conditions de démarrage consiste ainsi à tester la réponse de l'OICT pour une

plage de fréquences déterminée autour de la fréquence d'oscillation attendue et pour plusieurs valeurs

de la tension V(est. Le premier couple de valeurs (fo,Vte<;to} vérifiant la condition (5.10) est pose

comme condition initiale. Le logiciel utilise cette valeur initiale afin de converger automatiquement

vers la fréquence d'oscillation simulée en grand signal pour laquelle, l'équation (5.10) devient :

(5.11)

5.3 Simulation du test de l'OICT

Nous proposons, pour le test de l'OICT conçu précédemment, un schéma de s imulat ion basé sur

l 'utilisation d 'un coupleur directif (Fig.5.21).

Le test subit par l'OICT grâce au logiciel MWOFF1CE montre que le coefficient de transmission

de l'accès 3 vers l'accès 2 du coupleur est maximum aux environs de la fréquence d'accord (Fig.5.22).

Ce qui explique que l'élément actif (TEC) transmet un maximum de puissance au résonateur formé par

la capacité variable (varactor). Ce résonateur réfléchit une partie de cette puissance (Fig.5.23) qui

passe à travers le coupleur vers la voie de retour ou de récupération.

La valeur de la puissance de test est voisine de -20 dBm à la fréquence d'oscillation qui est

de l'ordre de 9.77 GHz (Fig.5.24). La simulation des mesures en grand signal a été réalisée en faisant

intervenir le calcul des paramètres S sous une excitation, à l'accès 2, de valeur relativement élevée

avec différents harmoniques (Fig.5.25).

Dans le souci d'approcher la réalité des mesures, d'autres simulations peuvent être envisagées en

utilisant un diviseur de puissance à large bande de Wilkinson.
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I

NLCAP
ID= Cg

Z=50Q

Fig.5.21 Schéma de test de l'OICT avec coupleur.

I

S[2,1]|(DB) (G)
OICT

Arg.S[2,l](Deg.)(D)
OICT

100

50

.4 - --- - - - -- — -- _50

9.0 9.1 9.2 9.3 9.4 9.5 9.6 9.7 9.8 9.9 10.0

Fréquence (GHz)

Fig.5.22 Coefilcient de transmission entre les accès 1 et 2 du schéma de test de l'OICT
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-0.5

-1
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Fia.5.23 Coefficient de réflexion sur l'accès 1 du schéma de test de POICT.
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Fi".5.24 Puissance transmise de l'accès l vers l'accès 3 du schéma de test de l 'OICT
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1.5
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50
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l
Fig.5.25 Simulation grand signal à l'accès 2 des harmoniques d'ordre élevé.

La simulation des oscillateurs dans les différents domaines de résolution des équations non

linéaires régissant leurs fonctionnements (temporel et tempo-fréquentiel) apparaît très riche

d'enseignement. En effet, les modèles non-linéaires du transistor à effet de champ et de la diode

varactor sont compatibles avec le simulateur MWOFFICE.

l
L'oscillateur conçu et simulé est accordé sur une fréquence de l'ordre de 9.82 GHz. néanmoins,

la bande d'accord de l'ordre de 500 à 600 MHz permet de faire varier la fréquence centrale. Aussi, les

oscillations commencent après un certain temps très court à cause du retard de réponse du circuit

complet.

Il apparaît nécessaire d 'u t i l i se r un étage interface dont la fonction est d'assurer une isolation

acceptable des OICT vis à vis des variations de charge à l'extérieur du circuit. Ce lu i - c i joue également

un rôle de filtre par rapport aux harmoniques générées par l'OICT. Enfin, un d iv i seu r de puissance de

Wilkinson permet un test à large bande de l'oscillateur conçu.
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6 Dessin de l'oscillateur

Nous avons, grâce au logiciel MWOFFICE, réalisé le dessin (Fig.5.26) de l'oscillateur sur une

puce de 2 mm x 2 mm en vue de le transmettre à un fondeur pour une réalisation éventuelle. Dans

cette puce, on prévoit des plots de polarisation des différents éléments non-linéaires, des plots RF

(sortie de l'oscillateur) et un plan de masse qui est atteint à travers les trous métallisés (Fig.5.27).

I
Fig.5.26 Topologie du dessin de POICT.

(a) (b) (c)

Fig.5.27 (a) trou métallisé, (b) Contact DC, (c) contact RF.
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Dans le but de caractériser l'élément actif utilisé dans l'oscillateur, à savoir le transistor à effet

de champ, il est impératif de le concevoir ; ainsi le dessin du TEC est nécessaire (Fig.5.28).

Fig.5.28 Topologie du dessin du transistor à effet de champ.

7 Banc de mesures

La conception et la réalisation à base de circuits intégrés monolithiques micro-ondes (MMIC)

nécessitent l'utilisation d'un banc de caractérîsation sous pointes des éléments actifs et passifs, afin de

pouvoir apprécier les performances des puces et d'effectuer un tri avant la mise en boîtier

hyperfréquences [84].

Les mesures sur plaque engendrent la mise en œuvre d 'un banc de test conséquent (Fig.5.29). Il

est constitué d'une station sous pointes couplée à un analyseur de réseaux vectoriel. La station sous

pointes est basée sur l'utilisation d'une part, de sondes RF qui réalisent la transition coaxiale-

coplanaire (masse-signal-masse du plot RF dessiné sur la puce) du signa! hyperfrëquence et d'autre

part, de cartes à pointes DC (3, 8, ou 11 aiguilles) pour acheminer les tensions continues sur les accès

des composants actifs à mesurer. Pour la calibration du banc, on utilise une méthode propre au

constructeur de la station sous pointes qui est, généralement, la calibration LRRM (Line Refîect

Reflect Match) [85]. Cette station sous pointes permet des mesures sur une bande de fréquence très

large (1 à 60 GHz ou plus).
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Fig.5.29 Banc de mesures hyperfréquences avec station sous pointes.
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CONCLUSION GENERALE

Le travail présenté dans le cadre de cette thèse repose en grande partie sur, l'étude de la

technologie monolithique (MMIC) qui constitue actuellement le pilier des composants micro-ondes

miniaturisés, la caractérisation des éléments actifs et passif récemment introduits et les logiciels de

simulations électromagnétiques à 3D et électriques.

Notre première préoccupation a été l'exposé de la fabrication des masques en technologie

monolithique. Il ressort de cette étude que les composants micro-ondes actifs et passifs sont réalisés,

actuellement, sur un même substrat semi-isolant (GaAs) connu pour ses caractéristiques très

intéressantes, par rapport au silicium. En effet, les circuits MMIC réalisés dans toutes les fonderies

repose sur ce matériau composé. La réalisation des circuits MMIC exige d'une part, la création de

plusieurs masques et d'autre part, doit employer les techniques d'épitaxie par différentes méthodes, ce

qui nécessite des mois de réalisation. Nous avons montré en plus, que les circuits MMIC à réaliser

doivent subir une série de simulations possibles (linéaires, non-linéaires, électromagnétique,

dispersion, sensibilité,....) afin d'aboutir à un circuit MMIC final à très hautes performances.

L'utilisation des logiciels de création de masque (dans notre étude MWOFFICE) permet le dessin

(Layout) du circuit final et ce n'est qu'à ce moment que la réalisation soit possible.

L'analyse et les méthodes de conception des circuits MMIC étaient notre premier objectif, car la

réalisation de tels circuits est très onéreuse. Nous avons proposé des méthodes d'analyse et de

conception des circuits MMIC en régime linéaire, non-linéaire et neural. La méthode d'analyse et de

conception des circuits repose actuellement sur la technique de l'équilibrage harmonique (Harmonie

Balance) et surtout sur les réseaux de neurones [86].

La simulation électromagnétique des interconnexions uniplanaires représentait aussi notre souci

majeur. L'implantation de ces lignes dans le logiciel SONNET nous a permis d'arriver à des résultats

satisfaisants, en ce sens que la conception et la simulation en 3D, des inductances en spirale carrée ou

des capacités Métal-Isolant-Métal (MIM), se trouvent aisées. Les modèles linéaires et non-linéaires

électriques adoptés pour les éléments actifs (transistor à effet de champ) sont tous implantés dans le

logiciel commercial de simulation MWOFFICE. En effet, ce logiciel nous a permis de caractériser

tous les éléments actifs ou passifs à intégrer dans le substrat semi-isolant (GaAs) pour la réalisation du

circuit MMIC. Les résultats des analyses de ces éléments se prêtent à toute forme de présentation

(Smith, polaire,...) ou de tableaux à exporter et exploiter. D'autres types d'analyses étaient aussi
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possibles par ce logiciel mais néanmoins, elles étaient plus axées sur la conception des circuits

intégres micro-ondes numériques [87].

Dans le but d'illustrer les méthodes de conception et de simulation, nous avons choisi de

concevoir un oscillateur micro-onde intégré contrôlé en tension (OICT) par une diode varicap. Nous

avons présenté et analysé deux configurations possibles; la configuration série, présentant l'élément

résonateur (capacité variable dans la grille) et la configuration parallèle dans laquelle la capacité

variable est placée en rétroaction grille-drain. Cette étude a été réalisée et facilitée par le logiciel du

calcul formel MATHCAD 2000. En effet, les expressions à manipuler sont complexes et lourdes et

l'utilisation d'un programme de calcul usuel est déconseillée. La configuration série a montré

beaucoup d'avantages par rapport à l'autre configuration car elle a permis en premier lieu, de réaliser

les conditions de démarrage de POICT et dans un second temps, atteindre une bande d'accord

relativement acceptable (5 à 8 %). En outre, l'utilisation d'un modèle électrique en régime linéaire et

non-linéaire d'un transistor à effet de champ a été d'un grand apport à la réalisation d'impédance à

partie réelle négative. Les éléments de POICT sont implantes dans le logiciel MWOFFICE, les

résultats obtenus sont conformes aux objectifs qu'on s'était fixés au départ en l'occurrence, une bande

d'accord avoisinant 10% et une fréquence d'accord sensiblement égale à 9.9 GHz. Nous avons aussi

créer le dessin de POICT en vue d'une éventuelle réalisation.

Un banc de mesures des circuits MMIC doit intégré une station de pointes afin de caractériser les

puces de dimension millimétrique. A cet effet, et dans le but d'acquérir un savoir-faire ainsi que les

techniques de mesure sous pointes, nous avons supervisé, au laboratoire d'hyperfrcquences de

l'université catholique de louvain-Ia-neuve (Belgique) les mesures d'un TEC sur un substrat semi-

isolant en silicium. Malheureusement, les coûts faramineux de réaliser des circuits MMIC n'ont pas

faciliter les taches de ce laboratoire qui projette dans un avenir proche et dans le cadre d'un projet

national financé par des organismes belges, auquel nous sommes intégrés, de réaliser un

préamplificateur optique en technologie MMIC.

Ainsi la technologie des circuits intégrés monolithiques micro-ondes s'est largement imposée et à

permis des progrès considérables tant pour les télécommunications que pour les systèmes micro-ondes

terrestres.
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ANNEXE A

| MODELES NON-LINEAIRE DU

TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP

1. Introduction

Pour pouvoir simuler le comportement électrique d'un transistor à effet de champ (MESFET ou

HEMT) en arsénîure de Gallium (GaAs), divers modèles non-linéaires ont été décrits dans la

littérature. Pour ces modèles, l'expression des non-linéarités est obtenue par ajustage des

caractéristiques électriques calculées aux caractéristiques expérimentales.

Le nombre de ces non-linéarités est variable et dépend des propriétés du TEC en GaAs que Ton

veut mettre en évidence ainsi que de l'utilisation que l'on veut en faire. Parmi tous les modèles, le

courant de conduction dans le canal est la non-linéarité la plus considérée.

Nous présentons les trois types de modèles que nous avons retenus, classés en fonction des

expressions du courant drain-source qu'ils utilisent.

2. Classification des modèles

I Nous avons classé les différents modèles non-linéaires en trois groupes :

Groupe A : Dans cette catégorie de modèles non-linéaires, l'expression du courant de drain est

donnée par :

Avec : Vt — —Vp +Vfo ; b, a et / sont des constantes à déterminer.

Récemment, on a introduit dans les logiciels de simulation le comportement non-linéaire des

formes de courant drain qui décrivent au mieux le phénomène physique :

!A.2)

Groupe B : L'expression du courant drain s'écrit :

n:
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O W) (A-3)

où, A0,A\t A-^ sont des coefficients d'interpolations, g une constante et V\e par :

J"\ ~~ *o\ Groupe C : Dans lequel les expressions du courant de drain sont en forme de polynôme

d'exponentielle. Nous allons passer en revue chacun de ses groupes.

Modèles de type A

CURTICE propose un modèle tenant compte de deux non-linéarités qui sont le courant de drain et la

capacité grille source. Il introduit en plus un courant d'avalanche entre la grille et la source.

HWANG Propose un modèle grand signal du TEC en GaAs issu des caractéristiques statiques et faible

signal du composant. Ce modèle traduit fidèlement le comportement réel du dispositif, en tenant

compte, dans l'expression du courant de drain, du phénomène de résistance négative pour les fortes

valeurs de tension de drain.

STATZ considère que ff/s,C^, et Cs^ comme principales non linéarités et les exprime, à partir

d'expressions analytiques simples, en fonction des paramètres électriques et technologiques du

composant et des conditions de polarisations.

SANGO propose un modèle dont l'expression du courant de drain est équivalente à celle proposée par

STATZ, mais en considérant deux non-linéarités supplémentaires : Ri résistance d'entrée du canal et

Rlis résistance drain-source du TEC.

Modèles de type B

CURTICE, dans son analyse grand signal d 'un amplificateur à TEC en GaAs (Fig.Al), utilise un

modèle dynamique non-linéaire tenant compte de l'effet d'avalanche grille-drain. Les principales non-

linéarités considérées sont : Ids^izd' ^us e^ Ces . Plusieurs paramètres de simulations (Tab.A.l) sont

implantés dans le logiciel de simulation non-linéaire.
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PAGGI propose un modèle équivalent à celui de CURTICE, mais introduit de plus un réseau RC

permettant de modéliser le phénomène de piégeage qui existe lorsque on effectue des mesures en

régime impulsionnel sur la grille.

BRAZIL a repris le modèle de CURTICE, en considérant les trois non-linéarités: 1^, Cos et C t l tj .

Son modèle est directement exploitable car il donne une valeur numérique à chaque constante utilisée

Modèles de type C

METERKA et TAJIMA ont utilisé une approche quasi-statique afin de développer leur modèle.

De cette façon, la dépendance des éléments non-linéaires du circuit, en fonction des tensions, est

supposée être la même qu'en continu. Ils emploient ainsi les caractéristiques statiques et les

paramètres S, pour établir les variations des éléments non-linéaires en fonction de la tension de

polarisation.

TAJIMA propose d'exprimer analytiquement chaque élément non-linéaire en fonction des

paramètres obtenus expérimentalement.

MATERKA donne une analyse grand signal d'un amplificateur sur substrat en GaAs tenant

compte de l'effet d'avalanche drain-grille.

BRAZIL reprend le circuit de CURTICE modifié, et utilise l'expression du courant drain proposé

par TAJIMA pour simuler un TEC en régime de fonctionnement grand signal.

GOLIO introduit dans son modèle deux non-linéarités tenant compte de la vitesse de saturation

des électrons et de la modulation de l'épaisseur du canal de conduction. Ce modèle repose sur les

paramètres physiques définissant le composant (matériaux et structure).

YEAGER propose un modèle qui utilise les relations charge-tension dérivant des équations de

Boltzmann. 11 insiste sur la modélisation du transport du courant d'un gaz d'électrons bi-

dimensionnel. Ce modèle est implanté dans le logiciel de simulation SPICE.

Fig.A.l. Modèle non-linéaire type B de CURTICE.
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VARIABLE

P

y

Vouto

VTO

A0

AI

A2

A3

T

VBO

VBI

RF

Is

N

*DS

CRP

R D

DESCRIPTION

Paramètre de conduction

Paramètre d'interpolation des
caractéristiques de sortie (drain)

valeur de la tension V^s de début de l'effet
avalanche

tension de pincement

coefficient polynomial des caractéristiques
d'entrée (grille)

coefficient polynomial des caractéristiques
d'entrée (grille)

coefficient polynomial des caractéristiques
d'entrée (grille)

coefficient polynomial des caractéristiques
d'entrée (grille)

temps de transit grille-drain

tension de claquage du canal sous la grille

tension nécessaire à la formation de la
capacité grille-source

Résistance de la grille pour une polarisation
positive

Paramètre de conduction de la diode au
niveau de la Gril le

Facteur

résistance drain-source RF

capacité permettant d'atteindre la fréquence
de coupure RF

résistance du drain

DIMENSION

sans

sans

tension

tension

sans

sans

sans

sans

temps

tension

tension

résistance

courant

sans

résistance

capacité

résistance

VALEUR PAR
DEFAUT

0

2

3 V

-2.5V

0.0625

0.05

0.01

0

0 ns

le+06 V

1 V

le+060

le- I I mA

1

le+06Q

0 pF

0.001 Q
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I

I

I

RG

RS

RIN

CGSO

CGDO

FC

CDS

CGS

CGD

TNORM

X

RGD

RDSO

LG

LS

LD

A PAC

NFING

résistance de la grille

résistance de la source

résistance intrinsèque (notée aussi Rj )

capacité grille-source à 0V

capacité grille-drain à 0V

Paramètre de linéarisation de la capacité
sous la grille

capacité drain-source

capacité grille-source

capacité drain-grille

température normale

paramètre d'ajustage en continu de la
résistance drain-source

résistance grille-drain

résistance drain-source constante

Inductance de la grille

inductance de la source

Drain inductance du drain

facteur d'échelle de la largeur de la grille

facteur d'échelle du nombre de doigts de la
grille

résistance

résistance

résistance

capacité

capacité

sans

capacité

capacité

capacité

température

sans

résistance

résistance

inductance

inductance

inductance

sans

sans

o.ooi n

0.001 0

0.001 Q

O p F

O p F

0.5

O p F

O p F

OpF

27 °C

0

0.001 n

le+06 n

0 nH

O n H

O n H

1

1

Tab.A.l. Description et valeurs des paramètres de simulat ion du modèle adopté par CURTICE
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Fig.A.2. Modèle non-linéaire type A de STATZ.

VARIABLE

P

Vouîo

a

À,

e

T

VBR

ïs

N

VBI

FC

RC

CRF

DESCRIPTION

Paramètre de conduction

valeur de la tension Vds de début de l'effet

avalanche

paramètre d'interpolation des caractéristiques de
sortie

Output conductance paramètre d'interpolation de
la conductance de sortie

paramètre d'interpolation de des caractéristiques
de sortie

temps de transit grille-drain

Tension de claquage de la grille

Paramètre de conduction de la diode
au niveau de la Grille

Facteur

tension nécessaire à la formation
de la capacité grille-source

paramètre de linéarisation de la
capacité sous la gri l le

RF résistance RF drain-source

capacité permettant d'atteindre
la fréquence de coupure RF

DIMENSION

sans

tension

sans

sans

sans

temps

tension

courant

sans

tension

sans

résistance

capacité

VALEUR PAR
DEFAUT

0.01

-2.5

2

0

1

O n s

le+06 V

le-11 mA

1

1 V

0.5

1 e+06 n

O p F

I
18
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I
I

I

RD

RG

RS

RIN

CGSO

CGDO

ôl

Ô2

CDS

CGS

CGD

TNORM

RGD

Ls

LG

LD

A PAC

NFING

résistance du drain

résistance de la grille

résistance de la source

résistance intrinsèque (notée aussi Rj )

capacité grille-source à 0V

capacité grille-drain à 0V

paramètre d'interpolation capacitif

paramètre d'interpolation capacitif

capacité drain-source

capacité grille-source

capacité grille-drain

température normale

résistance grille-drain

inductance de la source

Inductance de la grille

Inductance du drain

facteur d'échelle de la largeur de la grille

nombre de doigts de la grille

résistance

résistance

résistance

résistance

capacité

capacité

sans

sans

capacité

capacité

capacité

température

résistance

inductance

inductance

inductance

sans

sans

0.001 Q

o.ooi n

o.ooi n

0.001 Q

O p F

O p F

0.3

0.2

O p F

O p F

O p F

27 °C

0.001 Q

O n H

O n H

O n H

1

I

Tab. A.2 Description et valeurs des paramètres de simulation du modèle adopté par STATZ.
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Fig.A.3. Modèle non-linéaire type C de MATERKA.

I

I

I
I

VARIABLE

'DSS

VP

y

E

K E

SL

KG

ss

T

'GO

AFAG

ÏBO

DESCRIPTION

courant de saturation pour Vgs nulle

tension de pincement

paramètre d'interpolation de la tension de pincement

Facteur d'interpolation des caractéristiques d'entrée

Facteur de dépendance en puissance sur Vgs

Pente dans la région linéaire des caractéristiques de
sortie

Facteur de dépendance en puissance sur V^s dans la

région linéaire

Pente dans la région de saturation des caractéristiques
de sortie

temps de transit grille-drain

Courant de saturation de la diode grille-source

Coefficient exponentiel de la diode grille-source

Courant de saturation de la diode grille-source

DIMENSION

courant

tension

sans

sans

sans

sans

sans

sans

temps

courant

sans

courant

VALEUR
PAR

DEFAUT

100mA

-2V

0

2

0

0.15

0

0

O n s

O m A

38.7

O m A
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AFAB

VBC

RIO

C10

Kl
GIS

KF

RS

RG

RD

NFING

AFAC

Coefficient exponentiel de la diode grille-drain

tension de claquage de la grille

résistance intrinsèque

C0c pour une tension V,,, nulle
o3 b3

Coefficient capacitif grille drain

Constant part of Cgs

Coefficient capacitif grille drain

Résistance de la source

Résistance de la grille

Résistance du drain

nombre de doigts de la grille

facteur d'échelle de la largeur de la grille

sans

tension

résistance

capacité

sans

capacité

None

résistance

résistance

résistance

sans

sans

38.7

le+06 V

0.001 Ohm

O p F

1.25

O p F

1.25

0.001 Q

o.ooi n

o.ooi a

i

i

Tab. A.3. Description et valeurs des paramètres de simulation du modèle adopté par MATERKA.
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Valeurs utilisées dans la simulation non-linéaire de POICT (Modèle de Curtice).

I
I

I
I

I
I

variable

P

Y

Vouto

VTO

A0

AI

A2

A3

T

VBO

VBI

R F

is

N

RDS

CRF

RD

RG

RS

R.N

valeur

0.015

1.25

2.265

-2.5V

0.0825

0.04855

0.00781

-0.0026

6.18pS

Ie+06V

1 V

le+06Q

0.951e-8
mA

1

250

0 .0025PF

0.7H

0.240.

0.7Q

1.920

variable

CGSO

CGDO

FC

CDS

CGS

CGD

TNORM

X

RGD

RDSO

LG

LS

LD

A PAC

NFING

Valeur

0 .026pF

0.002 IpF

0.5

0.286 pF

0.345 pF

0.0024pF

27 °C

0.23

0.001 0

1 e+06 Q

O.OOSnH

0.05 nH

0.052nH

1

12
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ANNEXE B

FONCTIONS MATLAB POUR L'ANALYSE NODALE

DES RESEAUX MICRO-ONDES

1. Fonction circuit
fonction circuit = yp(SubNet, Nodes, OriNct)

OriNetSize - size(OriNet);

SubNetSize = size(SubNet);

NodesSize = size(Nodes);

%

if ((min(NodesSize) ~= I)|(Nodes ~= round(Nodes))|(Nodes < 1)) error(' Vérifier les arguments !');

elseif (NodesSize(l) = 1)

Nodes = Nodes.';

end

SubCktSize = max(NodesSize);

SubCktCount = SubNetSize(2)-2;

if (isempty(OHNet))

OriCktCnt = 0;

OriCktSize = 0;

ModCktSize = max(Nodes);

else

OriCktSize = max([OriNet(:, 1 ); OriNet(:,2)]);

OriCktCount = OriNetSize(2)-2;

ModCktSize = max([OriCktSize; Nodes]);

if (OriNet(: J :2) ~-= round(OriNet(:, 1:2))|(OriNet(:, 1:2) < 1 )) errorfvérifier les arguments !'):

elseif fOriCktCount < 1) error(' vérifier les arguments!'); end

if (SubNetO, 1:2) ~= round(SubNet(:, 1:2)) (SubNet(:, 1:2) < I)) error(vérifier les arguments!'):

elseif (SubCktCount == 1)

SubNct = [SubNet(:, 1:2), SubNet(:,3)*ones( 1 ,OriCktCount)];

SubCktCount = OriCktCount;

elseif (SubCktCount ~= OriCktCount) error(vérifier les sous-circuits!'); end

end

CktCount = SubCktCount:
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if (max(fSubNet(:,l); SubNet(:,2)]) == (SubCktSize - 1))

[Keyjndex] = sort(SubNet(:,I));

First= 1;

Key = [Key; 0];

while (First < length(Key))

Last = First;

while (Key(Last) = Key(Last+l)) Last = Last + 1; end

SubNet - [SubNet;[SubNet(Index(First),l), SubCktSize, -oncs(l,Last-

First+l)*SubNet(Index(First:Last),2 + [!:SubCktCount])]];

First = Last + 1 ;

end

[Keyjndex] = sort(SubNet(:,2));

First- 1;

Key = [Key; 0];

while (First < length(Key))

Last = First;

while (Key(Last) == Key(Last+l)) Last = Last + 1; end

SubNet = [SubNet; [SubCktSize, SubNet(Index(First),2), -ones(l,Last-

First+l)*SubNet(Index(First:Last),2 + [!:SubCktCount])]];

First = Last+ 1;

end

e]seif(abs(sum(SubNet(:,2 + [l:CktCount])))>eps)

error('error) !');

end

[Keyjndex] = sort(Nodes(SubNet(:,l)) + Nodes(SubNet(:,2))*ModCktSize);

First = 1;

Key=[Key ;OJ ;

PlugNet=[];

while (First < length(Key))

Last - First;
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while (Key(Last) == Key(Last+l)) Last = Last + 1; end

PlugNet = [PlugNet; ...

[Nodes(SubNet(Index(First), 1 )), Nodes(SubNet(Index(First),2)), ones( 1 ,Last-

First-H)*SubNet(Index(First:Last),2 + [IrCktCount])]];

First = Last + I;

end

SubNet = [];

%

while -(isempty(OriNet) & isempty(PlugNet))

if isempty(PIugNet)

ModNet = [ModNet; OriNet];

OriNet=[];

elseif isempty(OriNet)

• ModNet = [ModNet; [PlugNet(:,l), PlugNet(:,2), PlugNet(:,2 + [I:CktCount])]];

PlugNet = [];

B else

OriWeight = OriNet( 1,1 ) + OriNet( 1,2)*ModCktSize;

PlugWeight = PIugNet(l,l) + PlugNet(l,2)*ModCktSize;

* if (OriWeight = PlugWeight)

l

ModNet = [ModNet;[OriNet( 1,1:2), OriNet(l,2 + [l:CktCount]) + PlugNet(l,2 +

[IrCktCount])]];

OriNet(l,;) = [];

PlugNet( !,:)=[];

elseif (OriWeight < PlugWeight)

I ModNet = [ModNet;[OriNet( 1,1:2), OriNet(l,2 + [l;CktCount])]];

OriNct(l,:) = [];

else

ModNet = [ModNet;[PlugNet( 1,1:2), PlugNet(l,2 + [l:CktCount])]];

I PlugNetfl.:) = [];

end

• end

end

125



Annexe B

I

l
i
l
l
l

I
l

2. Fonction ModuIc_Rcseaux yp

fonction ModNet = yp(OriNet,Nodes)

%

Nodes = Nodes(:).';

OriNetSize = size(OriNet);

NodesSize = size(Nodes);

CktCount = OriNetSize(2) - 2;

ModCktSize = max(NodesSize);

%

if ((CktCount < 1 )|(OriNet(:, 1:2) ~= round(OriNet(:, 1:2)))|(OriNet(:, 1:2) < 1 ))

error('erreur des arguments!1);

else

OriCktSize - max([OriNct(:,l); OriNet(:,2)]);

end

if ((ModCktSize < 2)|(ModCkîSize > OriCktSize)) error(' erreur des arguments!'); end

if ((Nodes < I)|(Nodes > OriCktSize)) error('erreur des arguments!1);

elseif (NodesSize •--= [1 ModCktSize]) error(' erreur des arguments); end

%

Seqnce = [l:OriCktSize];

Seqnce(Nodes) — [];

Seqnce = [Nodes, Seqnce];

Permu( Seqnce) = [!:OriCktSize];

Perniu = Permu.';

OrilList = Pcrmu(OriNct(:, 1 ));

OriJList - Permu(OrïNet(:,2));

OriYList = OriNet(:,2 + [l:CktCount]);

OriNet = [];

%

% Matrice admittance par la technique sparse de Matlab.

%

AccuNet = [];

for This= 1 :CktCount

YY = sparse(OriIList, OriJList, OriYList(:,This)):

Y11 = YY( 1 :ModCktSize-1, 1 :ModCktSize-1 );

Y12 - YY(I :ModCktSize-1, ModCktSize+1 :OriCktSize);

Y21 = YY(ModCktSize+l:OriCktSize,l:ModCktSize-l);

Y22 = YY(ModCktSize+1 :OriCktSize,ModCktSi?.c+1 :OriCktSize);
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if ïsempty(Y22)

[ModIList, ModJList, ModYList] = fîndfYl 1);

else

[ModIList, ModJList, ModYList] = fmd(Yl l-YI2*inv(Y22)*Y21);

end

PrevNet = AccuNet;

AddiNet = [ModIList, ModJList, ModYList];

AccuNet = [];

AccuCktCount = This;

PrcvCktCount = This - 1;

PrevNetSize = size(PrevNet);

AddiNctSize = size(AddiNet);

PrevNetLength = PrevNetSize(l);

AddiNetLength = AddiNetSize(l);

while ((AddiNetLength > 0) (PrevNetLength > 0))

if (PrevNetLength = 0}

AccuNet = [AccuNet; AddiNet(:,l:2), zeros(AddiNetLength,PrevCktCount),

AddiNet = [];

AddiNetLength = 0;

elseif (AddiNetLength = 0)

AccuNet — [AccuNet; PrevNet. zeros(PrevNetLength,l)];

PrevNet- [];

PrevNetLength = 0;

else

AddiWeight = AddiNet( 1,1:2)*[ 1 ; ModCktSizc];

PrevWeight = PrcvNet( 1,1:2)*[ 1 ; ModCktSize];

if (AddiWeight > PrevWeight)

AccuNet - [AccuNet; PrcvNet(l,:), 0];

PrevNet( !,:) = [];

PrevNetLength = PrevNetLength - 1;

elseif (AddiWeight = PrevWeight)

AccuNet = [AccuNet; PrevNet(l, :) , AddiNet(l ,3)];

PrevNet( !,:) = [];

PrevNetLength = PrevNetLength - 1 ;

AddiNet(l,:) = [];
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AddiNetLength = AddiNetLength - 1;

else

AccuNet = [AccuNct; AddiNet( 1,1:2), zeros( 1 ,PrcvCktCount), AddiNet( 1,3)];

AddiNetf !,:) = [];

AddiNetLength = AddiNetLength - 1;

end

end

end

end

ModNet = AccuNet;

3. Fonctions de conversions de matrices

3.1 Fonction S vers Y

fonction YY-s2y(SS,ZC)

%YY=s2y(SS,ZC)

% ZC est le vecteur des impédances de référence dans chaque accès.

%

% SS matrices carrées.

DimSS=size(SS);

DimZC=size(ZC);

% nombre des accès

PortsCount=-max(-DimSS);

%

ZZ=[];

UU=eye(PortsCount);

%IterCount = nombre des sous matrices :

IterCount=max(DimSS)/PortsCount;

%

if (PortsCount==DimSS( 1 ))

if(DimZC(l)==I)

ZC=ones(PortsCount, 1 )*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~=PortsCount)

error('error);

end

if(DimZC(2)=l)

ZC=ZC*ones( 1 JterCount);

elseif (DimZC(2)~=IterCount)
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error('erreur sur ZC');

end

for This=l :IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(:,This)))));

ZZc=diag(ZC(:,This));

TSt=TT*SS(:,(This-1 )*PortsCount+1 ;This*PortsCount)/TT;

YY=[YY(conj(ZZc)+TSt*ZZc)\(UU-TSt)J;

end

else

if(DimZC(2)==l)

ZC=ZC*ones(l,PortsCount);

elseif(DimZC(2)~=PortsCount)

enror('crreur sur ZC);

end

if(DimZC(l)=I)

ZC=ones(IterCount,l)*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~=ItcrCount)

error('erreur sur ZC);

end

for This-l:IterCount

TT=diag(sqrt(abs(reaI(ZC(This,:)))));

ZZc=diag(ZC(This,:));

TSt=TT*SS((This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount,:)AT;

YY=[YY;(conj(ZZc)+TSt*ZZc)\(UU-TSt)];

end

end

3.2 Fonction Y vers S

fonction SS=y2s(YY,ZC)

%SS=y2s(YY,ZC)

%

% YY matrice admittance carrée.

% ZC est le vecteur contenant les impédances caractéristiques sur chaque accès du réseau.

%

DimYY=size(YY);

DimZC=size(ZC);

%PortsCount = nombre d'accès
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PortsCount=-max(-DimYY);

%

SS=[];

UU=eye(PortsCount);

%

IterCount=max(DimYY)/PortsCount;

%

if (PortsCount=DimYY( 1 ))

if(DimZC(l)==I)

ZC-ones(PortsCount, 1 )*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~=PortsCount)

error('erreur sur ZC1);

end

if(DimZC(2)==I)

ZC=ZC*ones(l,lterCount);

elseif (DimZC(2)~=IterCount)

error('erreur sur ZC);

end

for This=l:IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(:,Triis)))));

ZZc=dîag(ZC(:,This));

Ysq=YY(:,(This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount);

SS=[SSTT\((UU-conj(ZZc)*Ysq}/(UU+ZZc*Ysq))*TT];

end

else

if(DimZC(2)==l)

ZC-ZC*oncs( 1 ,PortsCount);

elseif (DimZC(2)~=PortsCount)

error(' erreur sur ZC');

end

if (DimZC( !)-=!)

ZC=ones(IterCount, 1 )*ZC;

elseif (DimZC(l)~=IterCount)

error('erreur sur ZC1);

end

for This=l :IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(This,:)))));
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ZZc=diag(ZC(Thîs,:));

Ysq=YY((This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount,r);

SS=[SS;TT\((UU-conj(ZZc)*Ysq)/(UU+ZZc*Ysq))*TT];

end

end

3.3 Fonction S vers Z

fonction ZZ=s2z(SS,ZC)

% SS matrice carrée

% ZC vecteur contenant les impédances référence dans chaque accès du réseau.

DimSS=size(SS);

DimZC=size(ZC);

%PortsCount = number of ports :

PortsCount=-max(-DimSS);

%Initialising thé matrices :

ZZ=[];

UU=eye(PortsCount);

%IterCount = nombre de sous matrices.

IterCount=max(DimSS)/PortsCount;

%

if(PortsCount=DimSS(I))

if(DimZC(t)==l)

ZC=oncs(PortsCount, 1)*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~-PortsCount)

error('erreur sur ZC');

end

if(DimZC(2)==l)

ZOZC*ones( 1 JterCount);

elseif (Dim7C(2)-=IterCount)

error('erreur sur ZC");

end

for This=l:IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(:.This)))));

ZZc=diag(ZC(:,This));

TSt=rr*SS(:,(This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount)/TT;

ZZ=[ZZ(UU-TSt)\(conj(ZZc)+TSt*ZZc)];

end
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else

if(DimZC(2)=l)

ZC=ZC*ones( 1 ,PortsCount);

elseif (DimZC(2)~=PortsCount)

error(' erreur sur ZC');

end

if(DimZC(l)==l)

ZC=ones(IterCount, 1 )*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~=IterCount)

error(r erreur sur ZC1);

end

for This=I :IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(This,:)))));

ZZc=dïag(ZC(This,:));

TSt=TT*SS((This-1 )*PortsCount+1 :This*PortsCount,:)/TT;

ZZ=[ZZ;(UU-TSt)\(conj(ZZc)+TSt*ZZc)];

end

end

3.4 Fonction Z vers S

fonction SS=z2s(ZZ,ZC)

% ZZ matrice carrée

%PortsCount = nombre d'accès

PortsCounr=-max(-DimZZ);

%Initialising thé matrices :

SS=[];

%IterCount = number of submatrices :

ItcrCount=max(DimZZ)/PortsCount;

%

if (PortsCount=DimZZ( ! ))

i f (DimZC(l )==l )

ZOones(PortsCount, ! )*ZC;

elseif (DimZC(l)—PortsCount)

crror('errcur sur ZC');

end

if(DimZC(2)==l)

ZC=ZC*ones( 1 JterCount);
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elseif (DimZC(2)~=IterCount)

error('erreur sur ZC!);

end

for This=I:IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(:,This)))));

ZZc=diag(ZC(:,This));

Zsq=ZZ(:,(This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount);

SS=[SSTT\((Zsq-conj(ZZc))/(Zsq+ZZc))*TT];

end

else

if(DimZC(2)=i)

ZC=ZC*ones( 1 ,PortsCount);

elseif (DimZC(2)-=PortsCount)

error('erreur sur ZC');

end

if (DimZC( 1)=1)

ZOones(IterCount, 1 )*ZC;

elseif (DimZC( 1 )~=IterCount)

error('erreur sur ZC');

end

for This=l:IterCount

TT=diag(sqrt(abs(real(ZC(This,:)))));

ZZc=diag(ZC(This,:));

Zsq=ZZ((This-l)*PortsCount+l:This*PortsCount,:);

SS=[SS;TT\((Zsq-conj(ZZc))/(Zsq+ZZc))*TT];

end

end

3.5 Fonction Y vers Z

fonction ZZ-y2z(YY)

%ZZ=y2z(YY)

%

DimYY=size(YY);

% Nombre des accès :

PortsCount=-max(-DimYY);

% Nombre de matrices ;

IterCount=max(DimYY)/PortsCount;
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if (DimYY( 1 )==PortsCount)

for i=I:ItcrCount

Ysq=YY(:,(»-l)*PortsCount+l:i*PortsCount);

ZZ=[ZZinv(Ysq)];

end

else

for i=l:IterCount

Ysq=YY((i-l)*PortsCount+l:i*PortsCount,:);

ZZ=[ZZ;inv(Ysq)];

end

end

3.6 Fonction Z vers Y

fonction YY=z2y(ZZ)

%YY-z2y(ZZ)

%

DîmZZ=size(ZZ);

% Nomber des accès :

PortsCount=-max(-DimZZ);

% Nombre de matrices :

IterCount=max(DimZZ)/PortsCount;

YY=[];

if (DimZZ( 1 )==PortsCount)

for i=l:IterCount

Zsq=ZZ(:,(i-l)*PortsCount+l:i*PortsCount);

YY=[YY inv(Zsq)];

end

else

for i=l:ItcrCount

Zsq=ZZ((i-1)*PortsCount+l:i*PortsCoum.:);

YY=[YY;inv(Zsq)J;

end

end
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ANNEXE C

MODELE PERCEPTRON

MULTICOUCHE MLP

1. Définition

Un réseau de neurone mullicouche perceptron (Fig.C.I) (Multi Layer Perceptron) est composé

de:

Suite de couches contenant chacune des neurones formels,

Les entrées des neurones de la couche n sont les sorties des neurones de la couche fn — \\

Les neurones de la première couche sont reliés à l'extérieur et reçoivent tous la même entrée

(vectorielle),

La sortie du MLP est le vecteur constitué des sorties des neurones de la dernière couche.

I
I

==4

i

Fig.C.l Organisation d 'un réseau MLP.

Au niveau de chaque neurone du réseau MLP se font les calculs illustrés par la figure (C.2).

2. Apprentissage d'un réseau MLP

Cette phase consiste à mesurer Terreur en utilisant les éléments suivants :

- vv, vecteur des paramètres du réseau (ensemble des coefficients synaptiques et des seuils),

- / (.Y, w), vecteur de sortie du MLP pour l'entrée x et le vecteur de paramètres w .

- erreur locale, d(f(x, w ) , y - ( j norme quadratique.



Annexe C

erreur globale, s(w)- /td(f(x, w),yj) •

On dit que l'apprentissage est supervisé si on peut trouver w pour minimiser £ .

neurones de la

couche p

I

Fig.C.2 Calcul au niveau d'un neurone d'un réseau MLP.

3. Optimisation du réseau MLP

Plusieurs méthodes d'optimisations sont applicables aux réseaux MLP ;

Méthodes sans calcul du gradient : méthode de Powell, méthode du simplexe et méthode

génétique.

Méthodes avec gradient : descente du gradient et gradient conjugué.

En général, et en particulier pour les réseaux de neurones, les méthodes utilisant le gradient

sont plus efficaces que les autres. Les algorithmes de gradient conjugués sont nombreux. Leur idée

principale est d'introduire des termes du second ordre dans les expressions maïs sans les calculer ;

algorithmes de : Polak-Ribiere, Fletcher-Reeves et Broyden-Fletchcr et Goldfarb-Shanno.

Les algorithmes génétiques sont en gros une forme de recherche aléatoire. Ils peuvent aussi

utiliser le gradient et devenir ainsi plus efficaces.

3. Fonctions de base ou de transfert

Elle représente le lien entre le potentiel reçu par le neurone V- (/) = T] ̂ '//-^ (/ )

Et l'état du neurone y. -. \t +1} :
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Un large éventail de fonctions de base est actuellement utilisé par les réseaux de neurones à

savoir :

fonction linéaire saturée,

fonction sigmoïde comme tangente hyperbolique, etc.
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CALCUL DE L'IMPEDANCE CARACTERISTIQUE DES

DIFFERENTES LIGNES COPLANAIRES EN FONCTION

DE LEUR PARAMETRES GEOMETRIQUE

K.C. GUPTA [4] propose, en quasi-statique, d'utiliser la transformation conforme modifiée pour

calculer l'impédance caractéristique des différentes lignes (CPW, CPS, SL) utilisées dans les circuits

MMIC, ses résultats sont :

1. Ligne coplanaire (CPW)

0.7 <k<l

7 -t-'
3071

•re
lln
7l 1-Vk

—1

(C.l)

i W 1
pour les rubans larges : [ k = > 0.707

1 W + 2S J

3071 1 1
— In 2-
n 1-Vk

I
i

k —
W

W + 2S
< 0.707

(C.2)

ou :

l
l

tanh- [ j \ ïr' V (

— \ L75\ ~'Ô.Q4-0.7k +0.01(1
S) } h { ^

avec,

W : largeur du plan conducteur (u,m),

Wm : largeur des plans de masse considérée infini (uni),

S : largeur de la fente comprise entre le plan conducteur et les plans de masse

h : hauteur du substrat (um),

sr : pcrmittivité relative du substrat (12.9 pour le GaAs).
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2. Ligne à rubans coplanaircs (CPS)

W
- pour les rubans larges : I k = > 0.707 \. 707 < k < 1 :

1 W + 2S

1207l
-In 2- r
7t 1-VÎC

I f Y \ = < o JQJ \ <k < 707 :

W + 2S

1207l 1 1
-In 2- ,_
n 1-Vk

ou,

£re tanhl.7851og {0.04 - 0.7k

avec,

W : largeur du plan conducteur (um),

S : largeur de la fente comprise entre les plans conducteurs (fini),

h : hauteur du substrat (^m),

sr : permittivité relative du substrat (12.9 pour le GaAs).

3. Ligne à fente (SL)

S
- fente relativement large 0.2 < h = — < 1.0 \t 9.7 < er < 20 :

V h )

Z,
0 ( C V

.19-53.55log£r + 1.25—(ll4.59-51.88logcr)+20 \--0.2 1-
h \h A

(2.07log£r -0.79)

[ 0\r)-JOO

h)

(C.3)

(C.4)

(C.5)

i
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I 0.02 < h — — < 0.2 \j ih

l

l
l

_i_ o.02 7--0.1

Z0 = 72.62-35.19Ioger+50^ ^ - + log[ 100- (44.28-19.581ogcr)
^ l h j

0.321oger-0.11+ - (l.071oger+1.44)

11.4-6.07loger-100-

(C.6)

avec,

S : largeur de la fente comprise entre les plans conducteurs (um),

h : hauteur du substrat (u.m),

sr : permiltivité relative du substrat (12.9 pour le GaAs).

0.02 < — <! et 0.01 < < , X0 = - est la longueur d'onde dans le vide, f est la
h ^o Uojc l f )

fréquence en GHz et
h 1 0.25

coupure correspondant à l'apparition du mode d'onde de

surface ou guide diélectrique supérieur TEIO.

Les calculs effectués sur le Logiciel Mathcad 2000 donnent pour une ligne CPW ayant les

caractéristiques géométriques W = 20 , S = 20 , h = 600, er =12.9 (GaAs) :

k= 0.333

Zo - 22.903 Ohms.

Pour une ligne CPS ayant les caractéristiques W = 45, S = 5 , h - 600, er = 12.9

I
I

Zo - 56.65 Ohms.
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Programme écrit sur Mathcad 2000
1- Analyse quasi-statique (transformation conforme modifiée) relative à l'impédandance

caractéristique d'une ligne coplanaireCPW (K.C. GUPTA).

W := 20 S :=20 h-600 :- 12.9

I
I

W

W + 2 - S
k =

/ ^ i h} S - [ o . 0 4 - 0 . 7 - k + 0.01 • (l - 0.1 - E T ) - (0.25- k)l
(£r+ l ) - tanh 1.785- log - + 1.75 + k • —^ L— ; J

Z c : = 3 Û -

In

Zc := 22.903

2-Analyse quasi-statique (transformation conforme modifiée) relative àTlmpédandance
caractéristique d'une ligne à rubans coplanaires CPS coplanaire (K.C. GUPTA1

Wp:-45 Sp:-5 hp := 600

I k p : =
Sp

Sp + 2 • Wp

1
I

kp:= 0.053

1.785.

Zccps := 120-

I Zccps :- 52.853
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ANNEXE E

SIMULATION ELECTROMAGNETIQUE 3D DES STRUCTURES

COPLANAIRES EN PUCE PAR LE LOGICIEL SONNET

Les structures coplanaires monolithiques (Fig.D.l) ont été conçues à l'aide du logiciel de

simulation électromagnétique SONNET 2.5 D. La réalisation a été faite par le laboratoire du LAAS

(Toulouse) en collaboration avec la fonderie de phil ips et ce dans la cadre d 'un rnultiprojet université-

entreprise industrielle.

Les structures réalisées sont au nombre de quatre :

• Une transition continue "taper" ;

• Une discontinuité de largeur "step" ;

• Un stub ouvert ;

• Un stub court-circuité.

I

I
I

Stub ouvert

step

métailisation

Stub court-circuité

Pont à air

taper

plot de test

Fig.D.l. Masque des structures coplanaires réalisées sur une puce de 800x380 uni"
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I Le "taper" permet de réaliser une transition entre deux lignes d'impédances caractéristiques de

50 Q il a été conçu avec un pont à air de faible hauteur là 1.5 um (Fig.D.2).

I

I
I
I
I
i

Les simulations électromagnétiques nous ont permis de tracer les paramètres S du taper

lesquelles sont confrontés aux valeurs mesurées sous pointes à l'aide d'un analyseur de réseau HP

8510 entre 1 et 40 GHz (Figs.D.3, 4, 5 et 5).

Fig.D.2. Analyse électromagnétique de la transition (taper).

Le taper comporte deux plans de masse finis mais de largeur importante. Aussi, le mode ligne à

fente, s'il est excité, est négligeable. Par conséquent, le pont à air, comme nous l'avons vérifié par de

nombreuses simulations, n'a pas de performances électriques sur la structure.

Des résonances d'amplitude négligeable peuvent apparaître à partir de 26 GHz sans altérer les

performances de la structure. Enfin une eorroboration acceptable a été notée entre les résultats de la

simulation et des mesures (Fig.D.3, 4. 5 et 6) et ce, grâce au logicie! puissant SONNET.

-20

-30

-40

-50

Module SU (DB)

Simulation EM

mesures

I
I

-60

11 16 21 26

Fréquence (GHz)
31 36 -10

Fi«.D.3. Comparaison des modules du coefficient de réflexion.
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-80

-90

Angle (SI I) Deg.

~- Simulation EM

mesures

110

-120 '

-130

-140 ~"
1 6 11 16 21 26 31 36 40

Fréquence (GHz)

l
Fig.D.4. Comparaison des angles du coefficient de réflexion.

Module S21(DB)

I

!
I

I

-0.005

-0.01

-0.015

Simulation EM

mesures

11 21 31
Fréquence (GHz)

40

Fig.D.5. Comparaison des modules du coefficient de transmission.
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Fi«.D.6. Comparaison des angles du coefficient de transmission.
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. __ . _.. __ Annexe F

ANNEXE F

PROGRAMME D'EXTRACTION ET DE TRACE DES PARAMETRES

D'UNE INDUCTANCE SPIRALE RECTANGULAIRE EN MATLAB 5.3

% Ce programme permet, à partir des paramètres physiques de générer les valeurs de la spirale;

% II permet, également, tracer les modules et les phases des paramètres S pour un modèle donné

%

% par: OUCHAR ALI 1999.

I

ty

clear;

flag = 0; % génération des courbes des paramètres 'S'

%

N = inputCNombre de tours de la spirale carrée (Défaut 5):');

OL= input(' spécifier OL, en m :(Défaut 100E-6):');

W = input(' spécifier W. en m (Défaut 1E-6):');

D - input('spécifier D, en m (Défaut 2.1 E-6):');

L = inputf'spécifler L, en m):');

F = input(u fréquence de travail en Hz (Défaut 1E+9):1);

no_of_metal = input( 'Nombre de couches de métaux utilisés (Défaut 3):' );

if (no_of_metal <1)

no_of_metal = 3;

end

MTL = zeros([l no_of_metal]);

for i=l :no_of_metal

sprintf(spécifier la résistance de chaque couche %i ....',i)

MTL(i) = input( 'Valeur en in ohm/unité de surface (Défaut 0.05) :');

end

SIGMA = input('spécifier SIGMA, la conductivité de chaque meta! en S/m( Défaut 3.8 1 6K+7):'):

COV - input('spccifier la capacité COV en F/mA2 (Dcfaut50E-6):');

COX- input( 'spécifier la capacité COX, en F/niA2 .(Défaut 30E-6):1):

GSUB = input( ' spécifier le coefficient d'interpolation GSUB, en S/mA2 (Défaut 1H-5):'):
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CSUB = input('spécifier CSUB, coefficient d'interpolation en F/mA2 (Défaut 5E-6):');

if (N<0)

N = 5;

end

if(OL<0)

OL= 100E-6;

end

if(WO)

W = 1E-6;

end

if (DO)

D = 2.1E-6;

end

if(LO)

IL = OL-N*W-(N-1)*D;

if(ILO)|(IL>OL)

spirntf(' dimensions de la spirale non acceptables .An')

return;

end

L = (OLA2 - ILA2 + 4*D*N*(W+D))/(W+D) + (OL-IL)/2;

end

if(FO)

F= 1E+9;

end

for i=l:no_of_metal

i f (MTL(i )<0)

I MTL(i) = 0.05;

end

end

if(SIGMAO)

• SIGMA = 3.816E+7;

end

if(COV<0)

COV = 50E-6;

end

if(COXO)

COX-30E-6;
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end

if(GSUB<0)

GSUB = 1E+5;

end

if(CSUB<0)

CSUB = 5E-6;

end

%

uO = 4*pi*lE-7; % perméabilité du vide

eO ~ 8.84E-12; % permittivité d vide

erox= 12.9 ; % pcrmittivitc relative du GaAs

del= sqrt(2/(2*pi*F*uO*SIGMA)); % effet de peau à la fréquence de travail.

ar = OL/2-N*W/2-(N-l)*D/2;% rayon moyen de la spirale

%

les= (45*uO*(NA2)*(ar)A2)/(22*OL/2-I4*ar) % estimation de l'inductance de la spirale

cp = floor(N)*(WA2)*COV % capacité parasite entre les contacts

cox= W*L*COX % estimation de la capacité due au substrat

ri = 2/(W*L*GSUB) % pertes dans le substrat

cl = W*L*CSUB/2 % capacité du substrat

T = zeros([l no_of_metal]);

GMTL = zeros([l no_of_metal]);

for i=l :no_of_metal

T(i)= l./(SIGMA.*MTL(i));

end

GMTL = (W/L).*SIGMA.*del.*(l-exp(-T./del)); % conductance totale

rs = l./(sum(GMTL)) % résistance totale de la spirale

end

response = inputf Si vous voulez tracer les paramètres S taper zéro . Sinon, taper un autre nombre

pour sortir:');

if (response ~=0)

cxit;

else

i f ( f l a g = = l )

%

les= input('Donner l'inductance "les":');

cp = input('spécifier la valeur "cp":');

input('spécificr la valeur de "cox":');
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rs ~ input('spécifier la résistance "rs":');

ri = input('spécifier "ri":');

cl = input('spécifier"cl":');

elsc

temp = input('spécifier 1 l'inductance "les" ):');

if (temp>=0)

les = temp;

end

temp = input(spécifier "cp" :');

if(temp>=0)

cp = temp;

end

temp — input(' spécifier la capacité "cox" :');

if (temp>=0)

cox = ternp;

end

temp = input('spccifier "rs" ):');

if(temp>=0)

rs = temp;

end

temp = input(spécifier ri.):1);

if(temp>=0)

r 1 = temp;

end

temp = inpul('spécifier "cl" (Défaut .):');

if(temp>=0)

cl = temp;

end

end

end

fl = input(fréquence initiale en H? (Défaut 100):'):

i f ( f l<0)

fl - 100;

end

f2 =Mnput('frcquence finale en (Défaut 10E+9):'};

if(f2<0)

f 2 = 10E+9;
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end

n = input('spécifïer le nombre de points (Défaut 1000):');

if(n<0)

n = 1000;

end

ZO = input('spécifier l'impédance caractéristique (Défaut 50):');

if (ZOO)

ZO = 50;

end

charMypc = input('type de tracé: 1 )Smith 2)RéeI-Imag. 3)Mod.-ang (Défaut Réel-imag.):');

if (chart_type<0)

charMype = 2;

end

del_f=(f2-fl)/n;

f=fl:del_f:(f2-del_f);

w = 2*pi*f;

% Calcul des Paramètres S

SU =zeros([l n]);

S12 = zeros([l n]);

Z2 = zeros([l n]);

Y2 = zeros([l n]);

Y3 = zeros([l n]);

Z2 = 2./(j.*w.*cox) + rl./(l+j.*w.*cl .*rl);

Y2 = 1 ./Z2;

Y3 =j.*w.*cp + l./(j.*w.*les + rs);

A= 1 +Y2./Y3;

B = l.A'S;

C = 2*Y2+(Y2.A2).A'3;

D= 1 + Y2./Y3:

S 12 = 2./(A + B/ZO + C*ZO + D);

SI 1 = (A + B/ZO - C*ZO - D)./(A + B/ZO 4- C*ZO + D);

if (chart_type ==1)

subplot( 1,2,1);

%

plot(Sl l , ' r* ' ) ;

plot(S12.'gx');

titlc('Smith S1 1 /S22(rcd *) & S 12/S2 1 (green x)');
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elseif (chart_type ==2)

subplot(2,2,l);

semilogx(f,rea!(Sl 1));

xlabel('Fréquence');

ylabe!('Re.(Sll)');

title( 'Re.(Sl 1) = Real(S22)');

grid;

subplot(2,2,2);

semilogx(f,imag(Sl 1));

xlabel('Fréquence');

yIabeI('Imag(Sll)r);

title('Imag(Sl 1) = ïmag(S22)');

grid;

subplot(2,2,3);

semi!ogx(f,rcal(SI2));

xlabel('Fréquence');

yIabeI('Re.(S12)');

title('Re.(S12) = ReaI(S21)');

grid;

subplot(2,2,4);

semiIogx(f,imag(S12));

xlabel('Fréquencé');

ylabel('Imag(S12)');

title('Imag(S 12) = Imag(S2 1 )');

grid;

else

subpiot(2,2,l);

semilogx(f,abs(Sl 1)):

xlabel('Fréquence');

titlef SU =|S22|');

grid;

subplot(2,2.2);

semilogx(f,unwrap(anglc(Sl 1)));

xlabcl('Fréqucncé');

y label(V_SH') ;

title(V SU =/_S22');
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grid;

subplot(2,2,3);

semilogx(f,abs(S12));

x!abel('I:réquence');

ylabel('|SI2j');

ti t le( ' jS12|= S2 i f ) ;

grid;

subplot(2,2,4);

semiIogx(f,unvvrap(angle(S12)));

xlabel('Fréquence');

ylabel('/_S12 r);

title(7_S12 = /_S2I');

grid;

end
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ANNEXE G

TECHNIQUE D'EPLUCHAGE ET PROGRAMME

D'OPTIMISATION DES PARAMETRES

D'UN TEC PAR LA METHODE SIMPLEXE

ï Technique d'épluchage

A partir des paramètres S obtenus sur le transistor complet, la procédure d'épluchage est

effectuée par conversion de matrices S en Z ou /selon que l'on extrait des éléments inductifs ou

capacitifs Ainsi, après les quelques étapes nécessaires à l'extraction, les performances électriques du

transistor sont ramenées dans le plan de sa zone active, comme cela est décrit ci-dessous :

Sl\t

S22t

Y\2

I LTJ 7-2\d\

Z \2d\Jg

Ld+Lff



Y2\d2 Y22d2)

Annexe G

Y\\d2 Y\2d2

paramètres S intrinsèques du TEC

S2\i

S\2i

I
Les fonctions de conversions sont écrites en MATLAB (§ annexe B).

2 Programme d'optimisation utilisant la méthode du simplexe (Fortran 90)

Les arguments sont les paramètres électriques du schéma équivalent petit signal du TEC contenus
dans le vecteur xmod.

Program MFET(xmod)

REAL p( 17,16),ftol,y( 17),xmod( 16)

REALpl(16),p2(16),P3(16),p4(16),p5(16)

REAL p6(16),p7(16),p8(I6),p9(16),plO(16),pl 1(16)

REALpl2(16),pl3(16),pl4(16),pl5(16),pl6(16)

REALpl7(16),pn,qn,z

R£AL lg,ld,ls

integer iter,mm

do mm=l , 1 6

p( l,mm)=xjmod(mm)

print*,p(l ,mm)

enddo

ndim=16

z-16.0

s=0.1

sl=.2
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pn=((sqrt(z+l)-l+z)/(z*SQRT(2.0)))*s

qn=((sqrt(z+l)-l)/(z*SQRT(2.0)))*s

do jj=2,ndim+l

do kk=l,ndim

if(kk.eq.(jj-l))then

p(jj,kk)=p(l,kk) + s*p(l,kk)

else

PGJ,kk)=p(i,kk)
endif

enddo

enddo

ftol=le-12

iter=0

do 11=1,ndïm

P2(ii)=p(2,n)
P3(ll)=p(3,U)

p4(ll)=p(4,ll)

P5(U)=p(5,ll)

P6(ll)=p(6fn)

P7(ll)=p(7,ll)

P8(ll)=p(8,ll)

P9(i!)=p(9)ll)

p!2(ll)=p( 12,11)

pl6(l l)=p(165 l l )

enddo

call fun(x)

y ( l ) = f u n k ( p l )

y(2)=funk(P2)

y(3)=funk(p3)

y(4)=funk(p4)
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y(5)=funk(P5)

y(6)=funk(p6)

y(7)=funk(P7)

y(8)=funk(p8)

y(9)=funk(p9)

y(10)=funk(pIO)

y ( l l ) = f u n k ( p l l )

y(12)=funk(p!2)

y(13)=funk(p!3)

y(14)=funk(p!4)

y(15)=funk(pl5)

y(16)=funk(p!6)

y(17)=funk(p!7)

CALLAMOEBA(p )y,17,16,16,ftol,funk,iter)

do i i=l ,16

xmod(ii)=p(l,ii)

enddo

! print*,y

! print*,iter

! print*,terml,term2,term3,term4

END

SUBROUTINE amoeba(p,y,mp,np,ndim,ftol,funk,iter)

INTEGERiter,mp,ndim,np,NMAX,ITMAX,i2,il,kk

REAL ftol,p(mp,np),y(mp),ftink,psave(16),qw(16)

LOGICAL bound

PARAMETER (NMAX=20,ITMAX=5000)

! EXTERN AL funk

I

INTEGER i,ihulo,inhij,m,nnq,r,s

REAL rtol.sum,swap,ysave,ytry,psum(NMAX),amotry,sumy,sume

REAL psum2(NMAX),sum2,qr(16)

bound^.true.

iter=0

ncount=0

tcount^O

qcount=0

1 do n=1,ndim
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sum=0.

do m=l,ndinvH

sum=sum+p(m,n)

enddo

psum(n)=sum

enddo

2 ilo=l

if(y(l).gt.v(2))thcn

ih i= l

inlii=2

else

ihi=2

inhi=l

endif

do i=l,ndim+l

if (y(î).le.y(ilo)) ilo=i

if(y(i).gt.y(ihi))then

ihi=i

else if(y(i).gt.y(inhi)) thcn

if (i.ne.ihi) inhi=i

endif

enddo

sumy=0

sume=0

do q = l,ndim

sum2=0

do r=l,ndim+l

if (r.ne.ihi) thcn

sum2=sum2+ p(r,q)

endif

enddo

psum2(q)=sum2/ndim

enddo

sumy=funk(psum2)

do s= 1 ,m

sume=sume+ (y(s)-sumy)**2
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enddo

rtol=sqrt(sume/ndim)

print*, 'rto!=',rtol

if(rtol.lt .ftol) then

swap=y( 1 )

y(i)=y(iio)
y(ilo)=swap

do n=l,ndim

swap=p( 1 ,n)

p(l,n)=p(ilo,n)

p(ilo,n)=swap

enddo

return

endif

if(iter.ge.ITMAX)thcn

print*, 'ITMAX excceded in amoeba1

return

endif

iter=iter+2

i

do il-l ,ndim

psavc(il)=p(ihi,i l)

print*, psave(il)

enddo

>lry=amotry(p,y,psum,mp,np,ndim,funk,ihi,-1.0)

do ii=l ,ndim

print*, p(ihi,ii)

enddo

call b_check(qr,bound)

if (bonnd) then

if (ytry.le.y(ilo)) then

ytry=aniotry(p,y,psiim,mp,np,ndim,funk,ihi,2.0)

do kk=l ,nd im

q\v(kk)-p(ihi,kk)

enddo

call b_chcck(qw,bouiid)
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if (bound) thcn

goto 2

else

do kl = l ,ndim

p(ihi,kl)=qw(kl)

enddo

ysave=y(ihi)

call contracttp

if (more) then

itérai ter+ndi m

goto 1

else

iter=iter-l

goto 2

endif

endif

elseif (ytry.ge.y(inhi))then

print*,mp,np1ndim,ihi

call contract(p,y,psum,mp,nprndim,funk,ihi,ysave,more)

if (more) then

iter=iter+ndirn

goto 1

else

iter=iter-l

goto 2

endif

endif

else

t

! This puts thé old high point back

I

do i2=l.ndim

print*,psave(i2)

print*,p(ihi , i2)

p(ihi,i2)=psavc(i2)

enddo
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I

do j2=l ,ndim

print*,p(ihiJ2)

enddo

stop

ysave^y(ihi)

call contract(p )y )psum,mp,np,ndim,funk,ihi1ysave.more)

if (more) then

iter=iter+ndim

goto 1

else

iter=iter-l

goto 2

end if

endif

END

FUNCTION amotry(p,y,psum.mp,np,ndirn,funk,ihi,fac)

INTEGER ihi,mp,ndim,np,NMAX

REAL amotry,fac,p(mp,np),psum(np),y(mp),funk

PARAMETER (NMAX=20)

EXTERNAL funk

i

INTKGERj

REAL facl,fac2,ytry,ptry(NMAX)

fac 1 =( 1 .-fac)/ndim

fac2=iac 1-fac

do j - l ,nd im

ptry(j)=psum(j)*facl-p(ihij)*lac2

enddo

\try=funk(ptry)

if (ytry.H.y(ihi)) then

do j=l ,ndim

psum(j)=psum(j)-p(ihij)+ptry(j)

p(ihij)=plry(j)

enddo

endif

amotr\'~vtrv
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return

END

subroutine fun(x)

REAL x( 16),oméga

REAL s 1 1 x,s 11 y,s 12x,s 12y,s21 x,s21 y,s22x,s22y

integer nfreq

REAL S11 R_M,S 111_M,S 12R_M,S 12I_M,S21 R_M,S21I_M,S22R_M,S22I_M

common /sparam/

S]lx(100),slly(100),sl2x(100),sl2y(100),s21x(100),s21y(100),s22x(l00),s22y(100)

common omega( 100),nfreq

tcrm 1=0.0

term2=0.0

term3=0.0

term4=0.0

doj=l ,19

om=omega{j)

CALL Y_TO_S(x,om,S 11 R_MS 111_M,S 12RJvl,S 12I_M,S21 R_M,S21I_M,S22R__M,S22I_M)

terml=terml + abs(sl lxG)-Sl !R_M)+abs(sllyG)-Sl 1I_M)

Ierm2-term2 + abs(s!2xG)-S12R_M)+abs(sI2yG)-S12I_M)

term3-term3 + abs(s21 xG)-S21 R_M)+abs(s21 y(j)-S211_M)

term4=term4 + abs(s22x(j)-S22R_M)+abs(s22yG)-S22IJVl)

cnddo

funk=term 1 +term2+term3+term4

print*Jfunk,terml,term2,term3,term4

return

end

SUBROUTINE B_CHECK(ptry.np)

REALptry(np) , lb(16)

REALub(16)

lb(l)=0.05

lb(2)=0.020

lb(3)-0.010

lb(4)=0.1
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I

I

I

lb(9)=2

Ib(10)-20

l b ( l l ) = 0 . 1

lb{12)=0.035

lb(14H>

lb(15)=0

lb(16)=0

ub( l )=1 .30

ub(2)=1.085

ub(3)= 1.075

ub(4)=10

ub(5)=50.5

ub{6)=0.55

ub(7)=0.033

ub(8)-6

ub(9)=9.0

ub( 10)^3500

ub( l l )=30.3

ub(12)-30.06

ub(13)=5475 .

ub(14)=10.0

ub(15)=10.0

ub(16)=10.0

do j= 1.1 6

if(ptry(j).GT.ub(j)) then

! bound=.false.

elseif {ptry(j).LT.lb(j)) then

! bound=.fa lse .

end if

enddo

end

SUBROUTINK

Y_TO_S(xmod.om,S 1 1 R_M.S 1 1 1_M,S 12R_M.S 1 21 M.S2 1 R_M,S2 1 1_M ;S22R_M,S22I_M)
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REAL y 1 1 R,y 1 1 1,y 1 2R,y 1 2I,y2 1 R,y2 1 1,y22R,y22I

REAL xmod(16),pf,nH,ms

REAL om,cgs,cgd,ri,gm,cds,tau,ro,D

REAL ld,ls,lg,rg,rd,rs

REAL zl 1 R,z ! 1 Lzl 2R,zl 21,z2 1 R,z2 1 I,z22R,z22I

REAL Zl 1 R_,Z1 1 1_,Z 1 2R_,Z 1 2I_,Z2 1 R_,Z2 1 f_,Z22R_,Z22I_

REALY11R_,Y11I_,Y12R_,Y12I_,Y21R_,Y22R_,Y22I_

REAL y 1 1 _nR,y 1 1 _nl,y 1 2_nR,y 1 2_nl,y2 1 _nR,y2 l_nI.y22_nR,y22_nI

REALdetlR,detlI,det2R,det2I,stlR,stlI,st2R,st2I,st3R.st3I,st4R,st4I

REAL S 1 1 R_M,S 1 1 1_M,S 1 2R_M,S 1 2I_M,S2 1 R__M,S22R_M,S22I_M

nH=le-9

pf=le-12

ms=le-3

ps=le-12

lg=xmod( 1 )

id=xmod(2)

ls=xniod(3)

rg=xmod(4)

rd~xmod(5)

rs=xmod(6)

cds^xmod(7)

ri=xmod(8)

tau=xmod(9)

gm=xmod(10)

cgs=xmod(l 1 )

cgd=xmod(12)

ro=xmod(13)

cgsext=xmod(14)

cgdext~xmod(15)

cdsext=xmod( 16)

yl !R=ri*((cgs*pP t :o

yl 1 1-om*(cgs*pf/D +cgd*pi")

y!2R=0.0

y 12I^-om*cgd*pf

y21R=gm*ms*(cos(om*tau*ps)-sin(om*tau :*ps)*ri*cgs ! | !.pfH:om)/D

v21 1— gm*ms*cos(om*lau*ps)*ri*cgs*pf*om/D-sin(om*tau*ps)*gm*ms/D - om*cgd*pf
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il
il

t

y22R=l/ro

y22I=om*(cds +cgd)*pf

! Conversion y vers z-

! déterminant de y

CALL DETERM(y 11 R,y 111,y 12R,y 12I,y21 R,y211,y22R,y22ï,detlR,detlI)

! stockage dans e3,f3

i

! FIRST y l l

CALL COMP_DIV(yl lR,yl lI,detlR,detlLzl !R,zI II)

! y!2

CALL COMPJ)IV(yI2R,yl2I,detlR,detlLzl2R,zl2I)

! y 2 1

CALL COMP_DIV(y21 R,y211,det 1 R,det 11,z21 R,z211)

!y22

CALLCOMP_DIV(y22R,y22I,detlR,detlI,z22R,z22I)

! ajouter les inductances parasites

Z l l R _ = z l l R + rg+rs

Z l l I _ = z l l I + om*(lg+Is)*nh

Z12R_=zl2R+rs

Z12I_=zl2I+om*ls*nh

Z21R_=z21R+rs

Z21I_=z21I+om*ls*nh

Z22R_=z22R +rd +rs

Z22I_=z22I +om*(ld+Is)*nh

! conversion z vers y

CALL DETERM(Z 11 R_,Z 1 !I_,Z 12R_,Z12I_,Z21 R_,Z211_,Z22R_,Z22I_,det2R:det2I)

CALL COMP_DIV(Z11R_,Z111_,det2R,det2I,yI l_nR,yl l_nl)

CALL COMP_DIV(Z 12R_,Z 12I_,det2R ,det2I,y 12_nR,y 12_nl)

CALLCOMP_DIY(Z21R_,Z2n_,det2R,det2I,y21_nR,y21_nI)

CALLCOMP_DrV(Z22R_,Z22I_,det2R,det2I,y22_nR,y22_nI)

! déduire les capacités parasites

Y l l R ^ = 5 0 . 0 * y l l _ n R

Yl ll_=50.0*(yl l_nl + om*(cgdext + cgsext)*pf)

Yl2R^=50.Û*yl2_nR

Y12I_=50.0*(yl2_nI - om*(cgdext*pO)

Y21R_=50.0*y21_nR

Y21I_-50.0*(y21_nI - om*(cgdext*pf))
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l

I

l

l

Y22R_=50.0*y22_nR

Y22L_=50.0*(y22_nI + om*(cgdext + cdsext)*pf)

! conversion y vers paramètres de dispersions s

CALLCOMP_MULT(Yl2R_,Y12I_,Y21R_,Y2U_,stlR,stlI)

Y l l R j = Y l l R _ + 1.0

Y22R__=Y22R_ + 1.0

CALL COMP_MULT(Y1 IR_,Y1 !I_,Y22R_,Y22I_,st2Rïst21)

CALLCOMP_SUB(st2R,st2I,stlR,stlI,deltR,deltI)

Y11R_=-(YUR_- L0)+ 1.0

CALL COMP_MULT(Y 11 R_,Y 111_,Y22R_,Y22I_,st3R,st3I)

CALLCOMP_ADD(st3R,st3I,stlR,stlI,st4R,st4I)

I

CALL COMP_DIV(st4R,st4I,dcltR,dcltI,Sl 1R_M,S11I_M)

i

Y12R --2*Y12R

CALLCOMP_DIV(Y12R_,Y12I_,deltR,deltI.S12R_M.S12I_M)

i

Y21R_=-2.0*Y21R_

Y21I_=-2.0*Y21I_

CALL COMP_DIV(Y2 1 R_,Y2 1 1_,deltR,deltI,S2 1 R_M,S2 1 1_M)

t

Y22R_=1.0-(Y22R_- 1.0)

Y 1 1 R_= -Y 1 1 R_ +2

Y11I^ -Y1 1I_

CALLCOMP_MULT(Yl lR_ ,Yl l I_ ,Y22R_ ,Y22I_ , s t5R , s t5 I )

CALLCOMP_ADD(st5R,st5I,st lR,st l ï .s t6R.st6I)

CALL COMPJ3IV(st6R,st6I,deltR,deliI,S22R_M.S221 M)

RETURN

I-.NO

SUBROUT1NL D[-:n-.RM(r,s,t!u,w,x :Y,7,detLdet2)

REAL w,x,y.z,det 1 .dct2.st 1 ,sl2,r.s.t.u

CALL, COMl )__MULT(r,s,y,7,stl,st2)

CALL COMPJvlULT(\v.x.ui.st3.st4)

CALLCOMP SUB(stl.st2,si3,st4,detl.det2)
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RETURN

END

SUBROUTINECOMP_ADD(a3,b3,e3,f3,rl,r2)

REALa3,b3,e3,f3,rl,r2

rl=a3+e3

r2=b3+f3

RETURN

END

SUBROUTINECOMP_SUB(a3,b3,e3,f3,rl,r2)

REALa3,b3,e3,f3,rl,r2

rl=a3-e3

r2=b3-f3

RETURN

END

SUBROUTlNECOMP_MULT(al,bl,a2,b2,a3,b3)

REALal,bl,a2,b2,a3,b3

a 3 = a l * a 2 - b l * b 2

RETURN

END

SUBROUTrNECOMP_DIV(al.bl,a2,b2,a3,b3)

REALal,bl,a2,b2,a3,b3

a3=(al*a2 + bl*b2)/(a2**2 +b2**2)

b3=(a2*b] - b2*aiy(a2**2+b2**2)

RETURN

END

SUBROUTINEang_chec(ang,y,x)

REAE x.y,ang
i

i f (y .g t .O.AND.x.gt .O)thcn

ang^ang

elscif(y.gt.0.and.x.it.O) thcn

ang-ang+180.0

elseif(y.ll.0.and.x.lt.O) thon

ang-ang+180.0

clsc
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1. Programme en MATHCAD, tracé de la partie réelle de l'impédance d'entrée de l'OICT

i

I
I

XS,:=-1 • i

XD, := 1 - i

Rds :=250 Cds:= 0.286- IO"'2 T := 6.18- 10~

Cgd 1-0.0758- tO" 1 2 Ri:- 1.9

Cgs := 0.345- 10 '2 gmo:=68- 10 3

Rds

1 + (w, • Rds • Cds)2
:= Rds" - Cds

1 + (Rds - Cds • coj)

ZDSj : = R j + i -

Z S ; : = i - XS,

I

A, . : =

1 -t- i • Cgd • (Oj •

~ ( (1)i 11
^ J ZSj + ZD, + ZDSj )

ZDS; - (ZS, + ZD,) • t

( ] ~\

+ gm, \

i • Ces • o) , J— j /

('" ' l - Cgs - ujj J ' ZS, + ZD, + ZDSj

ZR , :- Ri
i - Ces • ZS 4 ZD

ZD, + ZDSj • A M - 1
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I

2. Programme en MATHCAD, tracé de la partie imaginaire de Pimpédance d'entrée de

l'OICT

j : = 2 - 7 i - ( 9 4 j - 0.8) • 10

Rds:=250 Cds :=0 .286- 10 t :=6.18- 10

Cgs := 0.345' 10 1 g m o : = 6 8 - 1 0

Cgd := 0.0758- 10

Rds
X, := Rds~ • Cds

gni, :=gmo- e ' T " 1 0 ] ZDS := R, + i - X. ZS, := i • XS, ZD, := i • XD,

A . . J : =
1 + i • Cgd • (ùj •

1 + i • Cgd - ZD,

i • Cgs • eoj

V(0 .

J ZS, + ZD, + ZDSj )

\ V i - C g s - œ J

J ' ZS, 4- ZD, + ZDS,

2E,.,:- Ri
1

i • Cs
A, , +

ZS,

ZS, -i- ZD, 4 ZDSj
ZD, + ZDS,- A i t J - 1 +

i • C.2.S 0).
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I

3 Transistor à effet de champ utilise pour la simulation en régime petit signal de l'OÏCT

! FILENAME: N710.S2P VERSION: 11.0
! NEC PART NUMBER: NE1280400 DATE: 12/99
! BIAS CONDITIONS: VDS=5V, !DS=240mA, VGS=-0.810V, CS; IDSS=700mA
!
! Note: S parameters includc bond wires as follows:
! Gâte: Total 4 ea. (1 per bond pad) 0.0007"(17.7 um) gold wire,
! 0.0116"(295um) long
! Drain: Total 4 ea. (1 per bond pad) 0.0007"( 17.7 um) gold wire,
! 0.0072"(184um)long
! Source: No bond wires, via hole source grounding

# G HZ S MA R 50

1

1»

0.100
0.200
0.400
0.500
0.600
0.800
1.000
1.500
2.000
2.500
3.000
3.500
4.000
4.500
5.000
5.500
6.000
6.500
7.000
7.500
8.000
8.500
9.000
9.500
10.000
10.500
1 1 .000
11.500
12.000
12.500
13.000
13.500
14.000
14.500
15.000
15.500
16.000

0.989
0.985
0.964
0.954
0.945

-19.80 28.124
-38.70 26.957
-70.10 23.169
-82.50 21.150
-92.80 19.302

0.933-108.90
0.924-120.50
0.915-138.10
0.913-148.10
0.907-154.20
0.907-158.10
0.909-161.00
0.908-163.20
0.911 -165.00
0.913 -166.40
0.916-167.50
0.921 -168.60
0.924-169.90
0.923 -171.00
0.920-171.80
0.919
0.921
0.924
0.926
0.927
0.930
0.932
0.933
0.934
0.937
0.937
0.941
0.942
0.943
0.946
0.946
0.947

-172.50
-173.20
-174.00
-174.90
-175.90
-176.80
-177.60
-178.40
-179.30
-180.00
179.50
178.90
178.50
178,10
178.10
178.20
178.50

16.156
13.736
9.767
7.555
6.089
5.060
4.378
3.834
3.387
3.009
2.777
2.534
2.296
2.134
2.001
1.833
1.693
1.613
1.517
1.392
1.300
1.264
1.179
1 .094
1 .028
0.989
0.937
0.906
0.872
0.820
0.787
0.773

168.60
158.30
141.10
134,30
128.60
119.40
112.50

100.90
93.20
87.30
82.30
77.70
74.40
70.80
66.20
63,20
61.20
58.20
53.60
51.60
49.90
46.40
43.20
41.00
39.20
36.30
33.80
32.60
29.20
26.30
26.50
25.00
22.40
19.60
19.70
17.40
15.80

0.010
0.010
0.018
0.020
0.022
0.025
0.027
0.028

0.029
0.027
0.028
0.027
0.028
0.028
0.026
0.027
0.028
0.030
0.028
0.025
0.021
0.021
0.021
0.02!
0.018
0.020
0.020
0.020
0.020
0.019
0.017
0.020
0.017
0.016
0.016
0.016
0.018

71.10
81.40
50.30
44.60
38.80
33.50
27.70
15.30

11.30
10.90
8.90
7.10
6.30
9.30
7.10
8.00
9.80
3.10

-1.20
-9.10
1.00
2.50
8.20
8.50
7.30
9.50
11.00
12.30
3.50
12.10
13.00
16.90
15.40
9.50
19.30
19.50
22.80

0.136
0.178
0.262
0.292
0.315
0.348
0.369
0.402

-43.50
-72.80
-103.70
-112.20
-119.50
-129.60
-135.90
-144.50

0.420-148.10
0.432-149.10

0.448 - 149.10
0,468-148.40
0.483-148.20
0.501 -
0.520-
0.542 -

147.70
147.40
146.70

0.563 -146.30
0.584-146.30
0.598-
0.610-
0.627-

146.80
146.80
146.40

0.645-146.20
0.663-146.50
0.683 -
0.697
0.718
0.731
0.747
0.755
0.770
0.784
0.795
0.805

146.80
-147.40
-147.90
-148.30
-149.50

-149.40
-149.90
-150.50
-151.00
-151.20

0.820-151.90
0.831
0.835
0.845

-152.50
-153.00
-153.40
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16.500
17.000
17.500
18.000
18.500
19.000
19.500
20.000
21.000
22.000
23.000
24.000
25.000
26.000
27.000
28.000
29.000
30.000
31.000
32.000
33.000
34.000
35.000
36.000
37.000
38.000
39.000
40.000

0.955
0.957
0.957
0.958
0.956
0.950
0.943
0.952
0.987
0.962
0.955
0.945
0.950
0.952
0.965
0.966
0.978
0.989
0.997
1.003
1.008
1.030
1.015
1.018
1.009
0.970
0.981
0.951

178.60
178.90
179.00
179.50
179.80

-179.60
-178.80
-177.20
-179.20
179.20
177.20
174.10
170.50
166.80
163.70
161.90
161.80
163.60
165.40
168.10
171.60
173.10
173.80
173.40
169.20
162.80
155.20
148.10

0.750
0.691
0.662
0.66!
0.622
0.592
0.584
0.568
0.550
0.511
0.479
0.448
0.414
0.390
0.367
0.345
0.324
0.318
0.307
0.288
0.274
0.249
0.248
0.227
0.231
0.248
0.291
0.302

14
13
10
9.
9.

.40

.20

.10
90
30

7.20
5.90
5.90
"• .60

-0.60
-1 .10
-4.30
-4.00
-4.70
-4.60
-5.30
-5
-5
-5
-6

.40

.20

.30

.60
-6.70
-5
-4
-3

"i

6
4

.60

.00

.00

.70

.90

.10
-6.20

0.018
0.015
0.017

0.016
0.017
0.023
0.027
0.029
0.030
0.032
0.034
0.034
0.037
0.042
0.045
0.048
0.055
0.060
0.062
0.049
0.038
0.065
0.067
0.079
0.112
0.128
0.146
0.173

35.00
35.20
40.00
39.70
51.30
59.00
58.40
57.60
46.40
42.50
47.70
52.10
61.50
54.80
49.30
50.90
55.50
43.30
48.30
42.90
69.80
66.90
73.50
85.30
85.10
71.20
47.00
34.70

0.850
0.853
0.857
0.868
0.872
0.879
0.887
0.892
0.899
0.905
0.913
0.924
0.920
0.927
0.927
0.928
0.955
0.963
0.977
0.994
0.986
0.982
1.003
1.009
1.023
1.025
1.047
1.017

-153
-154
-154

-154.

.90

.30

.50
80

-154.60
-154.90
-154.90
-154.60
-153.50
-152.80
-152.00
-151 .10
-151.40
-352
-153
-154

.00

.40

.40
-154.90
-155
-155
-155
-154
-154
-151
-151

.70

.90

.40

.20

.80

.90

.80
-150.60
-150
-152
-151

.10

.40
.80

I

I
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