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Introduction générale

Ces derni¢res années ont été marquées par le développement rapide de l'industrie des
télécommunications spatiales. Cette industrie a débouché sur des progrés technologiques qui

ont commence¢ a affecter d'innombrables aspects de notre vie quotidienne.

Parmi ces applications spatiales, on trouve des projets concernant la télévision haute
définition (TVHD) numérique dans la bande 21 — 22 GHz de fagon a transmettre le son en
multi-voies en qualité studio jusqu’a des débits de 45 Mbit/s et a intégrer des services a la
carte. La connectivité¢ Internet est également envisagée en utilisant les bandes L,C, ku ou ka

pour des débits espérés jusqu’a 1 Gbits/s.

D’autres applications spatiales dans le domaine de la navigation aérienne, permettant
d’améliorer I’aide a I’atterrissage dans les aéroports en rectifiant la précision, jusqu'a un metre
pres, et augmente la fiabilité grace a des équipements a bord de trois satellites
géostationnaires et un réseau complexe d'une quarantaine de stations et centres de contrdle au
sol (Projet Egnos le systéeme européen de navigation par recouvrement géostationnaire). Ce
systtme qui peut étre utilisé dans d’autres applications de recouvrement géostationnaire
nécessitant une gestion plus fine comme la gestion de l'ensemencement des champs de

cultures.

Des applications spatiales voient le jour dans le domaine de la météorologie grace a des
satellites de troisieme génération MTG (Meteosat Third Generation) afin d’améliorer les
prévisions, grace a des instruments plus performants qui recueilleront des données plus
fréquentes. 1l s’agit aussi d’analyser la composition chimique de 1’atmosphere afin d’évaluer
la qualité de ’air, la présence de polluants, etc... Dans cette catégorie d’applications on
trouve aussi la gestion et le contrdle de la végétation dans des régions du monde particulieres.

Les bandes utilisées sont ici les bandes C et X notamment.

Dans tous ces systémes de télécommunications microondes et radios fréquences, les
oscillateurs contrdlés en tension (OCT) sont les sources les plus employées pour générer les
porteuses de fagon a moduler, transposer, démoduler les signaux. L’intérét de ces OCT a large
bande d’accord est de pouvoir servir d’oscillateurs locaux reconfigurables. Il est ainsi possible

de changer la fréquence de la source sur une large bande de fréquence sans changer le circuit
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lui-méme, permettant de réduire les colits de fabrication surtout en réalisant des circuits OCT

entierement intégrés (MMIC) pour des grandes quantités a des surfaces réduites.

C’est dans ce cadre que s’inscrivent mes travaux de thése cofinancés par Thales Alenia
Space a Toulouse. Il s’agit de concevoir un circuit oscillateur accordable en tension réalisé en
technologie MMIC, répondant aux spécifications fixées par Thales Alenia Space, a savoir une
bande d’accord d’environ 30% comprise dans la bande de fréquence 2 — 3,5 GHz, un bruit de
phase voisin de -100 dBc/Hz @ 100 kHz de la porteuse, et de fagon entierement intégré y

compris les varactors.

Afin de réaliser ce circuit, il est indispensable de modéliser avec précision chaque
composant du circuit notamment le transistor. Pour cela le premier chapitre décrira le modele
du transistor et les mesures effectuées afin de valider le comportement non-linéaire du
modele. Ensuite une modélisation du bruit basse fréquence du transistor est effectuée. Ce
bruit représentant la contribution majeure au bruit de phase de l'oscillateur pres de la
porteuse, il est d’autant plus important de le décrire avec précision. Les sources de bruit de ce
modele que nous implémenterons possédent la particularité d’étre cyclostationnaires, c’est a
dire de dépendre de 1’état fort signal du transistor. La nécessité d’avoir une diode varactor
dans ce type de circuit utilisée pour faire varier la fréquence d’oscillation, rend essentiel la
mod¢élisation précise du varactor employé. Pour cela ce chapitre décrira également la

mod¢élisation du varactor employé a partir de caractérisations expérimentales.

Dans le deuxieme chapitre de ce mémoire, on rappellera de maniére générale, dans un
premier temps, le fonctionnement des oscillateurs accordables en tension (OCT), ainsi que
leurs caractéristiques importantes. Les méthodes principales d’analyse d’un oscillateur ainsi
que deux des outils essentiels employés pour le simuler seront présentés. Nous exposerons
enfin une analyse non-linéaire des OCT de topologies classiques afin d’avoir une large bande

d’accord tout en utilisant une méthodologie de minimisation du bruit de phase.

Cette analyse non-linéaire des OCT présentée dans le deuxieme chapitre, nous permettra
de choisir la topologie permettant d’avoir une large bande d’accord. Cette topologie sera

utilisée pour la conception du circuit oscillateur qui sera exposé dans le troisiéme chapitre.

Dans ce dernier chapitre, nous présenterons la conception du circuit MMIC OCT large

bande et faible bruit de phase. Dans un premier temps, nous avons recherché un varactor
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possédant un rapport entre la capacit¢ maximum et minimum (Cpa/Cmin) le plus élevé
possible. Deux varactors commercialisés par les socié¢tés MICROSEMI et TEMEX seront
utilisés dans un circuit oscillateur pour vérifier la possibilité d’obtenir une large bande

d’accord.

Dans un deuxieéme temps, compte tenu de la contrainte d’intégration, nous avons congu un
oscillateur avec le varactor MMIC de la filicre HB20M d’UMS qualifié spatiale afin de
simuler la bande d’accord maximum réalisable. Comme cette topologie ne nous permettait
pas de réaliser la totalit¢ de la bande d’accord exigée, nous avons développé une technique
utilisant 2 OCT commutés. Les résultats de simulation de ce circuit seront présentés ainsi que
le dessin final de la puce. Le lancement en fabrication étant décalé dans le temps, aucun

résultat de mesure ne pourra étre montreé.

Enfin les résultats de simulation obtenus sont comparés avec d’autres OCT intégrés qui

utilisent la méme technologie de fabrication GaAs.
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Chapitre I: Modélisation non linéaire et en bruit BF du TBH InGaP/GaAs et des varactors GaAs

I.

Modélisation non linéaire et en bruit basse fréquence
TBH InGaP/GaAs et des varactors GaAs

1.1 Introduction

Le transistor utilis¢é pour la conception du circuit oscillateur est un transistor bipolaire a
hétérojonction (TBH) sur substrat InGaP/GaAs. Il s’agit du transistor issu de la filiecre HB20M
d’UMS de 6 doigts d’émetteurs de 2 pm x 40pum.

La taille de ce transistor est choisie de maniére a avoir un faible bruit de phase et une puissance
de sortie importante, puisque on veut la polariser en classe AB profond avec une variation

dynamique importante.

Le « design kit » de cette filiecre HB20M implanté sur le logiciel de simulation ADS contient une
version fermée de ce modele de transistor. Une version éclatée est nécessaire dans la suite de
travail. Elle sera développée suite a des mesures en I/V et en paramétres [S] qui sont faites pour

valider son modéle non linéaire.

Aprés une présentation détaillée du modéle non-linéaire utilis¢é du TBH, des comparaisons du
modele et des mesures des caractéristiques I (V) et des paramétres [S] sont montrées afin de valider

les parties convective et réactive du modele.

Une modélisation en bruit basse fréquence du transistor est indispensable afin de prédire le bruit
de phase d’un oscillateur. La méthodologie de cette modélisation nécessite une version éclatée du
modele afin d’implémenter les différentes sources de bruit. Une présentation du systéme de mesure
de bruit, et les étapes de modélisation et d’implémentation sont données dans la deuxiéme partie de

ce chapitre.

Un oscillateur controlé en tension nécessite 1’utilisation d’une diode varactor qui nous permet de
faire varier la fréquence d’oscillation. Une troisieme partie présente la méthodologie de

modélisation du varactor employé.

Ensuite, une série de mesures des ¢léments passifs est effectuée afin de valider les modéles de

ces éléments qui seront utilisés dans la simulation du circuit.
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Chapitre I: Modélisation non linéaire et en bruit BF du TBH InGaP/GaAs et des varactors GaAs

1.2 Modélisation non linéaire du TBH

1.2.1 Introduction

Depuis quelques années, les transistors bipolaires a hétérojonction (TBH) sont disponibles en
technologie InGaP/GaAs. Les caractéristiques intéressantes en gain hyperfréquence et en bruit 1/f
les rendent tout particuliérement attractifs pour concevoir des circuits oscillateurs a faible bruit de

phase.

Méme si son modele est déja bien connu [1] ainsi que les mesures permettant de 1’obtenir, il
nous apparait intéressant de rappeler ces résultats qui seront utilisés dans la conception du circuit

oscillateur.

Il existe des nombreux modeles de TBH plus ou moins complexes, basés sur la physique des
composants ou plutét comportementaux. L’objet de cette partie de travail est de valider, a partir des
mesures, le modele non-linéaire du TBH utilisé pour faire la conception du circuit. Ce modele est le

fruit des nombreux travaux qui ont été réalisés dans le laboratoire XLIM [2] [3] [4] [5].

1.2.2 Description du mod¢le utilisé

Le modéle comporte deux parties, un modele convectif qui reproduit le fonctionnement du
composant lorsque des signaux continus sont appliqués, et un modele réactif qui prend en compte

les phénomenes de transport des charges et traduit les comportements dynamiques du transistor.
1.2.2.1 Modé¢lisation convective

Le modele est basé sur une topologie de Gummel-Poon (GP) [6]. Des améliorations y ont été
appliquées afin d’introduire des phénomenes initialement non pris en compte afin d’obtenir une

description plus fine des phénomeénes du comportement du transistor.
1.2.2.1.1 L’effet fondamental du transistor

Le modéle de Gummel-Poon convectif est le plus généralement utilisé dans les logiciels de
simulation. Il est appelé également modele de transport du transistor bipolaire et présente ’avantage

de réduire le nombre de non linéarités a intégrer dans les logiciels de CAO des circuits.
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La Figure I-1 montre le modéle GP idéal ou le transistor est décrit comme une source de courant

Icr commandée par les jonctions base-émetteur (Dgg) et base collecteur (Dgc).

[C

lsc/Br /\ Dec

Be— CD lcr=lge - Isc

loe/Br \/ Dee

e

Figure I-1 Mode¢le de Gummel et Poon du transistor bipolaire

Les courants Igg et Igc sont régis par les équations classiques du courant dans une diode.

pEal — 10 (1.1)

P

AETa% — 10 (1.2)

P

Dans ces équations Igg et Isc représentent les courants de saturation des deux diodes Dgg et Dgc,

?|1?)

it . @E . .
Nk et N sont les facteurs d’idéalité des diodes et Vg = — ou T est la température de la jonction, k

la constante de Boltzmann et q la charge de I’¢électron. Br et P, représentent respectivement les gains

direct et inverse des diodes et ils sont donnés par les équations suivantes:

= Bpke et@E = 1 (L.3)
ou Bkt P sont des parametres du modele

Ce modele représente I’effet fondamental du transistor et ne permet pas de prendre en compte

d’autres effets comme les phénomeénes de génération et recombinaison.
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1.2.2.1.2 Les courants de fuites

Les phénomenes de génération et recombinaison qui interviennent durant les déplacements des
porteurs dans les différentes zones du transistor, donnent naissance a des courants qui ne participent

pas a I’effet transistor. Ces principaux courants sont appelés également courants de fuite et sont dis:

e aux recombinaisons en surface,
e aux recombinaisons dans les zones de charge d’espace,

e aux recombinaisons dans la zone neutre de la base.

Ces courants peuvent étre pris en compte en introduisant deux diodes supplémentaires dans la

topologie du mod¢le.

Le modele résultant de cette analyse est présenté en Figure -2

Diodes de fuite £ Ci

EDFBC lsc/Br ZX Dec

\
|Fac
ler=lge - lac
\ 4

4
ZDFBE IBE/Bf XZ DBE

|rae
re

Figure I-2 Prise en compte des courants des fuites

|

o)
\ 4

—
l—

Son architecture inclut les fuites et comprend donc quatre diodes (Dgg, Dgc, Drsc et Drgg) et une
source de courant commandée Ict. Les diodes Dgc et Dgg commandent cette source de courant avec

des gains respectifs Br et Bf, et les deux diodes Dgpc et Dpge modélisent les courants de fuite.

Les expressions des courants des diodes de fuite sont données ci-dessous :

= ARCent — 10 (I.4)
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= ARCent — 10 (L.5)

Ou Igpe et Ispe représentent les courants de saturation des diodes de fuite Dggg et Depc, ou N et

Nrc sont les coefficients d’idéalité de ces diodes.

En appliquant la loi des nceuds, le bilan des courants aux acces du transistor sera écrit alors de la

maniére suivante :

P P
PR

iy = + + + (1.6)
Cae

= Blg ~ byl -~ - (1.7)
2

g tle P g

= [y - Gpl+ T (I.8)

Les équations détaillées ci-dessus, décrivent le modele intrinséque convectif qui prend en
compte ’effet fondamental du transistor et les effets des fuites. D’autres effets peuvent se produire
lorsque le courant dans le transistor devient important, notamment ceux qui sont liés a la

décroissance du gain en courant.
1.2.2.1.3 Les résistances d’acceés

Parmi les effets indispensables a modéliser, on trouve celui des résistances d’acces dues a la
structure verticale du transistor bipolaire (I’émetteur, la base et le collecteur sont superposés les uns
sur les autres). L’acces en surface a ces couches provoque un ¢éloignement des contacts métalliques

induisant des résistances d’acces pour chaque couche.

Ces phénomeénes engendrent ensuite des chutes de tension qui seront modélisées par des
résistances d’acces (Ry, Re, Re), qui sont considérées comme des €léments constants. Le modéle

extrinseque du TBH résultant de cette analyse est présenté en Figure 1-3.
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Figure I-3 Mod¢le extrinseque convectif du TBH

1.2.2.1.4 Les effets thermiques

La température est un facteur limitatif et qui influe largement sur les performances électriques.
C’est pourquoi les dépendances en température seront prises en considération dans le modele
convectif. Dés que le niveau de puissance dissipée est important, le phénomene d’auto-
¢chauffement du transistor intervient sur 1’ensemble des caractéristiques continues du composant.
C’est un mécanisme de réalimentation thermique basse fréquence qui apparait dans les TBH sur
substrat GaAs pour les fréquences allant du DC a quelques centaines de kHz. Pour les fréquences
supérieures a la fréquence de coupure du phénomene, le composant est considéré en état

isothermique [1].

Les principales conséquences sur le modele convectif sont I’augmentation du courant Igg & Vg

constant (Figure I-4) et la diminution du gain en courant 3 [7] .

T=85°C

15
T=55°C /
10- /
T=25°C / / /
5;

0 L L L L LB B A IR
1.00 105 110 115 120 125 130 135 140

VBE

IBE (mA)

Figure 1-4 Effet de la température sur la caractéristique Igg= f(VgE)
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La variation des courants de saturation des diodes en fonction de la température suit la loi

suivante

Bgg
Ee

o PR = Gy, e (1.9)

Avec x valant pour E (diode fondamentale Base-Emetteur), C (diode fondamentale Base-

collecteur), FE (diode de fuite Base-Emetteur) et FC (diode de fuite Base-collecteur).

Pour la mise en ceuvre de cette influence et I’obtention d’un modéle compact puis ensuite
I’implémentation dans un simulateur de circuits tel que ADS, une équivalence tension/température
et courant/puissance a ¢été utilisée. Dans le cas d’un phénomene passe-bas comme la thermique, le
circuit électrique équivalent est un circuit RC paralléle classique constitué d’une résistance et d’une
capacité en paralléle symbolisant respectivement la résistance thermique et la capacité thermique du
transistor (Figure 1-5). Ce circuit est parcouru par un courant qui traduit la variation de puissance
dissipée instantanée du transistor par une variation de température AT relevée par la tension a ses
bornes. La quantité AT est ensuite réinjectée dans les différentes équations du modele grace aux

formules :

Pome = Phg- log + Phg- g (1.10)
AR = Bl - (I.11)

La variation de puissance est modélisée par la source de courant P,. La variation de température

modélisée par la tension AR , avec Ty la température ambiante.

La Figure I-5 montre le modele convectif ¢lectrothermique qui modélise correctement les effets

majeurs apparaissant dans le transistor.
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Figure I-5 Modele convectif électrothermique du TBH
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Par rapport aux équations précédentes la température apparait de facon explicite avec les

relations suivantes :

.
= g2 ¢
.
= [bgp.2 ™

R e

= lpg.2 ¢

- _ R o5

= lpp.2

PREak — 1]

Az2e%% — 10

2]
? [RPonl% - 10

2]
© @ERPeef - 10

Les parametres du modéle du TBH HB20M 6x2x40 optimisés sont les suivants :

Rp=0.59 O R=1.80Q Rz=0.28 Q
B=17.2 B1=330 Br=1
Isg= 115583 Ng=1.1 Tse = 18610
Isc=200  Nc=1.1 Tsc = 18610
Isre = 1866-04  Npp=2  Tspr = 9440
Isrc = 38 Nrc =2 Tsrc = 9440
Ry=130 Q, Cy=7.7 nF

TAB. 1.1 Paramétres du modéle convectif du TBH HB20M 6x2x40.
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Afin de valider ce modele avec des mesures, un systéme de caractérisation des semi-conducteurs
keithley 4200 est utilisé. Il permet de mesurer les réseaux I(V) en continu, et permet également de

réaliser la mesure de la courbe de Gummel. Le schéma de mesure est représenté en Figure 1-6.

Keithley 4200

L
Base [ Collecteur

| L
sl SIS L ELLINL
h——-—

o
1

Figure I-6 Banc de mesure I(V) en DC

Les résultats de mesure I(V) (rouge) sont comparés avec la simulation du modele convectif

complet du transistor (bleu) dans les Figure I-7 a Figure I-10.

0.16

0.08+

0.06+

0.04—+

0.024

0.06+
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-0.02 LIS L L L L L L L L L LB 1-0‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\

00 05 10 15 20 25 30 35 40 00 05 10 15 20 25 30 35 40
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Figure [-7 Comparaison mesure/modele du Figure [-8 Comparaison mesure/mode¢le du réseau

réseau de sortie du TBH d’entrée du TBH
1E-1 60
1E-2| }
£
g
o 3
< iea] 8
[&] c
_u] o
= £
1E-6 &
_IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII O\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
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Figure [-9 Comparaison mesure/modele sur les Figure I-10 Comparaison mesure/modele du
courbes de Gummel du TBH gain en courant du TBH
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Ces comparaisons montrent la capacit¢ du modele a reproduire le comportement statique du

TBH.
1.2.2.2 Modélisation réactive

La modé¢lisation convective ne suffit pas pour décrire le fonctionnement du transistor aux

fréquences microondes. Les effets dynamiques doivent étre pris en compte.

La modélisation des charges non-linéaires Qg et Qpc permet de représenter les phénoménes

physiques en fonction de la fréquence aux bornes des jonctions base-émetteur et base-collecteur.

Ces capacités définissent les caractéristiques du transistor en hyperfréquence. Elles sont dues aux
charges stockées et aux charges en mouvement dans le transistor. Deux types de capacités existent

alors dans chaque jonction: les capacités de jonction (ou de déplétion) et les capacités de diffusion.
1.2.2.2.1 Les capacités de jonction

Une capacité de jonction est propre a toute jonction PN. Elle est issue de la variation de la charge
des dopants non neutres de la zone de charge d’espace de la jonction. La quantité de ces charges
fixes dépend de la tension aux bornes de la jonction. Il y aura donc une modulation de la charge en
fonction de cette tension, ce qui se traduit par une capacité. Les capacités de jonction base-émetteur
et base-collecteur notées Cggj et Cpcj sont modélisées en utilisant les formules classiques des
jonctions PN données par De Graaff et klaassen [8]. La charge qui correspond a cette capacité est

donnée par la formule suivante :

v

]
- B¢ ] L.16
- m[[1 (Z)x[ + ke (1.16)

QuelVpl = - Cora(@e

La capacité de jonction devient alors:

Do E0H 2 = oEy To (1.17)
[l - ==C
Do

Avec x valant pour BE (Base-émetteur) ou BC (base-collecteur), Vi est la tension aux bornes de

la jonction,® 5 est un coefficient d’ajustement, est la capacité a polarisation nulle et @p
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correspond a la tension de diffusion. Le terme ko représente la charge pour B = @y mais n’a pas

d’influence sur la capacité.

1.2.2.2.2 Les capacités de diffusion

Une capacité¢ de diffusion résulte des charges en mouvement correspondant aux modes de
fonctionnement direct et indirect du transistor. Elle décrit le passage de I’exceés de porteurs
minoritaires dans les régions neutres. La tension aux bornes de la jonction modifie la distribution de

ces porteurs minoritaires et induit un courant.

La capacité sera donc définie en fonction du temps de transit dans la jonction et du courant
traversant cette jonction. Les charges de diffusion des jonctions base émetteur Qpgq et base

collecteur Qpcq sont modélisées comme suit :

= [p.[gp (1.18)
= [p.lpp (1.19)

Avec Tpet Ty correspondent respectivement aux temps de transit en mode direct et inverse.

Ces charges sont reformulées en fonction de la température et des tensions appliquées aux bornes

des jonctions. Elles sont données par les équations suivantes :

BEL Bop

— PIRLE g g
= . _. AdalRENle (120)
BRI B

Et les capacités équivalentes sont données par :

BRlg, AR = Pon @e- zee (1.22)
-Bap pe B-Pog
BBy, B2 = g g z” e (1.23)

ou Bap pu@Pap ge » Pag ge » Nac €t Np sont des paramétres du modele.

La Figure I-11 montre le modéle complet quasi-statique du TBH.
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Figure I-11 Mode¢le complet quasi-statique du TBH utilisé

Le modele complet tel qu’il est défini est représenté en Figure I-11 posséde une limite. 11 ne
prend pas en compte la redistribution des charges. Pour régler ce probléme, Fossum [9] a proposé

I’utilisation d’un mode¢le de type non quasi-statique.

1.2.2.2.3 Mode¢le non quasi-statique

La répartition non quasi-statique des charges dans la base ne consiste pas seulement a représenter
la dépendance des charges a la tension aux bornes de sa jonction, mais aussi a la tension aux bornes
de l’autre jonction Elle est représentée dans le circuit équivalent par 1’ajout des transcapacités

(Figure I-12).

Une transcapacité Cgcr modélise la modification des temps de redistribution des charges dans le
collecteur induite par la tension Vpg ; et une autre transcapacité Cgpc modélise la modification des

temps de redistribution des charges dans la base induite par la tension Vpc,

«—N\V\—e
i Ci R.c
1=CpgcEg - OVpe/Ot 63 — ZS Drpc Inc/P; ZS Dge
B RB IB CBC IFBC
[ AVAVAV, By > Ier=Igg - Inc
A
e v @ T YDme WAV Du
Cas Tpge
Ig
E;
Rg
E

Figure I-12 Mod¢le complet non quasi-statique du TBH
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Afin d’expliquer la modélisation de ces transcapacités, nous allons représenter la charge totale de

chaque jonction. Les charges Qge et Qpc sont la somme de toutes les contributions décrites

précédemment.

= Bop,Phgl + BChp, B + Bppnhe, BE (1.24)
= Dop, Pl + BChp, BE + Bpgg (Phe, B (1.25)

ou et Blpg, Meprésentent les charge des jonctions, etllyp, sont les charges de diffusion.
permet de modéliser la redistribution des charges dans la base lors d’une variation de la

tension Vpc , est la charge dépendant de la tension Vgg. Les charges et sont

données par les équations suivantes :

PEL Bgy B—

777 =—.77 77.|Z‘ 1.26
nE_ze (1.26)
= Bpp_pg. £722 1.27)
Et les transcapacités équivalentes sont données par :
z.oa OO 128
Bopallhm, B = Byp pp- Bop ge- B o (1.28)
CBhp, BE = Bhp pp. Bop cn2222° (1.29)

ou _ _ , _ ,lzﬂ_ et NBE sont deS paramétres du mOdéle.

Enfin le modéle complet du transistor y compris les réseaux d’acces externes, est donné Figure
I-13.
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Figure I-13 Mode¢le complet du TBH

Afin de valider le modele du TBH, nous avons présenté précédemment les comparaisons entre

les mesures statiques et son modele convectif. Nous allons comparer dans ce qui suit les mesures

des paramétres [S] avec les résultats issus de la simulation des paramétres [S] avec le modele non

linéaire. Cette comparaison est faite pour différentes polarisations et pour le méme jeu d’éléments

extrinseques. TAB. 1.2 présente les valeurs des paramétres optimisés pour le modele complet du

TBH HB20M 6x2x40.

Eléments extrinséques

Diodes de commande

LB=29 pH LC=25 pH LE=21 pH
Rp=0.59 Q R=1.8Q Rg=0.28 Q2
CPB=220 fF CPC=19O fF

Isc=200 NC= 1.1 Tsc= 18610

Be=17.2 P1=330 Pr=1

Diodes de fuite Circuit thermique
Isre = 186e-04 Nre=2  Tspe = 9440 Ru=130 Q, Cy=7.7 nF
ISFC =38 NFC =2 TSFC = 9440

Capacité base-émetteur

Capacité base-collecteur

CBEJO =7.1e-14 ¢BE =1.5 VBE7L= 1.3
CBE7d0 =1.8e-5 CBEfdl = 18610 ND=1.1
CBE7CO=6C- 17 CBE7C1=9.6 NBE=1 .08

CBCJ() =4.724e-13 ¢BC =1.5 VBCfL =1.31
CBC7d0 =1.08e-22 NBC =1.1
CBcieo=4.8e-6 CBC761=18777

TAB. 1.2 Paramétres du modéle du transistor TBH HB20M 6x2x40.

La comparaison des résultats de mesure avec ceux de la simulation du modele non-linéaire

complet est montrée (Figure III-71 a Figure III-73 ). Ces mesures sont effectuées pour les
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fréquences comprises entre 45 MHz et 20 GHz et pour 4 points de polarisations situés sur le lieu du

cycle de charge que devra avoir le transistor en oscillation (Figure 1-14).

A)

Ice

T T[T T[T T[T T[T [T T[T [TTTT
00 05 10 15 20 25 30 35 40

Vee (V)

Figure [-14 Répartition des points de polarisation sur le réseau de sortie du TBH
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Figure I-15 Comparaison des parametres [S] mesure/modéle pour le point de polarisation:

VCE():l .95V, ICE0=33 77 mA

D’autres points de polarisation sont montrés en Annexe 1.1
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Nous observons une bonne concordance entre les mesures et les simulations du modéle non-
linéaire pour ces points situés sur le lieu du cycle de charge que devra avoir le transistor en

oscillation.
1.2.3 Modélisation en bruit basse fréquence du TBH

De nombreuses applications attachent une importance particuliére au niveau de bruit généré par
les circuits microondes. Dans le cas d’un oscillateur a faible bruit de phase, la contribution majeure
au bruit de phase pres de la porteuse est due au bruit basse fréquence (BF) de 1’élément actif. En
effet, 'oscillateur fonctionnant en régime non linéaire, la source de bruit prépondérante vient du
bruit en 1/f généré par le transistor. Ce bruit sera converti autour de la porteuse pour créer du bruit
de phase: d’ou I'importance de mesurer et modéliser finement les sources de bruit BF des

transistors afin de pouvoir prédire en simulation le spectre de bruit de phase.

Cette partie s’attache a décrire dans un premier temps les principales sources d’origine de bruit

BF, ensuite a expliquer le modele utilisé pour la simulation, basé sur des mesures expérimentales.

Ensuite, une présentation du banc de mesure de bruit BF, ainsi que la procédure d’extraction des

sources internes et leur implémentation dans le logiciel ADS seront données.
I.2.3.1 Les principales sources de bruit BF [10]
1.2.3.1.1 Le bruit thermique

Ce bruit est dii a I’agitation thermique aléatoire des porteurs de charge élémentaires dans les
matériaux conducteurs, des collisions aléatoires affectent les trajectoires de ces porteurs. Il a été
observé par J. JOHNSON en 1927, et analysé théoriquement par NYQUIST en 1928. La densité
spectrale de tension de ce bruit est proportionnelle a la résistance R du composant étudi¢ ainsi qu’a

la température T de ce composant.
SVopuen maa P = 4KITIRI [V¥/Hz] (1.30)

Sa densité spectrale de courant est donnée par la relation :

Slenoen moglfC = —— [A%/Hz] (1.31)

Il est a noter que le bruit thermique subsiste méme en 1’absence de champ ¢électrique appliqué.
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1.2.3.1.2 Bruit shot

Ce bruit est appelé également bruit de grenaille. En fait, il résulte de la superposition d'un
nombre conséquent d'impulsions élémentaires dues a la non-uniformité du courant lors de son

passage dans une jonction.

Ce bruit est dii au passage des porteurs de charge a travers une barriére de potentiel, du type de
celle induite par la présence d’une jonction a faible niveau d’injection. Il s’agit également d’un bruit

blanc dont la densité spectrale du courant I qui traverse la jonction s’écrit :
SlemaslfC = 2[qlIEtE [A?/Hz] (1.32)

Ce bruit est bien cyclostationnaire, il dépend du courant instantané, comme cela a été montré par
Dragone [11] et Held et kerr [12]. Enfin, comme le bruit thermique, le bruit de grenaille est un bruit

de diffusion.
1.2.3.1.3 Le bruit de génération-recombinaison

Ce bruit est li¢ a la fluctuation du nombre de porteurs de charge. 11 s’agit de fluctuations liées au
caractére non déterministe des générations-recombinaisons des paires électrons-trous, de la
libération ou de la capture de porteurs par les picges de surface par exemple. Ce phénomene est di a
des imperfections de la structure cristallographique du semi-conducteur générant des niveaux

d’énergie situés dans la bande interdite de ce dernier.

Ce type de bruit génére un signal aléatoire dont ’amplitude est inversement proportionnelle au
volume du semi-conducteur et dont I’évolution fréquentielle est lorentzienne. Il dépend

principalement du matériau.
Sa densité spectrale en courant s’écrit :

tp RRE__
Slpp OfE = E—F BRE_— __ [A%/Hz] (1.33)

O

ou I est le courant moyen traversant le barreau de semi-conducteur, n est la densité volumique de
porteurs de charge, V est le volume de I’échantillon considéré, BRE@st la valeur quadratique
moyenne des fluctuations du nombre de porteurs et T est le temps de relaxation, caractéristique d’un

niveau de piege.
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1.2.3.1.4 Bruit 1/f

La véritable origine du bruit 1/f est toujours a I’origine de nombreux débats et aucun modele
n’est encore en mesure d’expliquer parfaitement les causes de ce phénomeéne, mais plusieurs
hypotheses ont été avancées, comme la fluctuation du nombre de porteurs ou de leur mobilité [13]

[14] [15].

De plus, comme sa densité spectrale est inversement proportionnelle a la fréquence, il est

communément appelé bruit en 1/f, sa densité spectrale en courant s’écrit :

g2
B

La cyclostationnarité de ce bruit dans les transistors bipolaires a été étudié au laboratoire par

Lisboa de Souza [16].

1.2.3.2 Description du modéle utilisé

Puisque le bruit est un signal bas niveau, la représentation des sources de bruit du transistor est
une représentation linéaire. En outre tout quadripdle linéaire bruyant peut étre mis sous la forme
d'un quadripdle linéaire non bruyant auquel on associe deux sources de bruit corrélées. Ces sources
de bruit considérées peuvent étre des sources de tension, des sources de courant ou bien une
combinaison des deux types localisées en sortie ou en entrée du quadripdle. La présentation choisie
pour ce modele est celle des sources de bruit en courant de court-circuit aux accés extrinséques du

transistor montré Figure I-16.

Transistor Transistor Transistor
bruyant bruyant | non bruyant

T I - \\ 4 'J'\

) —
Slecc\\ ) Y Slgee

: .

n

Figure [-16 TBH bruyant et son modele équivalent en vue de la mesure

ou Sl représente la densité spectrale de bruit en courant de la source d’entrée lorsque celle de
la sortie est court-circuitée, et Sl représente la densité spectrale de bruit en courant de la source de

sortie lorsque celle de I’entrée est court-circuitée.
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Cette présentation extrinséque résulte de la combinaison des sources internes li¢es aux différents
¢léments convectifs du transistor. Le but essentiel de la modélisation est de caractériser ces sources

internes.

Afin de simuler précisément le bruit de phase des oscillateurs, un modele de bruit BF a été
développé au laboratoire XLIM [17]. Ce modele est basé sur le modele d’Ebers et Moll [18]
(modele en T), car celui-ci est proche de la réalité physique que le précédent et plus facile a extraire.

De plus pour ces fréquences, ces 2 modeles linéaires sont identiques. Il est donné par la Figure [-17.

al.
1y AN W
g N
Rb Rc
[N (- i\I ;: § I '
I Ibshot‘i y ) tti"i JINC bee “\Qi‘!jif? ¢ Rbe \ Y ) Icshot I
ecce SCC
\ In I, Y
\
R.

Figure I-17 Schéma équivalent du transistor avec ses sources de bruit

Chacune des sources existant dans le modéle peut avoir diverses origines :

Les sources I¢ et Inc représentent le bruit en excés (globalement 1/f et GR),

e Ic correspond au bruit dans le volume de la jonction base-émetteur du modéle d’Ebers
Moll et qui sera trouvé sur la jonction base collecteur par I’effet transistor ( . B), pour

cela elle est appelée source commandée.

e Inc correspond au bruit généré dans la périphérie de la jonction base-émetteur, et peut
étre associé a la source de fuite Ipe qui ne participe pas a 1’effet transistor, pour cela elle

est appelée source non commandée.

Les sources Ipsnot €t Ieshot représentent le bruit shot. Leurs densités spectrales en courant sont

données par :

SIbsh0t= 2.q.Ib (135)
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Sleshor= 2.q.Ic (1.36)

Ce modele ne comporte pas les sources de bruit thermique associées aux résistances d’acces (Ry,

R. et R.), car elles ont des niveaux négligeables devant les autres sources internes.

D’apres cette présentation du modele des sources de bruit BF, on montre que les sources de bruit
shot sont connues et données par les équations (1.35) et (1.36). Par contre les sources commandée I¢
et non commandée Inc, constituées globalement des sources de bruit en exces (1/f et G-R) appelées
aussi sources de bruit réductibles, dépendent du composant étudié. Elles ne sont pas a priori
connues et nécessitent donc une caractérisation précise basée sur des mesures pour qu’on puisse les
extraire. La partie suivante concerne le banc de mesure de bruit BF permettant de seulement
caractériser les sources de bruit en courant de court-circuit aux acces du transistor I et I La

procédure d’extraction des sources internes I¢ et Inc sera détaillée ultérieurement.

1.2.3.3 Systéme de mesure de bruit BF

Un banc de mesure de bruit BF a été développé au sein du laboratoire XLIM [19] [20] avec pour
role de caractériser les sources de courant de bruit en courant (I et Isc). Il utilise des
amplificateurs en tension, ce qui rend possible la caractérisation du transistor en bruit BF pour des

forts courants au contraire des bancs utilisant des amplificateurs transimpédances [21] [22].

Le r6le du systeme est de caractériser le bruit BF dans la bande des fréquences comprises entre
100 Hz et 100 kHz, puisque dans cette bande, le bruit de phase des oscillateurs est en général

spécifié.

Le principe utilisé pour caractériser la source de courant de bruit d’entrée I est montré Figure
I-18, ou la source I est refermée sur une résistance Ry, dite «résistance de mesure». Afin d‘avoir la
source le seule, la source Iy, est refermée sur un court-circuit BF qui est dans notre cas une
capacité de 20 mF. Puis on mesure la tension générée Vi, aux bornes de la résistance. En principe,
I’extraction de la source de courant de bruit I se fait alors par la division de la tension mesurée Vi,

par I’'impédance vue de ce coté, Ziy.
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Transistor Transistor
bruyant | non bruyant

J Court-circuit BF
. X Aci ourt-circui
Tension Mesurée| Resistance / N N \‘

v, de mesure

ecc\/ N Iscc T 20mF

> Rm [ [

mpédance Vue
Zin0

Figure I-18 Principe de mesure de la source de courant de bruit I, en entrée du transistor

La caractérisation de la source I est montrée Figure I-19 . Dans ce cas on mesure la source Iy,
qui est refermée sur une résistance Ry , par contre la source de I'autre coté I sera refermée sur
une capacité de 20 mF, puis on mesure la tension générée V,,; aux bornes de la résistance Ry De
la méme facon, I’extraction de la source de courant de bruit I ici se fait alors par la division de la

tension mesurée Vo par I’'impédance vue de ce coté, Zoyo.

Transistor Transistor
bruyant | non bruyant

= =
Court-circuit BF / A PN \‘ Résistance Tension Mesurée

L ) - de mesure
20 mF - lecc\/ \ see R Vou
out
Impéda;lce Vue
ZoutO

Figure I-19 Principe de mesure de la source de courant de bruit I en sortie du transistor

Ainsi la caractérisation des sources de bruit en courant (I et I ) existant aux accés du
transistor nécessite dans chaque cas deux manipulations : une mesure de la tension de bruit générée

aux acces du transistor (Vi et Voue) et une deuxiéme mesure de I'impédance vue (Zino €t Zouto)-

Avant de présenter ces manipulations, on va présenter la description du banc de mesure ainsi que
les appareils utilisés. Le systéme de mesure dans les deux cas de mesure des tensions de bruit en

entrée et en sortie est donné Figure [-20 et Figure I-21.

Dans ce systéme, le transistor est alimenté a 1’aide des batteries pour s’affranchir au maximum
des effets extérieurs (ex 50 Hz d’EDF). Un potentiomeétre est utilisé permettant de régler le niveau
de tension. Les batteries et les potentioméetres de chaque coté sont découplés en utilisant deux

capacités de 20 mF.
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Afin d’éviter les oscillations du transistor, deux tés de polarisation sont reliés au TBH, dont les
acces RF sont chargés par 50 Q pour éviter toute oscillation du transistor lors de la mesure. Ces tés

de polarisation sont supposés transparents dans la bande de caractérisation.

Les tensions générées sont amplifiées par des amplificateurs de tension EG&G modele 5184 [23]
ayant un gain de 60 dB en tension pour les fréquences comprises entre 0.5 Hz et 1MHz. Cet

amplificateur est alimenté avec des batteries aussi pour éviter d’utiliser le support EDF.

Les sorties de ces amplificateurs sont connectées a I’analyseur de spectre FFT HP 89410A [24]

qui nous permet de mesurer les tensions de bruit en V/vHz pour les fréquences comprises entre DC

et 10 MHz. Cet analyseur de spectre est command¢ par le PC a travers une connexion GPIB.

La mesure des impédances se fait par I’analyseur d’impédances HP 4194A [25] permettant une

mesure dans la gamme des fréquences comprises entre 100 Hz et 100 MHz.

La premiére manipulation a faire est présentée Figure I-20. Elle concerne la mesure de Vin mesurs,
la tension de bruit générée dans le cas de la caractérisation de la source Ie.. Dans ce cas une
capacité de 20 mF est branchée sur I’autre c6té du systéme (en sortie) permettant de court-circuiter

la source L.

Vm_mesure Analyseur FFT
HP89410

Ampli
EG&G 84

4

T¢ de polarisation
RF+DC

Batterie
+Potentiométr

o

Batterie
+Potentiométre

L - - _ L

ffffffff Cage de Faraday J

Figure I-20 Le systeme de mesure de bruit basse fréquence dans le cas de mesure de la tension de

bruit en entrée

La deuxi¢éme manipulation a faire est présentée Figure I-21. Elle concerne la mesure de

Vout_mesuré, 1a tension de bruit générée dans le cas de la caractérisation de la source .. Dans ce cas
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une capacité de 20 mF est branchée de I'autre c6té du systéme (en entrée) permettant de court-

circuiter la source lec.

rrPotentiomeétre
[

Analyseur FFT Vout_mesuré
HP89410

20 mF |

Batterie

Ampli
EG&G84ATTFV - _ _ _ _
[ al
e B |

| Transistor bruyant | Te de polansanon Rout |VC

Cage de Faraday

—1

Figure I-21 Le systéme de mesure de bruit basse fréquence dans le cas de mesure de la tension de

bruit en sortie

La troisieme manipulation a faire est présentée Figure [-22 . Cette manipulation concerne la

mesure de I’'impédance Ziy qui est vue coté entrée. Ce parametre est utilisé ultérieurement avec Vi,

pour extraire la source I... Dans ce cas une capacité de 20 mF est branchée de 1’autre acces du

transistor (en sortie) similaire dans le cas de la premieére manipulation.

Analyseur
d’impédances
HP4194A

Batterie
+Potentiométre

L _

+Potentiomeétr

- _
\
\
\
\
\
\
lg

Cage de Faraday J

Figure [-22 Le systéme de mesure de bruit basse fréquence dans le cas de mesure de I’impédance

ZinO
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Une quatriéme manipulation, permettant de mesurer I'impédance Z,,o vue coté sortie, est
9

présentée Figure [-23.

Analyseur
d’impédances
HP4194A

+

20 mF
|

+Potentiom&tr

Q.

Batteric

+Potentiométre

L L Cage de Faraday |

Figure [-23 Le systeme de mesure de bruit basse fréquence dans le cas de mesure de I’impédance

ZoutO

Apres la présentation de ces manipulations qui permettent d’avoir quatre paramétres Vin mesurs,
Zino, Vout mesuré €t Zouo, ON passe a 1’étape suivante concernant 1’extraction des sources de bruit en
courant aux acces du transistor I et Isc en tenant compte des éléments existant dans le systéme de

mesure.

La Figure I-24 montre le schéma équivalent présenté coté entrée du transistor. Ce schéma est
résultant de la premicére manipulation. Il nous permet d’extraire la source de courant de bruit en

entrée I en fonction des autres parametres du systéme.

Amplificateur EG&G84

Composant a tester Résistance de mesure Gain G,

Ac Be [
Ce De

| |
| T
1L |
| |
|
I

Vin mesuré

Té de polarisation

Figure [-24 Schéma équivalent du systéme utilisé pour extraire la source de bruit I
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La Figure I-25 représente le schéma équivalent résultant de la troisieme manipulation concernant

la mesure de I’'impédance d’entrée Ziy.

Composant a tester .
P Résistance de mesure

I I

| A B

I Zeq_in Iec I

| 11 Ce De
|

I
I
I
I
| .
L———— [ S
J: Té de polarisation

Figure [-25 Schéma équivalent du systéme utilisé pour extraire la source de bruit I

Le parameétre Zg, i, représente I'impédance équivalente vue directement en entrée du transistor.

Iecc représente la source de courant de court-circuit de bruit a caractériser.

De plus, le bloc té de polarisation est représenté par une matrice chaine ABCD. Cette matrice est
idéale avec (Ae =1 B~0 C.=0 et Ds=1), puisque les tés de polarisation sont transparents dans la
bande de mesure voulue 100 Hz et 100 kHz. C’est-a-dire que les caractéristiques du té de

polarisation donc ne seront pas prises en compte dans 1’extraction des sources de courant.

Ri, représente la résistance de mesure coté entrée et Iri, représente la source de bruit thermique

de cette résistance. Sa densité spectrale en courant est donnée par 4kT/Rj,

Enfin, ’amplificateur faible bruit est représenté par ses sources de bruit en tension e, Sa source
de bruit en courant I, et par son impédance d’entrée Zagi. Vin mesurs représente la tension obtenue lors
de la premiere manipulation. Elle est déja amplifiée avec un gain Ga de 60 dB en tension pour étre
mesurée sur ’analyseur FFT. Les mesures des caractéristiques de I’amplificateur seront données
ultérieurement. L’impédance vue Zi est I’'impédance mesurée obtenue lors de la troisiéme

manipulation.

L’équation (1.37) relie la densité spectrale de bruit en courant de court-circuit du composant a la
tension de bruit mesurée en entrée Vin mesure €t les autres éléments du systéme (Figure 1-20 et Figure
[-22). Dans cette équation les cables et les tés de polarisation sont supposés comme idéaux et

n’interviennent pas dans le calcul.
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Le bilan d’extraction de la densité spectrale de bruit en courant Sle.. en fonction des parametres

résultants des premiére et troisiéme manipulations est donné par 1I’équation (1.37) :

-
COp o emee  , Pme + Pae PR 21 BAHE [EE[-[[E
= T ;- - 2L RN P—
Pmn- Pap | By | © P

Aoy = Z - Bl — Plgm 1.37)
OU Svin mesure €st la densité spectrale de la tension (Vin mesur¢) mesurée directement par
I’analyseur FFT et Ga représente le gain en tension de I’amplificateur faible bruit. Slg;, est la

densité spectrale de bruit thermique en courant associé a la résistance Rj,

Sey: la densité spectrale de la tension de bruit e, de "amplificateur (EG&G modele 5184) et Sl

est la densité spectrale du courant de bruit de la source Iy.

Dans le cas dual, Le bilan d’extraction de la densité spectrale de bruit en courant Sl en
fonction des paramétres résultants des deuxiéme et quatriéme manipulations est donné par

I’équation (1.38)

TE ¥
EE_ peEeée | ,E + E ) EE =12 B E[[[E - - 1.38
. - 20 B e By, - Dhpgye  (139)

Al =

OU Svout mesurs €st la densité spectrale de la tension (Vou mesurs) mesurée directement par
I’analyseur FFT et SIroy est la densité spectrale de bruit thermique en courant associé a la résistance

Rout. Sa densité spectrale en courant est donnée par 4kT/R oy

Les caractéristiques de 1’amplificateur faible bruit sont présentées Figure 1-26. L’impédance
d’entrée Figure [-26 (a) est donnée par le constructeur équivalente a une capacité de 50 pF en
paralléle avec une résistance de 5 MQ. Le gain de ’amplificateur est mesuré et tracé Figure 1-26
(b). La densité de bruit en tension mesurée Se, est donnée Figure 1-26 (c). La source de bruit en

courant de "amplificateur I, est mesurée. Sa densité spectrale est donnée Figure 1-26 (d).
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Figure [-26 Les caractéristiques de ’amplificateur de tension EG&G modele 5184

Les valeurs de SI, sont supposés négligeables (1¢>° A%Hz) par rapport aux d’autres paramétres

du systéme et Sl et Sl seront écrites de la maniére suivante :

Cly o pemee ., Pwe + Poe, Pgp

g = . - - [
2z 21 [
Pma- Pag | By | ©
e + i
e Phoe p peoze . Paoes + Pae. Wap -
E - 5 : LT I I - E

(1.39)

(1.40)

Apres cette présentation du banc de mesure de bruit BF, on va présenter dans la partie

suivante les mesures des sources de bruit aux acces du transistor I et L.
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1.2.3.4 Mesures de bruit BF du transistor HB20M 6x2x40

Plutdt que de faire une campagne de mesure systématique dans tout le plan de fonctionnement
du transistor@g (Bhp), nous allons nous limiter aux zones dans lesquelles le transistor va
fonctionner en oscillateur (Figure [-27). Nous avons déja montré [17] que pour obtenir un
oscillateur a faible bruit de phase le cycle de charge doit rester dans la zone limitée par les pointillés

de la Figure 1-27.

Sources de bruit BF augmentent avec Ig

h -
- -
¥~ ’ i
A ]}"C T g
b pe- \
AT
il —
A -
R et [
_bJ L xl"‘- e Zone d’avalanche
1 e |
£ e 53
i _4‘.:—"'_’ 1 B =
[ B 1 N " i i;
i TR | -
) / (- % |-
Conduction de la L | L% _,Jlr -
jonction BC ¢ Py "-__ i e
—T" N WL L
VCE

Figure [-27 Présentation des zones du cycle de charge pour un fonctionnement en oscillateur a

faible bruit de phase

Pour cela des mesures sont effectuées sur le transistor HB20M 6x2x40 pour 3 valeurs de densité
de courant d’émetteur 5, 10 et 15kA/cm? (équivalentes a 24, 48 et 72 mA) pour les fréquences

comprises entre 100 Hz et 100 kHz. Ces valeurs de densité de courant sont choisies pour couvrir la

marge ou le transistor sera polarisé.

De plus, les sources de bruit internes du modéle de TBH que nous proposons sont indépendantes
de la tension Vcgop, tout au moins dans la zone de fonctionnement choisie pour le transistor. La

tension de polarisation est fixée a Vcgo3V.

Pour ces mesures nous avons fixé les deux résistances de mesure R;, coté base 1 kQ a et Ry, @

100 Q dans les cas des trois densités de courant. Ces résistances sont choisies de maniére a avoir un

¢tat stable du transistor pendant la mesure.

Dans un premier temps, les densités spectrales de bruit en courant de court-circuit en entrée et en
sortie (Slecc et Slgc) sont extraites pour chaque point de polarisation en utilisant les données des
mesures effectuées. Quatre mesures doivent étre faites afin d’extraire Sl et Sl les deux

impédances Ziy et Zouo, ainsi que les tensions de bruit Vin mesur¢ € Vout mesurs. D€ plus les
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caractéristiques de ’amplificateur faible bruit, le gain Ga, La densité spectrale la source de bruit en

tension Seat ainsi que son impédance d’entrée Z, sont introduites dans le calcul.

Les résultats de mesure obtenus suite aux deux premicres manipulations sont montrées Figure

I-28 pour la tension Vin mesurs €t Figure I-29 pour Voui mesurs. Ces deux tensions de bruit sont données

en [V/A/EM).

V. J[v/VHz]
1E-04 in_mesuré
——Vin_mesuré 5kA/cm?
Vin_mesuré 10kA/cm?
1E-05 | = ~——Vin_mesuré 15kA/cm?
1E-06
100 1 000 10 000 100 000
Fréquence [Hz]

Figure [-28 Mesure de la tension de bruit équivalente en entrée

1E-03 Vout_mesuré[V/"Hz]
——Vout_mesuré 5kA/cm?
Vout_mesuré 10kA/cm?
A 2
1E-04 - —l—\lout_mesure 15kA/cm
1E-05
100 1000 10 000 100 000
Fréquence [Hz]

Figure I-29 Mesure de la tension de bruit équivalente en sortie

Ensuite, les impédances vues de chaque coté du transistor sont mesurées, et les résultats sont
montrés en Figure [-30 (partie réelle (Re) et imaginaire (Im) de I’impédance d’entrée Ziy et celle de

la sortie Zgyi).
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Re (zino) Im(zino)
100 10
80 === 5
60
0
40 _gL—_r _____ I
20 - \
0 -10
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¢ SkA/cm? e 10kA/cm? » 15kA/cm?
Re (zouto) Im(zouto)
1000 / 500
800 300 o’
//' — i
600 / 100 ———c -
200 s ol -300
0 -500
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Figure [-30 Mesure des impédances vues aux acces du transistor

A partir des mesures des sources de tensions de bruit et des impédances vues, et en se servant
des données concernant I’amplificateur faible bruit, nous allons extraire les densités spectrales de

courant de bruit aux acces du TBH données par les équations (1.39) et (1.40).

Les résultats d’extraction des densités de courant en bruit en entrée (Sle.) et en sortie (Sls) sont

montrés Figure I-31 et Figure [-32 .

49



Chapitre I: Modélisation non linéaire et en bruit BF du TBH InGaP/GaAs et des varactors GaAs

1E-18 Sl [A¥Hz]
=5 kA/cm2-24mA
1E-19 - 1 =48mA-
15 kA/cm?-72mA

1E-20

1E-21

Vegg= 3V
1E-22
100 1000 10 000 100 000
Fréquence [Hz]

Figure I-31 Extraction des densités de courant en bruit en entrée(Slecc)

Sl [A¥Hz
1E-15 sec [A7Hz]
=5 kKAfcm2-24mA
1E-16 10 kA/cm?-48mA
\/cmZ-72mA
1E-17
1E-18 -
Vere= 3V
1E-19 ¢EG
100 1000 10 000 100 000
Fréquence [Hz]

Figure [-32 Extraction des densités de courant en bruit en sortie (Slscc)

1.2.3.5 Extraction du mode¢le de bruit

L’extraction du modele du bruit BF du transistor consiste a déterminer les sources de bruit
internes c¢’est-a-dire les deux sources commandée (Ic) et non commandée (Inc) qui se trouvent sur

la jonction base émetteur.

A partir de ces sources externes nous allons calculer les sources internes du transistor dont nous

rappelons le schéma (Figure [-33).
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Ib m IC
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Ifbe y Ie
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Figure I-33 Schéma équivalent du transistor avec ses sources de bruit

A partir de la Figure 1-33, nous obtenons la contribution de toutes les sources de courant de bruit

indépendantes aux sources de Norton (e et Ise) :

] Bpp. E8 + 112+ EELEE ,
o0 = T Bg+ 10E@y + Bggl + (B 00 ED+ 1EED, + Opgl+ [[' Y
Blog. BB + 112 + O E,E i 4
" @+ 1000, + Dggl+ 1@y P * @+ 100E, + Hggl+ (@
2. Bl + Bl Bl. Blgp
e = * g 1EEE, + gl + [[' 00~ B+ 1EED, + Dl + [[' ” L42)

.\ 2. kRl + [0 LG PR + 1BRpy + By + o
‘ - lpeEEE ~ ‘ - LoeREE
R + 1EER, + Bppl+ [By BRI + 1BRR, + Blgppl + [Ey

Le paramétre B = représente le gain en courant du transistor. R., R, représente les

résistances d’acces extrinseques. Ry a la résistance équivalente de la jonction base-émetteur, elle

correspond a I’inverse de la conductance différentielle de la source I, dans le modele en T

B PR BRSHEIEE

EmodeélelTE = , avec - =
Plpgtl BEEIEE

(1.43)

Les densités spectrales de courant de bruit Sl et Sl sont calculées a partir des équations

(1.41) et (1.42), en supposant que toutes les sources sont indépendantes et non corrélées.
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Bl BB + 12+ BR. @R Plag
e L 2E

i p——] ' Pl
Weper DE+ 1EEE), + Blpl + [' L Blop + B

?
BRI + 1BRR, + Blggl + [By

-
. + 1+ .
7|

{ [ nelala (1'44)
? [[
? B . Mlpape
" YEm+ 1008, + Dapl+ [0y Foromn
Pl = [ L 2lgg K ? [ 2G5
o = Uy 10, + gl By 70 T 1008y + Bpplv By
o, Bty + By
@ . Pehepen (1.45)

+ 0
PR+ 1EER, + Bpp@+ By

R + 1BRlgy + B+

+ 0
BRI + 1BRR, + Bl + [Ey

Les densités spectrales Sl et Sl nous permettent d’extraire les densités spectrales de courant
de bruit des sources internes SIxc et Slc en tenant compte des sources de bruit shot : Slegpo €t

SIbshot-

: RERl, + Bpgl BB+ 12+ BRR + A, + BppE°
2| [= = i
B BB, BA + 1B+ E,ER - 1B - P

e

PRE, + Blgn2 22+ 10+ P2ppa + 10+ Bl AP ?

il
PI
. + 1+ - 1— (|46)

22 + 10 22y + Alpg. B2 + 10F + 2.0, A2, + BB+ By By + 1E2
B
Ape. B2 + 10+ B0 - 18-

7
%

ERR, + Blpgl A+ 1B+ B0
E. E'l‘ 1E+ E_ 1E— E
_ + + 1+
+ ; — —— Bprpen
. .+ 1+ _ 1—

[= [ Pl — [Pligpmme

(1.47)

ERR, + Ppgl BE + 1B+ [BlyE
 BP. BBy, BB + 10+ B EE - 1E-

K E
L’extraction du modele de bruit BF est choisie pour 3 fréquences (1kHz, 10kHz et 100kHz) pour

lesquelles les oscillateurs sont en général qualifiés, puisque les puissances de bruit générées a ces

fréquences sont indépendantes les unes des autres.
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A partir des équations précédentes et des paramétres du modele, on effectue 1’extraction des
densités spectrales des sources internes Sl¢c et Slyc pour les fréquences choisies et pour les trois
densités de courant de 5, 10 et 15 kA/cm?. Les résultats d’extraction de Sl¢ et SIxc sont présentés

Figure I-34(a) et Figure I-34(b) respectivement.

2
Slc(A /HZ) SlNc(Az/HZ)
1,00E-15 1,00E-18
B 5KA/cm?*24mA B 5KA/cm2-24mA
2
10KA/cm>2-48mA 10KA/cm?-48mA
1,00E-16 1,00E-19 =
' & 15KA/cm>72mA O & S15KA/ T‘ 72mA
1,00E-17 L . 2 : 1,00E-20 X
L 4
i 2
1,00E-18 * 1,00E-21 T
1,00E-19 1,00E-22
100 1000 10000 100000 100 1000 10000 100000
Fréquence[Hz] Fréquence[Hz]
(a) (b)

Figure I-34 Les résultats d’extraction des sources internes Sl¢ et SIxc

La dernicre étape de I’extraction du modele consiste a déduire les courbes de tendance de Slc et
SInc en fonction du courant pour chaque fréquence. La densité spectrale de bruit en courant évolue
avec le courant a la puissance P multiplié par un facteur k comme le montrent les équations

suivantes (déduites de 1’allure des courbes Figure I-35 et Figure I-36) :

= Bl ™ (1.43)
= Bmp-lo ™" (1.49)

Afin de déterminer les paramétres Pic, kic, Pine et kine @ chaque fréquence, on trace donc la
densité spectrale de bruit en courant en fonction de la densité de courant d’émetteur JJ[A/m?] sur
une échelle log-log de facon a faire passer par la mesure une droite de tendance ayant pour pente P

et ordonnée a I’origine log(k) (Figure 1-36).
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log(Sl,)

-16,5
y = 2,09% - 33,95

-17 /
v =17281x-3141

-17,5 7 /‘
//
-18 ?/ y=1,6733x+31,268
-18,5
7,6 7,7 7,8 9 8 8,1 8,2
log(1.JA/m?)
1 kHz X 10 kHz

Figure I-35 Représentation graphique pour la détermination des coefficients des équations

permettant de modéliser la source de bruit BF Sl¢

log(SI
18 8(Slyc)
-20
222
7,6 7,7 7,8 7,9 8 8,1 8,2
log(J.[A/m?])
1 kHz X 10 kHz

Figure [-36 Représentation graphique pour la détermination des coefficients des équations

permettant de modéliser la source de bruit BF Slxc

Le tracé de la densité spectrale de courant de bruit en fonction du courant sur une échelle log-log
(Figure 1-36) a une fréquence constante, nous montre un comportement linéaire donné par une de

droite sous forme y=Ax+B.

A partir de ces tracés, nous définissons les courbes de tendance et nous obtenons alors les

équations de droites suivantes pour chaque source a chaque fréquence

RRERE, PR = [yl EEERE + (1.50)
PRERE, 5 EERE = [l | FIREERE + (L51)
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Les valeurs de Aic, Bic, Ainc et Bine sont reportés dans TAB. 1.3

SIc SInc
Fréquence Arc Bic Anc Bine
1 kHz 2.09 -33.95 1.235 -29.29
10 kHz 1.728 -31.41 1.241 -29.97
100 kHz 1.673 -31.26 1.368 -31.62

TAB. 1.3 Valeurs de parameétres des droites de tendance des sources Slc et SInc

A partir de ces équations, nous exprimons les densités spectrales de Slc et SInc en fonction du

courant I, comme :
EEE = é fconstante (152)
x est pris pour Inc ou I¢

Donc par identification entre les équations (I1.50), (I1.51) et (I.52) nous obtenons :

= 10, = (153)
= 10, = (154)

Nous pouvons donc déterminer les valeurs kjc, Pic, kine et Pine présentées dans le TAB. 1.4.

Fréquence Pic Ky Pinc kine
1 kHz 2,09 3,36E-15 1,24 1,63E-18
10 kHz 1,73 4 91E-16 1,24 3,93E-19

100 kHz 1,67 2,12E-16 1,37 1,37E-19

TAB. 1.4 Paramétres du modéle de bruit BF

1.2.3.6 Implémentation du modéle cyclostationnaire sous ADS

Sous polarisation DC, les densités spectrales des sources de bruit commandée et non commandée

SIc et SInc sont données par les équations suivantes :

= Bap. B2, ™ (1.55)
= Bg. P2, ™° (1.56)
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En fonctionnement RF, ces sources de bruit BF sont modulées partiellement. La théorie de
modulation de ces sources de bruit en fonctionnement fort signal est développée dans [16] [17] [26]

[27] et [28]. Les sources de bruit shot sont quant a elles, modulées enti¢rement.

Les équations des densités spectrales des sources cyclostationnaires commandée Slc, non
commandée Slyc et shot de base Slysor €t shot de collecteur Sl sont écrites de la maniere

suivante :

- Byl cEEERE ™. ,CEE" (L57)
oo o cilAlng ?E7— >
= Dol O ™ ° Doz, gy ppe7oe (L.58)
Aeopape = 2210 PR (1.59)
Aeppme = 2L 2R (1.60)

L’objectif est d’intégrer ces sources de bruit cyclostationnaires dans le modéle du TBH dans le
logiciel ADS. Puisque ADS ne nous permet pas directement d’intégrer les densités spectrales de
bruit en courant cyclostationnaires mais uniquement des sources de bruit en tension et en courant

stationnaires, on a besoin de les créer de maniére indirecte.

La Figure I-37 montre le principe d’intégration de la source de bruit en courant cyclostationnaire

commandée I¢ (sa densité spectrale est donnée en (1.57)).

SDDxP B P2
V_NoiseBD source 2 T @ I = 1,.||IKIC : (ﬁ-(t] ) M)

V=K T

Ie(t) ‘ﬂe(t)
le(t) ~
elt
\ \ B T—*
@ Filtre P8 | 1/ R=10Q] (7/0)

,,,,,,,,,,,

Transfo courant = tension

Figure [-37 Principe d’intégration d’une source de bruit cyclostationnaire
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Dans ADS, des sources de bruit en tension (V_NoiseBD), des sondes de courant et des boites
SDD (Symbolically Defined Device) sont utilisées. Une boite SDD est une boite de calcul qui
permet d’évaluer des courants a partir des tensions. L’implémentation de la source commandée
cyclostationnaire Ic nécessite de connaitre la valeur instantanée et la valeur moyenne du courant
d’émetteur I (t). En outre on a besoin d’une source de bruit en tension (V_NoiseBD ) permettant de
représenter la partie kic IL permet aussi d’avoir une source de bruit comme résultante. Le courant
I«(t) est récupéré par une sonde de courant branchée sur I’émetteur du TBH. Afin d’avoir sa valeur

moyenne E!?@.".’E un filtre passe bas formé d’une capacité de 1 F et une résistance de 1 Q est utilisé.

EpreE . .
Ensuite les valeurs des courants résultantesHy22 et %5@2'.’.’51 sont retransformées en tension ( 2222 et

2, 2ER1) en faisant passer ces courants dans des résistances de 1 2 comme le montre la Figure [-37.

Cette transformation courant/tension est obligatoire pour que ces sources soient traitées par le

SDD qui ne peut gérer que des tensions.

Enfin, la source de bruit de courant cyclostationnaire Ic est composée de la racine du produit des
trois tensions. De la méme fagon les deux sources de bruit shot sont intégrées, mais dans ce cas on
n’a pas besoin de la valeur moyenne de I.(t) et Iy(t), juste de la partie dynamique pour accomplir

cette intégration.
1.3 Modélisation des varactors

Un circuit OCT exige ’utilisation d’une diode varactor permettant de faire varier la fréquence de
résonance de la partie passive. Une diode varactor de la filiere HB20M d’UMS est choisie pour la
conception du circuit OCT. Cette diode ayant 10 doigts de 20x30 pm?, elle est choisie comme

compromis entre ses pertes et les valeurs extrémes des capacités Cuax €t Cin.

La modélisation de cette diode est une étape primordiale avant d’aborder la conception du
circuit. Pour cela une série des mesures I(V) statiques et des parametres [S] est effectuée afin de

produire le modéle complet de cette diode.
1.3.1 Modélisation Convective du varactor

Cette diode varactor utilisée dans la conception du circuit est une jonction base-collecteur d’un

TBH. Le mode¢le classique convectif proposé de cette diode est représenté en Figure 1-38.
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RPO
o e
N
C R B
o ) S e
ID IFBC

Figure [-38 Mode¢le convectif de la diode varactor

Il est constitué de deux sources de courant : la premiere Igc Bhodélise I’effet fondamental de la
jonction et la deuxiéme Irpc modélise le courant de fuite. Donc le courant total Ip parcourant la
jonction est donné par 1’équation suivante (1.61):

Opp Opp

= + = [plRALRERRe% — 10 + Gy PAREAEDee® — 10 (I.61)

Une résistance Rg est ajoutée en série, elle permet de modéliser les pertes.

Ensuite, pour modéliser les effets qui apparaissent sous I’application des tensions négatives, une

grosse résistance Rpy de quelques dizaines de MQ est ajoutée en paralléle aux sources de courant.

Les parametres optimisés pour ce modele sont montrés TAB. 1.5:

Isc =3.63 10° N =1.93 Tsc =1500.85

Ispc =5.1 10" Npe =2 Tsc =660.92
R5=0.65 Q Rp0= 47 MQ

TAB. 1.5 Parameétres du modéle convectif du varactor HB20M V10x20x30

La comparaison entre les mesures statiques réalisées par application des tensions en direct et en
inverse avec le modéle construit a base de ces mesures est montrée Figure 1-39 et Figure 1-40

respectivement.
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==

1E-3-

1E-5-

Courant direct (A)

1E-

0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 14

Tension appliquée (V)

Figure 1-39 Comparaison entre modele (bleu) et mesure (rouge) du courant traversant la diode par

application des tensions directes

0.0

-5.0E-8

-1.0E-7

-1.5E-71

-2.0E-71

Courant inverse (A)

-2.5E-7

-3.0E-# T

Tension appliquée (V)

Figure [-40 Comparaison entre modele (bleu) et mesure (rouge) du courant traversant la diode par

application des tensions inverses

Le modeéle convectif en mode de fonctionnement direct coincide avec les mesures et afin de

produire le modéle complet, il nous reste la partie réactive a modéliser.

1.3.2 Modélisation réactive

La partie réactive comporte la charge totale de la diode, elle est constituée de deux types: les
charges li¢es a la capacité de jonction, et ceux qui sont liées a la capacité de diffusion. La capacité
de jonction représente la capacité variable du varactor en polarisation inverse. La capacité¢ de
diffusion est seulement vue en polarisation directe. Enfin des éléments parasites sont rajoutés pour
affiner le modele du varactor. Le modele présenté en Figure 1-41 est le modele proposé pour des

tensions négatives appliquées.
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RPO

Figure [-41 Modge¢le réactif de la diode varactor en inverse

Ou C, est la capacité variable, Rs, Lp, L¢, Ccp, Cpp sont des éléments parasites.

La relation de la charge de la jonction base-collecteur équivalente a la capacité Cy est donnée

par :

b 77[®77 2l
P = - ? “Eat (1.62)
-

La capacité de la jonction base collecteur devient alors:

BEIE = EE_
ppsHE = -
e o - E' (L.63)

ou est la tension aux bornes de la jonction base-collecteur,@ est un coefficient d’ajustement,

est la capacité a polarisation nulle et @zp correspond a la tension de diffusion. Le terme ko

représente la charge a Qyec(V) pour V = @y mais n’a pas d’influence sur la capacité.

Afin de déterminer ce modele complet, un modele simplifié est d’abord proposé. 1l est constitué

d’un circuit RLC série montré Figure [-42.

& R L

B

Figure [-42 Modge¢le simplifi¢ de la diode varactor
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Dans le but d’extraire ces ¢léments Rs, Lg et Cy du modé¢le, une méthode mise au point par
Deloach [29] est employée. Elle consiste a déduire ces éléments a partir d’'une simple mesure du

parametre S,; de ce quadripole mis en parallele comme le montre la Figure 1-43.

Ry,0 Ry,0

Figure [-43 Mesure du parametre S, en parallele du circuit RLC

. , . . .. N ,
A partir de la mesure de|Bhp|, on déduit le niveau minimum Eli de ||, a la fréquence f

de résonance du circuit RLC série. De plus les deux fréquences fj et f; a -3 dB de f; sont déduites

(Figure 1-44)

1 15211?

?
Figure 1-44 Extraction des paramétres, fi, £ a partir de la mesure de] |

Les éléments du circuit sont calculés en se servant de fi, f et |Syjo* aux différentes tensions

appliquées en utilisant les équations suivantes, dont le calcul détaillé est donné en annexe 1.2 :

Blg L[ 2ag (L.64)

|z=
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: (1.65)
|z = Sy me——
4B°B 05
(1.66)
4B—1—— 10 - BIP1 - (g, 0"
B By - ' ‘ ?
I =

Aprés la présentation de la méthode de Deloach, on va maintenant utiliser nos mesures
effectuées sur la diode varactor pour extraire le modele. En fait, les mesures du varactor en
parametres [S] sont réalisées dans le cas ou ce varactor est mis en série ce qui est équivaut a un
bloc de paramétre [S] a 2 ports S2P comme le montre la Figure 1-45 . La méthode de Deloach
Figure [-43 exige que le quadripdle soit mis en parallele. Pour cela le bloc S2P est retourné pour

étre en parallele comme le montre la Figure 1-46.

1 R, Ly C, 9} 1! 2 2
— AN S2P

Ry Ry Ry Ry

I—
L —

Figure [-45 Mesure en série

1 2 ] 2
RO Rs RO RO 1 RO
Ls —
S2P
Cv
i A P

Figure [-46 Retour en paralléle les mesures des Paramétres [S]

On retourne ce quadripdle dans le logiciel de simulation ADS et on fait extraire & nouveau le

parametre |[S21]| résultant de cette mise en parallele.
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La condition demandée par la méthode de Deloach est maintenant résolue, mais un autre
probléme apparait puisque les mesures sont faites entre 200 MHz et 20 GHz, et la résonance
obtenue pour Sy se trouve au-dessus de 20 GHz, et cela nous empéche de faire 1’extraction
demandée. Pour cela une inductance de 0.5 nH est ajoutée en série avec le bloc S2P comme le
montre la Figure I-47. Cette valeur est choisie afin d’avoir la résonance a une fréquence inférieure a

20 GHz et elle sera soustraite de la valeur d’inductance extraite.

R( Rs R( R( R(
P
Ls >
I o Lg=0.5nH

PPk

Figure [-47 Ajout d'une inductance pour rapprocher la résonance

\\}7

Une premiere extraction a partir des mesures est montrée dans les figures suivantes ( Figure 1-48,

Figure 1-49 et Figure I-50)

C, [pF]
2,50 I
2,00
1,50 X
1,00 *
T
0,50
0,00
0 2 4 6 8 10 12
Tension inverse [V]

Figure I-48 La capacité Cy en fonction de la tension inverse appliquée
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Ls [pH]
200,00
Pd
150,00 7
//\
100,00 *¢=‘/ \Q/
50,00
0,00
0 2 4 6 8 10 12
Tension inverse [V]

Figure I-49 L’inductance Lg en fonction de la tension inverse appliquée

R, [Ohm]
0,8
0,7
e —
0,6 //
0,5
0,4
0 2 4 6 8 10 12
Tension inverse [V]

Figure I-50 La résistance Rs en fonction de la tension inverse appliquée

D’apres ces figures (Figure 1-48 , Figure 1-49 et Figure 1-50), on extrait les paramétres de la
capacité variable dont 1’équation est la méme que celle de la capacité de jonction des transistors
(I.17) : Phpg,a2 pF.WppB1.5 et m =0.5. En plus les valeurs moyennes de I’inductance et la
résistance sont extraites : Ls=110 pH et Rg=0.65 Ohm. Ensuite, a partir de ces valeurs, une phase
d’ajustage complete est réalisée et les paramétres finaux sont donnés dans TAB. 1.6, pour des

tensions négatives comprises entre 1 et 11 volts.

=2 pF Q)=15 m=0.5
Lc=32 pH Lg=41 pH (LS =Lc¢ +LB)
CCP=79 fF Cgp=9 fF
Rp0=47 MQ RS=065

TAB. 1.6 Paramétres du modele réactif du varactor HB20M 10x20x30
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La Figure I-51 montrent une bonne concordance entre les valeurs comparées pour une tension

de -1 V et Figure [-52 pour une tension de -11 V, d’autres points sont montrées dans I’annexe 1.3

/\

N
\
N\
\\\

S21
0'T-
8'0-
9'0-

7'0-
0
00
¢0
7’0
90
80
~r

~_ -

freq (1.000GHz10 20.00GH7)  NModele freq (1.000GHzto 20.00GHzZ)

Mesure
o (qV]
o —
] U),.'_\'o'o'o'oooo_oo};
O oo ~NEDd B~ O ©
freq (1.000GHzto 20.00GH2) freq (1.000GHz to 20.00GH2)

Figure I-51 Comparaison mesures /modéle des paramétres [S] pour une tension appliquée de -1V
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e

- —
—
2 N LSS bS5POOO Ok
bOOO)LNCDNhCDOO,C
freq (1.000GHz10 20.00GH7)  NModele freq (1.000GHz to 20.00GHz)
Mesure
N N
0 w#a'oc';'oc'p.ooo.ooj"
'OOOCDLNON'bmooo
freq (1.000GHz to 20.00GHz) freq (1.000GHz to 20.00GHz)

Figure [-52 Comparaison mesures /modele des paramétres [S] pour une tension appliquée de -11V

Afin d’établir le modele complet, Il nous reste @ modéliser la partie réactive sous des tensions
positives par 1’ajout de la capacité¢ de diffusion. La charge liée a cette capacité est donnée par
I’équation suivante :

[. B.Bgg

= . _. E[ (167)
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Et la capacité de diffusion équivalente est donnée par :
(1.68)

7 7 —
E' | _- e

Apres ajustage, les valeurs adoptées les paramétres de cette capacité sont

Cac g0= 7.41. 10" F et Npc=1.092
Une comparaison des parametres [S], pour une tension de +1 V, montre une bonne concordance

entre les mesures et le modele complet qui est basé sur ces mesures. Cette comparaison est

présentée en Figure 1-53

K\

Modeéle freq(1.000GHzto 20.00GHz)

freq (1.000GHz to 20.00GH2)
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z0
0
90
80
ot

0'T-
8°0-

freq (1.000GHzto 20.00GH2)
Figure I-53 Comparaison mesures /modele des parameétres [S] pour une tension appliquée de +1V
Finalement le modé¢le résultant de cette analyse donne le modéle complet de la diode varactor

présenté en Figure [-54.
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Figure [-54 Mode¢le complet de la diode varactor HB20M 10X20x30
I.4 Validation des éléments passifs

Des plaques de test issues de la filicre HB20M ont été fournies. Ces plaques contiennent des
¢léments passifs (capacités, inductances et résistances) a tester afin de valider leurs modeles donnés
par le design kit. Des mesures de parameétres [S] sont effectuées sur ces éléments (inductances de
2.7nH et 5nH, les capacités de 3 pF et 8 pF) pour des fréquences comprises entre 1 GHz et 20 GHZ.
Ces mesures et les résultats de simulation des modeles sont présentés Figure I-55, Figure 1-56,

Figure 1-57 et Figure I-58.
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Figure [-55 Comparaison entre mod¢le et mesure des parametres [S] d'une inductance de 2.7 nH
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Figure [-56 Comparaison entre modele et mesure des parametres [S] d'une inductance de 5 nH
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Figure I-57 Comparaison entre modele et mesure des parametres [S] d'une capacité de 3 pF.
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Figure I-58 Comparaison entre modele et mesure des parametres [S] d'une capacité de 8 pF.

1.5 Conclusion

Ce chapitre a abordé la modélisation non-linéaire du TBH HB20M 6x2x40. Ce transistor sera
utilisé pour la conception du circuit dans la bande 2-3.5 GHz et il est validé pour la gamme des
fréquences comprises entre 45 MHz et 20 GHz. Les résultats de mesure de plusieurs motifs du
transistor montrent une bonne concordance entre le modele et les mesures. Enfin on peut prévoir

avec précision I’état établi du circuit.

Le mod¢le de bruit basse fréquence est construit & base des mesures expérimentales des sources
bruit BF du TBH pour les fréquences BF comprises entre 100 Hz et 100 kHz et pour des densités
des courant comprises entre 5 et 15 kA/cm?. Ce modéle nous permet de prévoir le bruit de phase de

’oscillateur pres de la porteuse.
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La modélisation compléte du varactor HB20M 10x20x30 que nous utiliserons pour la conception
a été décrite. Son modele est valide pour des tensions comprises entre +1 V et -11V.De plus les

mesures des éléments passifs donnent un bon accord avec les modéles du design kit utilisé.

Toutes les conditions sont donc réunies pour réaliser la conception d’un OCT a large bande

d’accord et a faible bruit de phase en bande 2- 3.5.
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II.

Généralités sur les oscillateurs accordables en tension
large bande

I1.1 Introduction

L'objectif final étant la conception d'un circuit oscillateur accordable en tension fonctionnant en
bande 2-3.5 GHz pour des applications spatiales, il est nécessaire de rappeler de maniére générale,
dans un premier temps, le fonctionnement des oscillateurs accordables en tension, ainsi que ses
caractéristiques importantes. Nous présenterons ensuite les méthodes principales d’analyse d’un
oscillateur ainsi que deux des outils essentiels employés pour le simuler. Nous exposerons enfin
une analyse non-linéaire des OCTs de topologies classiques afin d’avoir une large bande d’accord

tout en utilisant une méthodologie de minimisation du bruit de phase.
I1.2 Caractéristiques des oscillateurs controlés en tension (OCT)

L’oscillateur est le circuit de base de tout systéme de communication. Il délivre un signal
périodique a partir du bruit de fond de 1I’¢lément actif (transistor) et de 1’énergie fournie par la
polarisation de cet ¢lément. Ce signal sert d’horloge ou de porteuse du signal modulant suivant le

type de systéeme de communication.

Les oscillateurs partagent tous un principe fondamental de fonctionnement : un amplificateur est
rebouclé sur un circuit résonnant plus ou moins sélectif de la fréquence d’oscillation. Le choix de la
topologie va se faire en analysant les conditions de stabilité de fagon a ce que 1’oscillateur ait une

fréquence d’oscillation stable.

De plus, le choix du type de la partie amplificateur et celle de filtrage nous ameéne a une large
variété de combinaisons ainsi que de fagcons de coupler ces deux parties. En outre il faut aussi tenir
compte du choix du type de filtre (résonateur, lignes de transmission, etc...). La nécessité d’avoir
des systémes de transmission qui peuvent fonctionner sur une large bande de fréquence, rend la
conception des sources accordables en tension a large bande d’accord nécessaire. De manicre
générale, cette accordabilité en fréquence de I’oscillateur se fait au moyen d’une capacité variable

insérée dans le filtre et réalisée grace a une diode varactor.
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Parmi les caractéristiques de ces oscillateurs, la principale est le niveau de bruit de phase qui
caractérise la pureté spectrale de ces sources. Il est donné a une distance f;, de la porteuse et désigne
le rapport entre la puissance du signal a f,, et celle de la porteuse dans une bande de 1 Hz, son unité

est exprimée en dBc/Hz.

Ce bruit de phase est directement 1i¢ au bruit basse fréquence (BF) de la partie active, converti
par I’effet non-linéaire du transistor autour de la porteuse. Il est inversement proportionnel au

facteur de qualité de I’oscillateur [30] [31] [32].

Donc I’obtention d’un faible bruit de phase qui nécessite un facteur de qualité élevé va a
I’encontre d’une large bande d’accord de l’oscillateur (lié a un facteur de qualité faible). Nous
devons donc trouver un compromis entre ces deux objectifs. Pour y arriver différentes techniques
de réduction de bruit de phase existent, en plus de I'utilisation de structures résonantes a fort

coefficient de qualité.

Certaines techniques de réduction du bruit de phase sont basées sur la minimisation de la
conversion du bruit basse fréquence autour de la porteuse, au moyen d’une contre réaction basse
fréquence [33]. Cela est réalisé tout d’abord par une optimisation des conditions de charge des
acces du transistor aux basses fréquences (BF) et apporte une diminution du bruit 1/f converti dans

les oscillateurs.

Dans un second temps, l'optimisation d'une contre-réaction basse fréquence permet de réduire
d'environ 12 dB le bruit de phase de l'oscillateur pres de la porteuse. Cette technique de réduction
du bruit semble, cependant, peu adaptée pour les oscillateurs micro-ondes, du fait de

'encombrement prohibitif amené par la présence de circuits basse fréquence.

D’autres techniques tiennent compte du fait que I’¢lément actif de l’oscillateur apporte une
contribution trés importante au bruit. En effet, il est possible de faire fonctionner 1’élément actif en
régime le plus linéaire possible puis de I’associer a un circuit assurant la saturation au sein du

dispositif et générant moins de bruit [34] [35].

Dans un oscillateur comportant un transistor unique, le transistor joue un double role. 11 doit
d’une part, fournir du gain et d’autre part assurer la saturation, pour limiter les excursions en
courant et tension afin d’atteindre un régime d’entretien. Le régime de saturation entraine un
comportement fortement non linéaire du transistor, induisant des phénomenes de conversion de

bruit trés importants.
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Dans la topologie d’oscillateurs avec limiteurs, la saturation n’est pas assurée par le transistor
mais par un circuit limiteur externe présentant un bruit moindre. Le transistor a uniquement un role
d’amplificateur ; il fonctionne alors en régime quasi linéaire et ne participe donc que trés faiblement
au bruit de phase total. Le limiteur peut étre construit a partir de diodes Sckottky montées téte
béche. Le bruit BF présenté par cet ¢lément non linéaire étant plus faible que celui du transistor, il
en résulte un bruit de phase réduit par rapport a 1’oscillateur dans lequel la fonction de saturation est

réalisée par le transistor.

Notons qu’il existe d’autres types de limiteurs, offrant également une amélioration du bruit de
phase. Ce sont des limiteurs réalisés en matériau supra conducteur, dont le bruit en 1/f est

négligeable [35].

D'autres techniques existent et utilisent des asservissements en fréquence, en puissance souvent
associés a une stabilisation en température. Nous allons recenser, dans ce paragraphe, les différentes
possibilités d’asservissements existantes. La premicre concerne un asservissement en fréquence. Ce
type de topologie est appelée oscillateur a boucle a verrouillage de fréquence. Le but de cette
topologie est de maintenir la fréquence d’oscillation sur la fréquence de résonance du résonateur. Le

synoptique de cet asservissement est donné ci-dessous (Figure II-1)
ynoptiq g

Circulateur

Résonateur /_/'\
diélectrique \J Détecteur de phase

Amplificateur a TEC
> Dlv.l seur de » Déphaseur
puissance
\
Polarisation de grille Sortie Amplificateur de boucle
Filtre de -«
boucle

Décalage DC

Figure II-1 Schéma bloc de I’oscillateur a boucle a verrouillage de fréquence.

Le bloc grisé constitue la boucle principale, c’est a dire 'oscillateur. Dans la boucle a
verrouillage de fréquence, le résonateur est utilisé en réflexion et constitue également une partie du
discriminateur de fréquence. La sortie du discriminateur est réappliquée, apreés amplification et

filtrage, au transistor composant I’amplificateur de la chaine principale.
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Une amélioration globale de 15 a 20 dB a été relevée avec un dispositif a dégénérescence du
bruit par rapport a un oscillateur traditionnel fonctionnant dans les mémes conditions, avec une
fréquence d’oscillation de 10 GHz et un résonateur de coefficient de qualité a vide de 4200 [36]

[37].

Cette méthode de diminution du bruit de phase apporte une amélioration notoire en terme de
bruit de phase dans la conception d’oscillateurs a résonateur dié¢lectrique. Toutefois, la mise en
ceuvre et I’intégration d’un tel circuit dans un dispositif de réception par exemple est compromise

du fait de I’augmentation de la taille du dispositif.

Nous allons a présent évoquer la configuration d’oscillateurs associant des asservissements
multiples. Dans ce cas, a I’asservissement de fréquence sont associés une régulation en température,
et d’autres asservissements, notamment en puissance, qui sont quant a eux développés a

température ambiante.

Le dispositif comportant [’oscillateur et ses divers asservissements devient rapidement

complexe.

La technique proposée par A. N. Luiten et al. [38] utilise deux hétérodynages.

Le verrouillage en fréquence est obtenu grace a une stabilisation par dispositif actif de POUND.
De plus, un asservissement en puissance, afin d’éviter les dérives en fonction de la température est
¢galement réalisé. Enfin, un asservissement des modulations d’amplitude est ajouté pour compléter

le dispositif comme le montre la Figure I1-2.
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Figure II-2 Oscillateur a asservissements multiples.

L’oscillateur est composé d’un résonateur diélectrique opérant en transmission, et dont le mode
de fonctionnement est sélectionné grace a un filtre passe bas. L’asservissement de fréquence permet

de maintenir I’oscillation sur la fréquence de résonance du résonateur.

Une seconde boucle est utilisée afin d’éviter les fluctuations de puissance de sortie et les
variations des pertes d’insertion du dispositif. Un dernier asservissement est ajouté au circuit pour
¢liminer les effets de modulation d’amplitude et limiter les conversions AM-PM. Cette architecture

conduit a d’excellents résultats.

Toutefois, ce type de circuit ressemble plutdt a un prototype. Et du fait de I’encombrement

global, il ne peut pas étre envisagé pour des applications embarquées.

Finalement, les autres principales caractéristiques des OCT sont citées ci-dessous :
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e La puissance délivrée a la charge : elle est reliée directement au point de fonctionnement du
transistor et aux effets des désadaptations par rapport a la charge et doit peu varier sur toute
la bande d’accord. Son unité est donnée en dBm.

e Les niveaux de réjection des harmoniques indésirables: ce sont les différences entre les
niveaux de puissance entre la fréquence fondamentale et ses harmoniques. Afin de réduire
ces niveaux, un filtre passe bas peut étre utilisé en sortie .1l sont exprimés en dB.

e La consommation DC du circuit : elle est donnée en mW. Il est nécessaire a la diminuer lors
de la conception de I’oscillateur.

e D’autres caractéristiques des OCT sont moins critiques, comme le pushing qui exprime la
variation de la fréquence d’oscillation face a une variation de la polarisation et le pulling qui
exprime une variation de la fréquence d’oscillation par rapport a une variation du taux

d’onde stationnaire de I’impédance de charge.

Aprés cette bréve présentation du principe de fonctionnement d’un oscillateur, ainsi que les
caractéristiques essentielles d’un OCT, le paragraphe suivant va concerner les méthodes d’analyse

des oscillateurs
I1.3 Analyse fondamentale d’oscillateurs

Les oscillateurs peuvent étre analysés selon deux représentations : celle de la résistance négative
et celle du systéme bouclé. Chaque représentation permet de déterminer les conditions de
démarrage, et présente des avantages et inconvénients. Ces deux représentations décrivent des
comportements équivalents et nous permettront d'aborder les notions de conditions d'oscillation, de

stabilité et de facteur de qualité.
I1.3.1 Oscillateurs sous forme de systémes bouclés

Le principe de la représentation d’un oscillateur a systéme bouclé concerne les oscillateurs
fonctionnant en transmission (Figure II-3). Il consiste a présenter l’oscillateur comme un

amplificateur rebouclé sur un circuit passif permettant de fixer la fréquence d’oscillation et de

délivrer un signal a la charge.

79



Chapitre II : Généralités sur les Conception du circuit oscillateur 8 OCT commutés

Amplificateur

H(p)

Sélection de fréquence

Figure II-3 Représentation d’un oscillateur sous forme de systéme bouclé

La fonction de transfert ou gain en boucle ouverte (FTBO) du systéme est = A(E).3(@). Le
gain en boucle ouverte dans le plan complexe (2 = @ + [P) est unitaire pour certaines valeurs de p,
ce qui montre que la fonction de transfert en boucle fermée (FTBF) de 1’oscillateur posséde un pole

instable p; dans le plan complexe [39].
EELERE = 1 (L1)
avec @y > OMurant la période transitoire et Py = 0@n régime établi.

Cette formulation est exacte, cependant il existe trés peu de simulateurs qui sont capables

d’effectuer ces calculs dans le plan des fréquences complexes. Le travail est donc effectué dans le

plan p = jw ot le diagramme de Bode delfl;FwDsera tracé.

Les conditions de démarrage sont données alors par le critére de Barkhausen, a savoir, que la
fréquence d'oscillation est déterminée pour une valeur nulle du déphasage total introduit par les
deux éléments et que I'amplitude d'oscillation est atteinte lorsque le gain de boucle est supérieur a
I’unité auxquelles il faut toutefois ajouter une condition sur la pente de la phase. Ainsi les

conditions de démarrage d’oscillation pour cette représentation sont:

|BEEE . B BB 5] > 1 (11.2)
PRRPEEE B 4F. @ BEE 5BE = 0 (IL.3)

G

:

<0 (IL4)

L’oscillateur ayant démarré, les oscillations vont croitre vers le régime établi lors de la phase

transitoire. Ce régime est atteint grace a la présence d’éléments non linéaires, généralement des
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transistors, qui diminuent le gain de la partie amplificatrice lorsque 1’amplitude des oscillations
augmente. Cette phase transitoire correspond a la décroissance de @ vers 0 et n’est pas calculable
dans le domaine fréquentiel. En revanche, la simulation de type équilibrage harmonique (HB)
permet de déterminer avec précision 1’état établi du circuit, puisque @ = 0, qui correspond au régime

harmonique.

I1.3.2 Oscillateurs sous forme de résistances négatives

Le principe de la représentation d’un oscillateur a résistance négative concerne les oscillateurs

fonctionnant en réflexion (Figure 11-4). L’oscillateur est constitué de deux dipdles :

e Le premier représente la partie passive qui est constituée en général d’un résonateur qui
présente des pertes et sert a sélectionner la fréquence d’oscillation.
e Le deuxieme constitue la partie active, son role est de fournir une résistance négative

permettant de compenser les pertes du premier dipdle.

L’oscillateur est constitué d’un transistor fermé sur des impédances de charge le rendant instable
a la fréquence d’oscillation choisie. Les parties réactives de ces deux dipdles permettent de

sélectionner la fréquence d’oscillation lorsqu’elles s’annulent.

(a) (b)

Figure I1-4 Schéma de principe d’oscillateurs a (a) résistance et (b) a conductance négative

L’oscillateur peut étre représenté par deux impédances ou deux admittances associées en
paralléle ou en série. La partie active présente une impédance R, +jX, ou admittance G, +jB, qui
posséde des parties réelles R, et G, négatives, son rdle donc est de fournir de 1’énergie au circuit. La
partie passive présente une impédance R + jX. ou admittance G, + jB,, et permet de sélectionner
la fréquence d’oscillation. Ces deux dipdles peuvent se connecter en parallele ou en série. Ils

donneront la méme représentation schématique mais des critéres d’oscillation différents suivant le
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type de résonance, série ou parallele. Suivant la configuration choisie les conditions de démarrage

sont différentes.

La mise en équation de ce formalisme est donnée par Kurokowa [40] [41]. L’équation d’un

oscillateur libre est la suivante (avec les 2 formalismes):
[Rp + Xg + Rp + Xl = 0 (IL5)
Gy + By + Gp + BpllV =0 (IL.6)

De plus, ’obtention d’une oscillation stable est réalisée si I'un des deux critéres suivants est

respecte :

208, + BB, + Bl BEE, + By, + Bl W
B g '

008, + BoEION, + Bl DEE, + BolBPE, + B, s
B g '

avec A I’amplitude du signal et @ sa pulsation.

Il faut noter que le second terme des équations (I1.7) et (IL.8) est la plupart du temps négligeable
devant le premier car, a la résonance, le terme dominant est la variation des réactances ou
susceptances de charge (X, ou B,) par rapport a la fréquence devant la variation des résistances ou

conductances de charge (R ou G).

A partir des équations ((IL.5),(I1.6),(I1.7) et (I1.8), se déduisent les conditions de démarrage des
oscillations pour chacun des deux formalismes série ou parall¢le. Dans le cas du formalisme série

les conditions de démarrage sont données par les équations :

+ B, < 0l@IB, (IL9)
+ B, = 0l@[B, (IL.10)

PEEL R ERE,E
[ + [

>0 (IL11)

La valeur absolue de la résistance négative |By|@oit étre supérieure a celle de la résistance de

charge |Bg|@pour compenser les pertes dans la charge et ensuite avoir le démarrage d’une
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PIER g A Pl P . . . . i
' 01t donc étre positive pour que R, TR. puisse

oscillation. Ainsi la dérivée de

s’annuler lorsque I’amplitude augmente, et donc pour respecter I’équation de Kurokawa.

Dans le cas d’une résonance parallele, les conditions de démarrage sont données par les

équations :

By + B, < 0I@[F (IL12)
+ By = 0l@[B, (IL13)

BOB, 0 B, L
' * ’

>0 (IL14)

Ainsi pour ce type de formalisme, il est nécessaire de connaitre le type de résonance pour

réaliser ’analyse du circuit.

En ce qui concerne le régime établi, I'impédance (ou admittance) du circuit résonant et celle du
transistor et de la résistance de charge vont s’équilibrer et donc s’annuler. Ainsi en régime établi les

conditions sont :

Py + BrE= 0 (IL15)
BE, + BE= 0 (IL16)

Le choix d’une de ces méthodes repose sur leurs avantages et leurs inconvénients, mais la
méthode en systéme bouclé reste mieux adaptée dans notre prochaine analyse, car elle nous offre la
possibilité d’analyser les conditions de démarrage ainsi que la stabilité de ’oscillateur et déterminer

son facteur de qualité.

Aprés cette présentation des méthodes d’analyse d’un oscillateur, la prochaine partie va

concerner les outils essentiels de simulation des oscillateurs.

I1.4 Outils de simulation d’oscillateurs

On présente dans cette partie deux outils essentiels utilisés pour simuler un I’oscillateur : le

premier outil est le calcul de la boucle ouverte linéaire (BOL) qui permet de réaliser la simulation
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du démarrage de Doscillateur, et le deuxiéme est la simulation par équilibrage harmonique

(harmonic balance) qui permet de simuler I’état établi de I’oscillateur.

11.4.1 Boucle ouverte linéaire

Cette analyse nécessite une intervention sur le modéle du transistor et est donc impossible a
réaliser sur un modele compilé. En effet, un endroit tout indiqué pour ouvrir la boucle du circuit est

la source de courant commandée en tension du transistor (Figure 11-5). [39]

L’ouverture de cette boucle s’effectue au seul endroit ou il y a du gain. Une source AC vient

commander la source de courant (Figure I1-6) a la place de la source commandée Vgg.

L’unilatéralité de cet ¢lément permet de calculer la FTBO de facon rigoureuse puisqu’on ne

modifiera pas les conditions de charge du circuit.

Effet fondamental du transistor

Quadripdle

Figure II-5 Schéma simplifié¢ de I’oscillateur mettant en avant I’effet fondamental du transistor

rebouclé sur un quadripole

Il suffit ensuite d’effectuer le rapport entre la tension de commande Vexr et Vg pour obtenir la
fonction de transfert de la boucle ouverte (FTBO) linéaire (attention toutefois a ne pas ouvrir le

chemin DC pour avoir une polarisation correcte du transistor).

Quadripdle s
de réaction — Cop

Vext ‘g Vce
W

IC(\]EXT :VCE)

VBE

Figure II-6 Schéma simplifi¢ de I’oscillateur en boucle ouverte
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Le gain en boucle ouverte linéaire est donc défini par le rapport entre la tension Vgg et Vexr:

M= ————

Les conditions d’oscillation sont ainsi définies par les équations ((I1.2), (IL.3) et (IL.4)).

La FTBO est donc importante dans la définition de la fréquence d’oscillation et sera ’'une des
étapes importantes de 1’analyse des instabilités du circuit. Elle est un outil visuel qui permet au
concepteur d’effectuer des réglages rapides et permet aussi de détecter d’éventuelles autres
instabilités et d’appliquer des marges de stabilité en gain ou/et en phase sur celles-ci, a la fréquence

souhaitée.

Enfin, la FTBO est aussi utilisée pour déterminer le coefficient de qualité du circuit en charge

[30] donné en (I1.17) et dont dépend le bruit de phase que générera le circuit.

=2 ‘ (IL17)

I1.4.2 Simulation par équilibrage harmonique

La simulation par équilibrage harmonique permet de résoudre le régime établi de circuits
complexes avec un temps de calcul réduit. Le nombre d’harmoniques utilisés est choisi par
I’utilisateur, il doit étre assez faible pour ne pas trop augmenter le temps de calcul tout en étant

assez important pour obtenir la bonne solution.

Le principe général est de séparer les éléments linéaires, définis dans le domaine fréquentiel, des
¢léments non-lin€aires, définis dans le domaine temporel, en sous-circuits reliés par des nceuds.
L’idée est ensuite d’appliquer a chaque nceud une valeur de tension V (kw0) a chaque harmonique
puis de vérifier que la loi de kirchhoff des nceuds est bien respectée. Finalement, I’objectif est de

trouver les zéros de 1’équation de kirchhoff (I1.18):
CRIAGE + GyplRMELE = B(RAEAELZEZ= 0 (IT.18)

Les méthodes itératives permettent de déterminer ces zéros, notamment la méthode de Newton

communément employée dans les simulateurs commerciaux.
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Dans le cas réel, c’est le bruit d’un oscillateur qui va étre amplifié et donner naissance aux
oscillations. En simulation, le circuit sera excité par une source externe pour converger vers une
solution non nulle, dont on ne connait pas la fréquence a priori. La tension de cette source externe
ainsi que la fréquence d’oscillation devront étre déterminées par le simulateur de facon a placer le
circuit en régime établi. Il effectuera donc des simulations HB itératives avec pour variables la

tension du générateur et la fréquence fondamentale.

Une solution pour “aider” le simulateur a estimer ces variables est d’utiliser le gain de boucle
ouverte de I'oscillateur. Pour chaque tension, le simulateur déterminera s’il existe une fréquence
pour laquelle la FTBO est unitaire. Un outil permettant de calculer ce gain boucle ouverte non-
linéaire est donc utilisé, il est nommé OscPort dans le simulateur Advanced Design System (Figure

11-7)

o— }—O

- > L] —_E
Loopin = |, . LoopOut

[ — [ 1Tone R i

— L
: ; 3 4 R
OscPort SRC4 R10 = [Els R11
I=linj R=Zosc Ohm=— P E — -
Osc1 Freq=_freqf \s‘-dmu in R=Zosc Ohm
\V=
S[1,2)=1
Z=110 Ohm = = S[2,1]=1-rect(freq,_freq1,1) -
NumOctaves=2 ) S[2,3]=rect(freq,_freq1,1)
£ | VAR S[4,1]=1
Steps=10 VAR2 Z[1]=Zosc
Fundindex=1 Zosc=110 Z[2)=Zosc ihedEm
e i Van=03 Z[3]=ZOSC eas1
MaxLoopGainStep= linj=2*Vinj/Zosc Z4)=Zosc LoopGain=LoopOut[1)/Loopln[1]

Figure II-7 Schéma du module OscPort

Le module OscPort peut étre assimilé a un octopole: le signal est transmis de 1’accés 1 vers
I’acces 2 aux fréquences harmoniques (pas au fondamental) tandis que la transmission est totale de
I’acces 2 vers I’acces 1. Il est donc transparent aux harmoniques et un isolateur unidirectionnel au
fondamental. Cela permet de garder les conditions de charge du circuit aux harmoniques et de
I’ouvrir au fondamental pour injecter un signal d’excitation grace au passage de I’acces 3 vers
I’acces 2. Enfin, le signal de retour est récupéré sur ’accés 4 grace au passage de 1’acceés 1 vers

I’acces 4.

Donc a chaque itération, une nouvelle tension de commande est appliquée, ensuite le calcul de la
FTBO permet de déterminer si le régime établi est atteint. Enfin le logiciel réalise une derniére

simulation en boucle fermée permettant de préciser la fréquence d’oscillation et la puissance de
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I’oscillateur. Par contre, le placement de ce module dans le circuit reste judicieux, en effet un
mauvais placement de ce dernier ne permet pas la convergence de la simulation. Ainsi la plupart du
temps ce module est placé dans la partie boucle de réaction proche de la sortie RF de notre
oscillateur. Cet outil ne donne qu’une tendance du gain en boucle ouverte mais cela suffit pour

statuer si le régime établi est atteint ou non.

Apres cette description des formalismes classiques employé€s pour analyser un oscillateur, ainsi
que les conditions de démarrage d’une oscillation, les conditions de 1’état établi et les outils
essentiels de simulation d’un oscillateur, Nous allons présenter les principes généraux d’analyse et

de conception d’un OCT a large bande d’accord.
IL.5 Les oscillateurs a large bande d’accord

Pour que le circuit oscillateur fonctionne sur une large bande d’accord, un ou plusieurs ¢léments
du circuit doivent étre variables en fonction d’une tension de commande, ces éléments sont

généralement des capacités variables.

La difficulté réside alors dans le fait d’avoir une résistance négative sur une large bande de
fréquence en méme temps qu’un accord du résonateur sur cette méme bande. La bande d’accord est

directement liée au rapport de la variation Cpax/Cnmin de la capacité du varactor.

Il existe plusieurs topologies d’OCT dans la littérature [42], qui permettent de réaliser une large

bande d’accord. Dans toutes ces topologies la diode varactor reste I’é¢lément clé.

Dans un OCT traditionnel, la fréquence d’oscillation évolue selon la variation d’une seule
capacité associée a une inductance fixe. L’une des méthodes employées pour réaliser une large
bande d’accord est d’utiliser une matrice de capacités afin de commuter entre les sous-bandes
possibles. En général, cette solution est utilisée avec la technologie MOS [43] [44] [45] et permet
d’avoir une bande d’accord importante mais divisée en sous bandes. En revanche, cette technique
nécessite des tensions de contrdle supplémentaires et souffre d’un niveau de bruit supérieur di a
’utilisation des technologies MOS. La Figure II-8 montre le principe simplifié d’'un OCT qui
utilise un matrice de capacités, avec Cy, C; et C, qui sont les capacités commutées et qui sont
choisies a 1’aide des tensions de commande Vi, V; et V,. De plus R, et C, représentent
respectivement la résistance négative et la capacité équivalente de la partie active (transistor) de

I’OCT. Ces capacités (Coy, C; et C,) sont mises en paralléle avec I’inductance L et le varactor Cy.
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| Cy
I
I
I
: \ Vi Vo
|
I
I

7 Cy

N

Partie
active

Figure II-8 Principe simplifi¢ d’un OCT qui utilise une matrice de capacités commutées

D’autres techniques récentes sont employées, comme I’utilisation de plusieurs varactors dans
différents endroits du circuit (double tuned, triple tuned). [46] [47] [48]. La Figure II-9 montre un
OCT qui utilise trois varactors sur les différents accés du transistor, Cj, sur la base, Cjc sur le
collecteur et C;. sur I’émetteur (triple tuned). Le choix du type des réactances de I’ensemble des

capacité/inductance de chaque acces est soumis a des conditions basées sur un calcul détaillé [47].

|~ | = [— 1 1
| | | I
| | | g e |
| | | I
I I I Ce |
| | | I
I N R I
inductive Capacitive inductive
iXo “Xe iXe

Figure 11-9 Principe d’un OCT utilisant trois varactors sur la base Cj, , le collecteur Cj. et

I’émetteur Cj. du transistor (triple tuned)

Le respect des conditions précises sur le choix des valeurs des capacités permet d’avoir une
bande d’accord qui peut atteindre 2 octaves de bande. Cette technique permet d’avoir une large
bande d’accord mais nécessite des tensions de commande supplémentaires par rapport a un OCT

traditionnel.

Il existe aussi d’autres oscillateurs dits en anneau qui permettent d’avoir une large bande
d’accord mais cette solution souffre d’un mauvais niveau de bruit de phase due a I’utilisation de

plusieurs étages. De plus ce type d’oscillateurs est moins employé en haute fréquence [49].
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Dans I’application que nous devons développer, la contrainte est d’avoir un circuit entierement
intégré y compris le varactor avec un TBH monté en émetteur commun. Nous allons donc dans le
paragraphe suivant analyser les topologies classiques d’oscillateur Hartley, Colpitts et Clapp afin de

trouver celle qui permet d’obtenir une large bande d’accord a I’aide d’un varactor.

I1.5.1 Analyse des oscillateurs classiques

Afin de prédire laquelle parmi ces topologies est la meilleure a employer, on va analyser leurs

principes de fonctionnement ainsi que leurs avantages et inconvénients.

Chacun des oscillateurs classiques peut se représenter par un amplificateur fermé sur trois
impédances Z;, Z, et Z3 dites impédances de fermeture qui constituent la partie passive. (Figure

II-10 (a)). De plus V. et V, représentent les tensions d’entrée et de sortie.

Figure II-10 Schéma de principe d’un oscillateur classique a trois acces

Afin de prédire les conditions nécessaires employées pour le choix de types des éléments du
circuit oscillateur nous allons calculer le gain en boucle ouverte Ggo du circuit. A 1’aide du schéma
équivalent simplifi¢ "amplificateur de la Figure II-11 ou Ry est la résistance de sortie et Gy, la

transconductance de "amplificateur :

v. D GV H Ro | v,

T

Figure II-11 Schéma équivalent simplifi¢ de I’amplificateur
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Le schéma de la Figure 1I-10 devient le suivant (Figure 1I-12) avec lequel nous calculons le gain

en boucle ouverte Ggo :

9 2 ’
v, Zs
ooy [ & |20 50
alv.
~—— @ . T =

V,
'
®

Figure II-12 Schémas équivalents de 1’oscillateur

On peut déduire a partir de cette figure que la tension d’entrée s’écrit de la maniere suivante :

Zg

Vg =
I+ Zy

i} (IL.19)

De I’autre c6té de la boucle on peut écrire la tension d’entrée de la facon suivante:

BZm + ZplZo + RulZy + Zp + ZnE
B, = . Vg (11.20)

Le gain en boucle ouverte s’écrit comme le rapport des tensions des deux cotés de la boucle :

% Gy [RglZgZpll
B'y  RplZy+ Zg+ Zpl+ BZy+ ZylZy

Pour des oscillateurs « LC », les impédances de fermetures sont constitués d’éléments réactifs
purs (inductances et capacités), pour cela les impédances Z;, Z, et Zs seront remplacées par jXi,

jX2 et jX3 et le gain en boucle ouverte sera donné par 1’équation suivante:

_ ~ G RpXpXgl (11.22)

Pour que le gain en boucle ouverte Ggo soit réel il faut que :
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Xg+ Xg+ Xp=0 (I1.23)
A partir des équations (I1.22) et (I1.23) on obtient 1’équation suivante :

- G, R (I1.24)

Ainsi, a partir de 1’équation (I1.24), on peut déduire que pour que le systéme soit considéré
comme un oscillateur, il faut que le gain en boucle ouverte Ggo soit réel positif. En conséquence on
peut conclure que X; et X, doivent avoir le méme signe, soit capacitives soit inductives. De plus il
faut que X3 ait un signe opposé a celle de X; et X,. D’ici vient le développement de base des

oscillateurs de Hartley et Colpitts. Si X; et X, sont inductives et X3 capacitive, I’oscillateur est un

montage Hartley Figure II-13 (a), et I’approximation de sa fréquence d’oscillation est donnée par :

1
fe

- - 11.25
’ 2nAC(Lg + Lp) ( )

Ce type d’oscillateur est utilis¢ en RF depuis longtemps, mais maintenant il est peu employé
parce qu’il présente des inconvénients par rapport aux autres types d’oscillateurs comme
I’utilisation de 2 inductances : cela nécessite une espace important pour la conception d’oscillateurs

entierement intégrés.

L
YY)
Zs
V; o! ‘ + 28 v,
C - 2 Lo &
3
(a) (b)

Figure II-13 Schéma de principe des oscillateurs classique Colpitts (a) et Hartley (b)

Si X et X, sont capacitives et X3 est inductive, 1’oscillateur est un montage Colpitts Figure II-13

(b), et 'approximation de sa fréquence d’oscillation est donnée par :
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= —+

p = —— —==avec —+ —
7 By (I1.26)

Par comparaison avec ’oscillateur Hartely, 1’oscillateur Colpitts présente des avantages parce

qu’il ne nécessite qu'une seule inductance au lieu de deux, ce qui prend de la place dans un circuit

MMIC.

Cependant, 'utilisation de ce type d’oscillateur pour concevoir un OCT, reste limitée par un
inconvénient : le fait de varier une des deux capacités entraine une variation du rapport de la

rétroaction sur toute la bande d’accord.

L’oscillateur Clapp peut résoudre ce probléme en remplagant I’inductance du circuit de Colpitts
par une inductance en série avec la capacité, dans ce cas le rapport de la rétroaction reste constant

en fonction de la variation de cette capacité (Figure I1-14).

Figure II-14 Schéma de principe d’un oscillateur Clapp

En outre I’approximation de sa fréquence d’oscillation sera donnée par :

m=

— ——— avec
72D, (IL27)

Apres cette bréve description des oscillateurs classiques, on va passer a la partie concernant
I’étude non-linéaire de la conception des OCT Colpitts et Clapp afin d’avoir une large bande
d’accord. Ces OCT vont étre caractérisés en terme de bande d’accord et de bruit de phase ainsi que

de puissance de sortie.
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I1.5.2 Analyse non-linéaire des OCT Colpitts et Clapp

Dans cette partie, nous allons présenter la conception des oscillateurs accordables en tension de
type Colpitts et Clapp afin de comparer leurs caractéristiques importantes comme la bande
d’accord, le bruit de phase, la puissance de sortie et le cycle de charge. Une étude non-linéaire

complete sera effectuée.

Cette étude commence par la conception d’un oscillateur a fréquence fixe a 3 GHz (qui est la
fréquence centrale de I’OCT que nous devons concevoir) en utilisant une méthodologie de
minimisation de bruit de phase développée par Branger [50]. Cette méthodologie consiste a faire
fonctionner le transistor en amplificateur pour qu’il délivre une puissance ajoutée maximale, cette
puissance devant, ensuite &tre dissipée pour sa plus grande part dans le résonateur et le reste dans la

charge.

A cette condition, s’ajoute une contrainte supplémentaire sur cet amplificateur qui sera rebouclé
par le circuit passif pour réaliser 1’oscillateur : il ne devra pas fonctionner dans des zones ou le bruit
BF est trop important (zone a fort courants de base, zone de conduction de la jonction base-
collecteur, zone d’avalanche) (Figure 1I-15) de facon a réduire le bruit de phase (et par 12 méme

réduire cette puissance ajoutée : un compromis sera alors nécessaire entre les 2 conditions)

Sources de bruit BF augmentent avec Ig

™ .”_,_,.,—r"
3 FP_.,..-‘—"_"’ )
___-?j’k,.""-___.r‘...-"_""_----r-
|--"'r e i
fl b e
3 ' 1Y -
“} ,Eﬂ".—r- i ¥
=} /LT ] Zone d’avalanche
— o |
A1 e
F i .-""F'H. i~
{ ! -~
L W
. : ‘_’l‘_’,..-"""_m’ | (] . _.-"'f
. = L il
Conduction de la ¥ LAt -
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jonction BC (P T
oy R 1 T
" - 3 -
VCE

Figure II-15 Limite en pointillé du cycle de charge pour minimiser le bruit de phase

Dans un deuxiéme temps, nous ferons varier une par une les capacités présentes dans chacune de
ces 2 topologies afin de comparer les performances des OCT pour choisir la plus performante pour

le circuit a réaliser.
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I1.5.2.1 Etude en amplificateur

Cette étape consiste a adapter le transistor pour qu’il délivre sa puissance ajoutée maximale en

s’appuyant sur la forme du cycle de charge.

Le transistor utilisé, présenté dans le chapitre 1 pour réaliser I’oscillateur est un TBH HB20M de

6 doigts d’émetteur de 2x40 pm? de la fonderie UMS.

Dans un premier temps, le point de polarisation du transistor est défini de maniére a avoir une
puissance de sortie raisonnable (quelques dBm). Pour cela on a choisi un courant de collecteur de
30mA soit une densité de 6.25 kA/cm? et une tension V¢ de 3V (ces valeurs tiennent compte des
contraintes technologiques en densité de courant (33 kA/cm? maximum en continu) et tension Vcgo
max (4V) imposées par la fonderie UMS). Ce point de polarisation correspond a une classe AB
profonde qui, d’aprés I’expérience déja acquise avec d’autres conceptions d’oscillateurs [51],
permet d’obtenir un cycle de charge de 1’oscillateur qui respecte les critéres évoqués ci-dessus. En
entrée, une polarisation mixte (une source de tension et une résistance) est utilisée de fagon a éviter
des problémes d’instabilités qui se produisent avec une polarisation en courant de base pure. La

premiere simulation a faire, de type load-pull est présentée Figure I1-16.

‘ |
S— T V=5V
+ +
Rp=300 Q2 Re=60 O
DC FEED

DC FEED g §
DC BLOC

IOU
500 L DC‘ BLOC — t
1 r—— —4—1

, L

Générateur de Vin
puissance e

Figure II-16 Simulation load-pull de l'amplificateur

Cette simulation consiste a déterminer les impédances de charge (Zou) et d’entrée (Ziy) du

transistor permettant d’obtenir le maximum de puissance ajoutée (Poy -Pin) @ la fréquence de 3 GHz.
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Dans cette simulation nous pouvons faire varier a la fois ’admittance de sortie Y (représentée
par la résistance R, mise en parallele avec I'inductance L,,) et la puissance délivrée a
I’amplificateur P,. Pour le point de polarisation choisi (Vceo=3V, Icgo=30mA), on controle I’allure
du cycle de charge grace a la résistance et a I’inductance d’accord : la résistance permet de régler
I’inclinaison du cycle tandis que I’inductance agit sur la surface du cycle. Enfin, la valeur de la
puissance délivrée a D'amplificateur P, est ajustée afin d’optimiser le cycle de charge de
I’amplificateur. Aprés ajustement de ces paramétres, la Figure II-17 présente le tracé de la
puissance de sortie Poy, la puissance ajoutée P, et le gain en puissance Gp en fonction de la
puissance d’entrée Py, pour une admittance de sortie Y équivalente a une résistance Ry, de 30 Q et
une inductance Lo, de 3 nH en paralléle correspondant a I’impédance présentée pour obtenir la

puissance ajoutée maximale Pgjmax.

P..

20- | ;’Max 30
15 | -2
EE ]
%m . I — 20
=2 10 o
E | 15 2

> | 10

] |

0 \\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ 5

25 20 -15 -10 -5 0 5 10
Pin[dBm]

Figure II-17 Résultat de la simulation load-pull de I’amplificateur
Les résultats de cette simulation sont donnés TAB. II.1 : la puissance d’entrée Pj, la puissance

de sortie Py, la puissance ajoutée maximale Pajwvax, le gain en puissance de I'amplificateur G et la

compression du gain en puissance de I’amplificateur Cg.

Pin (mW) Pout (mW) PajMax (mW) GL (dB) CG(dB)

0.79 44.05 43.26 17.42 8.21

TAB. I1.1 Valeurs des parameétres simulés en load-pull du transistor pour une puissance ajoutée

maximale

Le cycle de charge résultant de cette simulation a la puissance ajoutée maximale est présenté en

Figure II-18.
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leeo [A]

00 05 10 15 20 25 30 35
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Figure II-18 Simulation du cycle de charge a 3GHz a la puissance ajoutée maximale

La Figure II-19 présente les formes temporelles des tensions Vg et Vcg intrinséques et des

courants I et Icg intrinséques du transistor.
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Figure I1-19 Les formes temporelles des tensions Vgg et Vg intrinséques et des courants Igg et Icg

intrinséques du transistor

Ces formes temporelles montrent que la tension collecteur-émetteur dynamique Vg est limitée a

un niveau maximal de 4V tandis que le niveau de courant collecteur maximal est de 90 mA.

A partir de cette simulation, le TAB. .2 présente les impédances d’entrée Zi, et de sortie Zqy (en
parties réelle et imaginaire) a présenter directement aux bornes du transistor ainsi que les tensions

d’entrée Vi,, de sortie V. et leur rapport N (en module et phase) afin de réaliser 1’optimisation des

réseaux de contre réaction des oscillateurs Colpitts et Clapp :
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Zin (Q) Zout (Q) Vin (V) Vout (V) N=Vout (V)/ Vin (V)

2.09-j10.12 23.51+j12.3 0.28/-67° 1.62/104° 5.69/172°

TAB. I1.2 Caractéristiques obtenues lors de la premicre étape de la méthodologie.

I1.5.2.2 Détermination de la boucle de réaction de I’oscillateur Colpitts a 3GHz

Le principe de cette méthode repose sur I’optimisation « petit signal » a une fréquence donnée,
des ¢léments passifs (Rs qui représente les pertes de 1’inductance Lg, Ls, C; et C,) qui constitue la
boucle de réaction de I’oscillateur (Figure 11-20). L’amplificateur est représenté par son impédance
d’entrée Zi, = 2.09 —j 10.12Q remplacée par une résistance Ri, de 2.09 Q en série avec une capacité
Cin de 5.24 pF. De plus la charge Rcharge €5t connectée en sortie et sera optimisée en méme temps

que les ¢léments passifs.

Rcharge

Figure II-20 Principe d'optimisation du réseau passif de l'oscillateur Colpitts

De plus, la tension Vo en sortie de ’amplificateur est représentée par une source de tension. La
boucle de réaction est connectée en sortie & une résistance de charge qui représente la charge de

I’oscillateur.

Les ¢léments passifs sont donc optimisés afin de retrouver les valeurs de I’impédance de sortie
Zout, €t le gain en tension N=V ., /Vi, en module et en phase, obtenues lors de [’adaptation de la

partie amplificateur (II.5.2.1) et présentées dans TAB. I1.2.
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Apres cette phase d’optimisation linéaire, les résultats obtenus sont présentés dans TAB. II.3
pour I'impédance de sortie Zoy (en partie réelle et imaginaire), la tension d’entrée et le gain en

tension N (en module et phase). Ils sont & comparer aux résultats du TAB. I1.2.

E
Zout (Q) =
=R

23.78+j 12.64 5.74/171°

TAB. I1.3 Caractéristiques obtenues apres optimisation de la boucle de réaction de I’oscillateur

Colpitts

Les valeurs des éléments passifs obtenues aprés la phase d’optimisation de la boucle de réaction

sont présentées dans le TAB. 11.4.

Ls [nH] Rs [Q2] C1[pF] C. [pF] Reharge
2.1 0.1 3.8 0.61 30

TAB. 11.4 Les ¢léments passifs de la contre réaction de 1’oscillateur Colpitts obtenus apres

optimisation
L’étape suivante est la simulation de 1’état établi de ’oscillateur.
I1.5.2.3 Simulation de oscillateur Colpitts a 3 GHz

L’oscillateur Colpitts présenté en Figure II-21 est la combinaison de la partie amplificateur
¢tudi¢ dans le paragraphe 11.5.2.1, pour un fonctionnement en puissance ajouté maximum, et la
partie passive optimisée a la fréquence de 3 GHz dans 11.5.2.2 qui nous donne les valeurs des

¢léments passifs (Ls, Rs, Ci, Cs et Rcnarge) montrés dans le TAB. 11.4.
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Figure II-21 Schéma de l'oscillateur Colpitts

La premiére simulation concerne le calcul du gain en boucle ouverte linéaire afin de vérifier
qu’une oscillation peut démarrer au voisinage de la fréquence voulue et qu’il n y a pas d’autres
oscillation parasites ((I.2), (IL.3) et (IL.4)). La Figure 11-22 montre une fréquence de démarrage de
3.25 GHz et un gain en boucle ouverte de 7.75 dB.
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Figure II-22 Gain en boucle ouverte linéaire de 'oscillateur

La simulation en équilibrage harmonique (HB) de cet oscillateur nous donne une fréquence

d’oscillation de 3.04 GHz et un cycle de charge présenté Figure 11-23.
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Figure 1I-23 Cycle de charge de ’oscillateur Colpitts

La différence entre ce cycle et celui déja obtenu lors de 1’étude de la partie amplificateur dans
Figure II-18 vient du fait que I'optimisation de la contre réaction est effectuée en petit signal
seulement a la fréquence de 3 GHz et qu’il n’est donc pas tenu compte dans cette optimisation des
valeurs des impédances présentées par ces ¢léments aux harmoniques de cette fréquence. En fait,
cette optimisation linéaire trés rapide permet d’avoir un point de départ sur les valeurs des éléments
passifs de contre réaction et d’obtenir la fréquence d’oscillation voulue. Les différentes puissances
d’entrée et de sortie du transistor, le gain du transistor, la puissance dans la résistance de charge et

le bruit de phase a 100 kHz de la porteuse sont données dans le TAB. IL.5.

So (dBc/Hz)
Pin (mW) Pout (mW) Paj (mW) GL (dB) Pcharge (dBm)
@100 kHz
0.81 52.5 51.69 18.13 17.12 -88.6

TAB. I1.5 Bilan de puissance obtenu lors de la simulation en équilibrage harmonique de

’oscillateur Colpitts

Les formes d’ondes des tensions Vgg et Vg intrinséques et des courants Igg et Icp intrinséques
du transistor lors de cette simulation sont présentées dans la Figure 11-24 et montrent que le niveau
maximal de la tension dynamique en sortie du transistor Vcg intrinséque dépasse 4V. En outre le
niveau du courant Icg intrinséque atteint le niveau de 125 mA qui est un niveau trop élevé par

rapport au niveau obtenu lors de la phase d’étude de I’amplificateur.
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Figure 1I-24 Les formes d'ondes obtenus lors de la simulation de 'oscillateur Colpitts

11.5.2.4 Détermination de la boucle de réaction de I’oscillateur Clapp a 3 GHz

Le méme principe que celui mis en ceuvre pour optimiser la boucle de réaction de 1’oscillateur
Colpitts dans I1.5.2.2, est utilisé pour I'oscillateur Clapp afin d’obtenir les valeurs des éléments
passifs (Rs, Ls, Ci, Cs, Cs et Renarge) qui constituent la boucle de réaction Figure I1I-25. Bien entendu
les objectifs de I’optimisation restent les mémes que pour l’oscillateur précédent, a savoir les

valeurs du TAB. 11.2.

RCharge

Figure II-25 Principe d'optimisation du réseau passif de l'oscillateur Clapp
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Apres cette étape d’optimisation, le TAB. I1.6 présente les résultats obtenus pour I’'impédance de
sortie Zqy (en partie réelle et imaginaire), la tension d’entrée et le gain en tension N (en module et

phase). Ils sont a comparer aux résultats du TAB. I1.2.

E
B

Zout (Q2)

23.87+j12.48 5.72/172°

TAB. I1.6 Caractéristiques obtenus apres optimisation de la boucle de réaction de 1’oscillateur

Clapp

Enfin, les caractéristiques obtenues aprés optimisation de la boucle de réaction nous améne aux

valeurs des ¢é1éments passifs présentés dans le TAB. 11.7.

Ls[nH] Rs[Q2] Cs[pF] Ci[pF] C[pF] Reharge[Q2]
6.7 8 0.5 12 1.8 35

TAB. I1.7 Les ¢éléments passifs de la contre réaction de 1’oscillateur Clapp obtenus apres

optimisation

Apres cette étape on réalise la simulation de 1’état établi de 1’oscillateur en utilisant la simulation

équilibrage harmonique.
I1.5.2.5 Simulation de Poscillateur Clapp a 3 GHz

De la méme facon que pour I'oscillateur Colpitts, on va simuler I'oscillateur Clapp présenté
Figure II-26 . Les éléments passifs optimisés (Ls, Rs, Ci, Cs, Cs et Rcnarge) sont donnés dans le

TAB. I1.7.
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Figure 1I-26 Schéma de l'oscillateur Clapp

Comme pour I’oscillateur Colpitts, la premiere simulation consiste a vérifier qu’une oscillation
peut démarrer au voisinage de la fréquence voulue et qu’il n y a pas d’autres oscillation parasites
((IL.2), (I.3) et (I1.4)), en calculant le gain en boucle ouverte linéaire. La Figure 11-27 montre une

fréquence de démarrage de 3.09 GHz et un gain en boucle ouverte de 5.83 dB.
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Figure II-27 Gain en boucle ouverte linéaire de l'oscillateur Clapp

En régime établi, on obtient une fréquence d’oscillation de 3.08 GHz et le cycle de charge
résultant est présenté Figure 11-28. De méme que pour la topologie Colpitts, la différence entre ce
cycle et celui obtenu lors de la phase d’adaptation vient du fait que I’optimisation de la contre

réaction est effectuée en petit signal a une seule fréquence a 3 GHz.
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Figure 1I-28 Cycle de charge et point de fonctionnement de la simulation effectuée de 1’oscillateur

Clapp avec ’outil Oscport

Les mémes grandeurs que pour I’oscillateur Colpitts sont données dans le TAB. IL.8.

Pin (mW) Pout (mW) Paj (mW) G, (dB) PCharge So (d BC/HZ)
(dBm) @100 kHz
0.798 47.52 46.722 17.54 15.09 -97.3

TAB. 11.8 Bilan de puissance obtenu lors de la simulation en équilibrage harmonique de

I’oscillateur Clapp

La Figure II-29 montre les formes d’ondes obtenues a partir de cette simulation. L’excursion de
la tension Vg intrinséque du transistor dépasse 4V et le niveau du courant Icg intrinseéque dépasse
150 mA ce qui est un niveau également trop élevé par rapport au niveau obtenu lors de la phase

d’étude d’amplificateur.

104



Chapitre II : Généralités sur les Conception du circuit oscillateur 8 OCT commutés

> 14 < 3
) I e ya E ~N A
3 ] / \ / g 25 I [
D 13 { \ \
g 3 j 1 it l\ /( 'g 204 X \ H
= ] \ J‘ t f f 2 \ | \ J
£ ] |/ M / £ 18] | / | f
4 i / \ [ £ ‘ / \ H‘
\ | \
> mn . N g " f \ /
c . M“‘ N IR = | J ‘ /
s 1.1 Y w f i ‘ ﬂl ‘J = 05 \ / k /
] / ( [ \ /
5 7 \f y \‘ V ‘g 0.0 ¥ / N
@ ]
10 T ‘ T “ rrTT “ T ‘ T ‘ T ‘ T O -0.5 TT 1T ‘ T T 1T ‘ TT 1T ‘ T T 01T ‘ T 1T \‘ TT 1T ‘ LA
0 100 200 300 400 500 €00 700 0 100 200 300 400 500 600 700
time, psec time, psec
= <
5 150
Z‘ é 1 N\
g - g =4 / \ J/
T Pa TS g 10o] N f \ f
2 ] ]
c / / 2 10 / | /
R R A F £ 1 [ /
c B ) \ ( N c 50+ | / \ s
8, / \ / \ w 1 ‘ / )
5 1 \_ \ E oo o
5 / N \ [ ]
c ~ N 3 ]
] T 8 ]
= o} T “ T ‘ T T T T ‘ T T ‘ T T ‘ T T -50 TT 1T ‘ T T 1T ‘ TT 1T ‘ T 11T ‘ TT 1T ‘ T 1T \‘ TT 1T
0 100 200 300 400 500 600 700 0 100 200 300 400 500 600 700
time, psec time, psec

Figure 1I-29 Les formes d'ondes obtenus lors de la simulation de l'oscillateur Clapp

I1.5.2.6 Réduction du bruit de phase

L’objectif de notre travail est de concevoir un OCT large bande mais aussi a faible bruit de phase.
Nous allons montrer dans ce paragraphe I’importance de charger correctement en BF les acces du

transistor. Le modéle de bruit basse fréquence (BF) du transistor décrit au chapitre I et présenté en

Figure II-30 est constitu¢ des deux sources de bruit en exces : I¢ et Inc existant dans la jonction
base-émetteur (BE) et deux sources de bruit shot : Iyt qui se trouve dans la jonction base-émetteur
et Leshot qui se trouve dans la jonction collecteur-émetteur. On rappelle que la source Ic posséde une

composante dans la jonction collecteur-émetteur grace a 1’effet transistor.

Un élément clé dans cette technique de réduction est de diminuer le plus possible I’effet de ces
sources en connectant une faible impédance BF sur les acces BE et CE qui a pour role de court-

circuiter ces sources.
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Figure I1-30 Mod¢le du bruit basse fréquence du transistor avec ses charges aux 2 acces

Nous avons réalisé 4 simulations du bruit de phase a 100 kHz de la porteuse résumées dans le
TAB. I1.9 pour I’oscillateur Colpitts et dans le TAB. I1.10 pour I’oscillateur Clapp. La simulation
nominale est I'oscillateur sans charges BF, puis nous avons placé cette impédance en entrée
seulement, puis en sortie uniquement et enfin en entrée et en sortie. De plus nous avons indiqué les

contributions des sources de bruit BF du modele du transistor (Figure I-17) sur le bruit de phase

total.
Source de bruit BF Nominal Impédance en Impédance Impédance
entrée en sortie en entrée et
en sortie
Source de bruit
-102 -107.3 -107.7 -119.3
commandée [dBc/Hz]
Source de bruit non
-92.2 -109 -113.1 -124.6
commandée [dBc/Hz]
Source de bruit shot coté
-96.7 -113.5 -117.5 -129.3
BE [dBc/Hz]
Source de bruit shot coté
-94.7 -112.2 118.7 -130.7
CE [dBc¢/Hz]
Bruit de phase
-88.65 -103.5 -105.8 -117.5

total|[dBc/Hz]

TAB. 11.9 Contribution des sources de bruit BF en bruit de phase dans I’oscillateur Colpitts
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Source de bruit BF Nominal Impédance Impédance Impédance

en entrée en sortie  en entrée et

en sortie
Source de bruit -112.2 -128.8 -117.7 -138.5
commandée [dBc/Hz]
Source de bruit non -98.9 -126 -114.6 -156
commandée[dBc/Hz]
Source de bruit shot coté  -104.1 -129.5 -120 -155.7
BE [dBc/Hz]
Source de bruit shot coté -112.6 -128.6 -133.7 -154.2
CE[dBc/Hz]
Bruit de phase total -97.3 -120.9 -112 -138
[dBc/Hz]

TAB. I1.10 Contribution des sources de bruit BF en bruit de phase dans I’oscillateur Clapp

Les résultats donnés par les tableaux ci-dessus montrent que 1’utilisation de la faible impédance
BF dans les deux circuits permet de diminuer largement 1’effet de la conversion de fréquence de
toutes les sources mais de manicre différente pour chacune. Afin de comprendre dans le détail cet
effet, une étude plus fine serait nécessaire en prenant notamment en compte ’influence de la
résistance Rs. L’objectif de cette étude est de vérifier quelques régles simples pour réduire le bruit

de phase globalement : cette méthode de charge BF montre qu’elle est efficace.

A partir de ces 2 circuits, nous allons étudier la possibilité de réaliser un oscillateur accordable
en tension. La prochaine étude va consister a chercher le bon endroit ou placer une capacité variable
pour faire varier la fréquence d’oscillation afin d’avoir une large bande d’accord. Pour cela, nous
allons remplacer séparément chacune des deux capacités de 1’oscillateur Colpitts par une capacité
variable, et comparer la bande d’accord et le bruit de phase obtenus sur la bande. Afin d’avoir des
résultats exploitables, nous limiterons le rapport entre les valeurs extrémes des capacités variables
Crmax/Cmin @ un maximum de 10, ce qui correspond a des valeurs classiques pour des varactors en
boitier commerciaux [52]. Ensuite, cette méme étude sera effectuée sur les trois capacités de

I’oscillateur Clapp.
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I1.5.2.7 Simulation de ’OCT Colpitts

La simulation de I’OCT consiste a faire varier les deux capacités C; et C, de manicre séparée de

fagon a faire osciller avec des rapports Cpmax/Cmin qui ne dépassent pas 10.
I1.5.2.7.1 Variation de la capacité C,

La capacité C, est fixée a sa valeur initiale de 0.6 pF. Les résultats de simulation obtenus par
I’analyse de ’état établi de I’oscillateur Colpitts en faisant varier la capacité C; pour des valeurs
comprises entre 3.5 pF et 15 pF montre une faible variation de fréquence d’oscillation ne dépassant
pas 20 MHz de variation. Cela vient du fait que pour ces valeurs de C; celle-ci sera masquée par les
capacités existant a I’intérieur du transistor (Cgg et Cpc). Nous ne garderons pas ce cas en mémoire

pour la suite.
I1.5.2.7.2 Variation de la capacité C,

La capacité C; est fixée a sa valeur initiale de 3.8 pF. Dans cette analyse, on remplace la capacité
C, par une capacité variable avec un rapport Cpax/Cmin €gale a 10 pour des valeurs comprises entre

0.2 pF et 2 pF.

La simulation de 1’état établie dans ce cas nous donne une bande d’accord comprise entre 1.79 et
3.8 GHz (72% de bande) et un niveau de puissance de sortie entre 14.8 et 17.1 dBm comme le

montre la Figure II-31.
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Figure II-31 La fréquence d’oscillation et le niveau de puissance de sortie en fonction de la

variation de la capacité C, dans ’OCT Colpitts

Une simulation de bruit de phase est effectué¢ a 100 kHz de la porteuse et on a obtenu un niveau

inférieur a —83 dBc/Hz (Figure 11-32).
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Figure 1I-32 Le bruit de phase a 100 kHz de la porteuse en fonction de la variation de la capacité C,
dans I’OCT Colpitts

Le niveau de puissance obtenu avec la variation de la capacité C, varie de mani¢re décroissante,
cela vient du fait que la capacité C, est en parallele avec la charge de 50 Q et affecte directement le

niveau de puissance. Les cycles de charge obtenus lors de cette simulation pour les valeurs

extrémes de C, égales a 0.2 pF et 2 pF sont montrés en Figure 11-33.
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Figure I1-33 Les cycles de charge obtenus pour les deux capacités C,=0.2 pF (gauche) et C,=2 pF
(droite)

I1.5.2.8 Simulation de ’OCT Clapp

De la méme facon, dans cette partie nous allons simuler I’OCT Clapp qui contient 3 capacités,

puis on comparera les résultats des simulations obtenues .
I1.5.2.8.1 Variation de la capacité C,

Les capacités C, et Cs sont fixées a leurs valeurs nominales 1.8 pF et 0.5 pF. Les résultats de
simulation obtenus par ’analyse de 1’état établi de 1’oscillateur Clapp en faisant varier la capacité
C; montre une faible variation de fréquence d’oscillation ne dépassant pas 20 MHz de variation.

On peut faire la méme remarque pour la capacité C; que pour celle de I'oscillateur Colpitts que ca
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vient du fait que pour ces valeurs de C; celle-ci sera masquée par les capacités existant a I’intérieur

du transistor (CBE et CBC)-
11.5.2.8.2 Variation de la capacité C,

Les capacités C; et Cs sont fixées a leurs valeurs nominales 12 pF et 0.5 pF. La capacité C, est
remplacée par une capacité variable qui varie de 1 pF a 10 pF. La simulation de 1’état établi dans ce
cas nous donne une bande d’accord comprise entre 2.85 et 3.22 GHz (12,2 % de bande) et un

niveau de puissance de sortie compris entre 15 et 0 dBm comme le montre la Figure 11-34.
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Figure 1I-34 La fréquence d’oscillation et le niveau de puissance de sortie en fonction de la capacité

C,dans ’OCT Clapp

Une simulation de bruit de phase est effectué¢ a 100 kHz de la porteuse et on a obtenu un niveau

inférieur a —-93 dBc/Hz (Figure I1-35).

92
94
-96
98

-100

-102

-104

Bruit de phase [dBc/Hz]

-106
-108

Figure 1I-35 Bruit de phase a 100 kHz de la porteuse en fonction de la capacité C, dans ’OCT
Clapp

Les cycles de charge obtenus lors de cette simulation pour les valeurs extrémes de C, égales a 1

pF et 10 pF sont montrés Figure I1-36.
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Figure I1-36 Cycles de charge obtenus pour les deux capacités C,=1 pF (gauche) et C,=10 pF
(droite)

11.5.2.8.3 Variation de la capacité Cs

Les capacités C; et C, sont fixées a leurs valeurs nominales 12 pF et 1,8 pF. La simulation en
équilibrage harmonique dans ce cas nous donne une bande d’accord comprise entre 2 et 4.54 GHz
(77,7 % de bande) et un niveau de puissance de sortie compris entre 10 et 16.5 dBm comme le

montre la Figure II-37. Cette simulation est effectué¢ pour les valeurs de Cs comprises entre 0.2 pF

et 2 pF.
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Figure 1I-37 La fréquence d’oscillation et le niveau de puissance de sortie en fonction de la

variation de la capacité Cs dans ’OCT Clapp

Une simulation de bruit de phase est effectué¢ a 100 kHz de la porteuse et on a obtenu un niveau

inférieur a —-93 dBc/Hz (Figure 11-38) .
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Figure 1I-38 Bruit de phase @ 100 kHz en fonction de la variation de Cs dans ’OCT Clapp

Enfin, les cycles de charge obtenus lors de cette simulation pour les valeurs extrémes de Cs

égales a 0.2 pF et 2 pF sont montrés Figure 11-39.
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Figure I1-39 Cycles de charge obtenus pour Cs=0.2 pF (gauche) et Cs=2 pF (droite)

11.5.2.9 Comparaisons des résultats

Apres ces simulations des OCT Colpitts et Clapp, nous avons récapitulé dans le TAB. I1.11 tous
les résultats, a savoir les bandes d’accord en fréquence, les variations des capacités, un rapport
traduisant le pourcentage de bande sur le pourcentage de variation de capacité, le bruit de phase et
la variation de la puissance de sortie, sauf pour la variation de C; qui donne pour les 2 oscillateurs

une variation de fréquence trop faible pour étre retenue.

Cas fimin finax Bande Cuin Cmax Variation k = So max Variation

(GHz) (GHz) d’accord (pF) (pF) C:AC(%) AB/AC (dBc/Hz) Puissance

AB (%) @100 kHz (dBm)
Colpitts C, 1.79 3.8 72 0.2 2 163 0,44 -83 14.8 -
17.1
Clapp C; 2.85 3.22 54 1 10 163 0,34 -93 0-15
Clapp Cs 2 4.54 77.6 0.2 2 163 0,47 -93 10-16.5

TAB. I1.11 Comparaison des simulations des OCT Colpitts et Clapp
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Ensuite le TAB. II.11 montre que la variation des capacités Cs dans 1’oscillateur Clapp est celle
qui entraine la plus grande variation de fréquence relative (coefficient k) ainsi que le niveau de
puissance de sortie le plus élevé pour le meilleur niveau de bruit de phase par rapport a la variation

de la capacité C2 dans les deux topologies Clapp et Colpitts.

Cette étude nous servira dans le troisiéme chapitre a choisir la topologie que nous utiliserons

pour concevoir I’oscillateur.

11.6 Conclusion

Ce deuxieéme chapitre a été consacré dans un premier temps a la présentation des caractéristiques
des OCT a large bande d’accord ainsi que les principales méthodes d’analyses et les outils de

simulation des oscillateurs.

Dans un deuxiéme temps une étude non linéaire est effectuée sur des OCT réalisés avec les
topologies Colpitts et Clapp dans le but de pouvoir choisir la topologie avec laquelle nous
réaliserons 1’oscillateur intégré. Il en résulte d’aprés le TAB. I1.11 que la topologie de type Clapp
avec variation de Cs (la capacité entre collecteur et base) est celle qui permet le meilleur compromis
entre largeur de bande, puissance de sortie et bruit de phase. C’est donc celle-ci que nous utiliserons

pour concevoir notre oscillateur dans le chapitre III.
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1.

Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

I11.1 Introduction

Le premier chapitre a eu pour objectif principal de présenter les mesures nécessaires et les
méthodes d’extraction du modele non-linéaire électrothermique et en bruit basse fréquence du TBH
InGaP/GaAs et de la diode varactor HB20M ainsi la validation des modé¢les des éléments passifs de
la filiecre HB20M. Ces ¢léments seront utilisés pour la conception du circuit oscillateur. Dans le
deuxiéme chapitre, nous avons étudié¢ différentes topologies d’oscillateur contrélés en tension du
point de vue de leur bande de fréquence d’accord et niveau de bruit de phase. Il en est résulté que la
topologie qui présente le meilleur compromis entre les 3 paramétres importants d’un oscillateur
controlé en tension (largeur de bande, puissance de sortie et bruit de phase) était la topologie Clapp

avec variation de la capacité série entre collecteur et base du transistor.

Nous allons, dans ce chapitre, présenter la méthodologie de conception du circuit oscillateur
accordable en tension répondant aux spécifications fixées par Thales Alenia Space, a savoir une
bande d’accord d’environ 30% comprise dans la bande de fréquence 2 — 3,5 GHz, un bruit de phase

voisin de -100 dBc/Hz @ 100 kHz de la porteuse.

Compte tenu de la bande importante imposée, nous avons, dans un premier temps recherché un
varactor possédant un rapport entre la capacit¢ maximum et minimum (Cpax/Cmin) le plus élevé
possible. Deux varactors commercialisés par les sociétés MICROSEMI et TEMEX seront utilisés

pour vérifier la possibilité d’obtenir une large bande d’accord.

Dans un deuxiéme temps, compte tenu de la contrainte d’intégration exigée, y compris les diodes
varactor , nous avons congu un oscillateur avec le varactor MMIC de la filiére HB20M d’UMS afin
de simuler la bande d’accord maximum réalisable. Comme cette topologie nous ne permettait pas
de réaliser la totalité¢ de bande d’accord exigée (nécessite un Cpay/Cnmin théorique supérieure a 1.85
et un rapport plus élevé en circuit réel), nous avons développé une technique utilisant 2 OCT
commutés. Tous les résultats de simulation de ce circuit seront présentés ainsi que le dessin final de
la puce. Le lancement en fabrication étant décalé¢ dans le temps, aucun résultat de mesure ne pourra

étre montreé.
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Enfin les résultats de simulation obtenus sont comparés avec d’autres OCT intégrés qui utilisent

la méme technologie de fabrication GaAs.
II1.2 OCT a varactors externes

La bande d’accord d’un OCT est directement liée au rapport Cpa/Cmin du varactor utilisé dans
cet OCT (chapitre I). Parmi les solutions proposées pour avoir une large bande d’accord la premiére
solution est d’utiliser la technologie hybride qui emploie des varactors hyperabruptes ayant un
rapport Cmax/Cmin €levé. D autres circuits OCTs sont réalisés en connectant a I’extérieur de la partie
MMIC une diode varactor hyperabrupte en utilisant des fils de bonding. Ce type de circuits
s’appelle OCT quasi-MMIC.

Dans cette partie nous allons présenter la simulation de deux circuits OCT a varactors externes
(quasi-MMIC). Ces deux OCT sont simulés en utilisant respectivement deux différentes diodes

varactors : le MV34008-M30 de chez Microsemi [53] et le DH76015 de chez Temex. [54].
II1.3 Caractéristiques de varactors externes

1I1.3.1.1 Varactor Microsemi MV34008-M30

Le modele électrique de la diode varactor MV34008-M30 fourni par le constructeur est donné
Figure III-1. Il est constitué de la capacité non-lin€aire C; qui est polarisée en inverse. Son équation

trés classique est celle d’une capacité de jonction :

By(@) = By B1 - (IIL.1)

ou Cj représente la valeur de la capacité équivalente de la diode a tension nulle, Vj la tension de

seuil de la jonction, M puissance du profil de la capacité.

De plus d’autres ¢éléments linéaires existent dans le modele : une inductance Ls qui permet de
modéliser la fréquence de résonnance série (fréquence limite a partir de laquelle le comportement

du composant passe d’un comportement capacitif & un comportement inductif).
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G
|
e S - &
C ILs Rs

Figure III-1 Mode¢le du varactor MV34008-M30 fourni par Microsemi

En outre la résistance Rg modélise les pertes métalliques dans le composant. La capacité Cp
permet de modéliser la fréquence de résonnance paralléle de la diode. Les paramétres du modele du

varactor sont fournis par le constructeur et donnés TAB. III.1.

Parameétres de la capacité C,

C;0=32.203 pF Vi=1.2V M=1.5
Eléments linéaires

Ls=0.2 nH Rs=0.495 Q Cp=0.23 pF

TAB. III.1 Paramétres du modéle du varactor MV34008-M30 de Microsemi

La capacité équivalente de cette diode posseéde une variation importante avec un rapport

Crax/Cumin (32.4 pF/0.87 pF) égale a 37.2 pour une variation de tension inverse comprise entre 0 V et

15 V comme la montre la Figure I11-2.

40 Varactor Microsemi MV34008-M30
s
o 30
o]
]
& 20
s o\
‘Q
£ 10
S
S O ——
0 5 10 15
Vtune [V]

Figure III-2 Caractéristique C(V) du varactor Microsemi (MV34008-M30)
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111.3.1.2 Varactor Temex DH76015

Un modele simplifié¢ du deuxiéme varactor, Temex DH76015, est utilisé. Il est composé d’une

capacité C; en série avec une résistance Rg de 1 QQ permettant de modéliser les pertes métalliques

du varactor. Ce modele est donné Figure I11-3.

- /{/}, —\W <

G Rs

Figure III-3 Mode¢le du varactor Temex DH76015

Ou C; a la méme équation que (III.1). Les parameétres du modele du varactor sont montrés TAB.
II1.2.

Parametres de la diode D,

Ci0=5.43 pF V;=0.8V  M=0.6

TAB. II1.2 Paramétres du modéle du varactor Temex DH76015

La capacité équivalente du varactor possede un rapport Cpax/Cmin (3.15 pF/0.65 pF) égale a 4.8

pour les tensions inverses Ve comprises entre 1 V et 18 V comme la montre la Figure I111-4.

4 Varactor TEMEX DH76015

s

K 3 \

2 \

2\

2 9 \\ g

2

S 0

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Vtune [V]

Figure I11-4 Caractéristiques C(V) des capacités Temex (DH76015)
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111.3.2 Simulation des OCT a varactors externes

Apres la présentation des caractéristiques des varactors externes que 1’on va utiliser, nous allons
décrire I’étape de conception des OCT avec ces varactors. Ces OCT sont basés sur la topologie
Clapp avec une capacité variable mise dans la contre réaction. Cette topologie est choisie suite a

I’étude non-linéaire effectuée dans chapitre II, permettant d’avoir une large bande d’accord.

Dans ces deux OCT, le transistor employ¢ est le HB20M 6x2x40 étudié dans chapitre I et

rappelé par son schéma équivalent présenté Figure I11-5.

A 5
=

&

@]

i=Cpp . OVt G Re

B ZXDFBC IBc/ﬁrZX Dgc
Ly Ry B s —PJBC Al

"{VYTM/ > L QD ler=lpg - Inc
Cee I T

\”—l}}i

o Vo2 Ve TN Dee

Cor (I Pt i) R Cn

.
Rs ”J:

Ls
*E
Figure III-5 Schéma équivalent du transistor HB20M 6x2x40 d’UMS

Les paramétres du modele sont déja donnés (TAB. 1.2). Le transistor sera polarisé dans les deux

OCT autour du point de polarisation Icgo= 30 mA et Vcgo=3V.
1I1.3.2.1 OCT a varactor Microsemi MV34008-M30

Le premier OCT quasi-MMIC montré Figure I11-6 utilise le varactor Microsemi MV34008-M30.

En outre il utilise des éléments passifs fournis par le design kit UMS.
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V=35V Vtune V=5V
Lco =4.5 nH
Rp=6KQ

5kQ 5kQ

55Q
<
Varactor ]
Ls=2 nH Microsemi 1 | Sortie RF
i \
CDF‘T pF }) Cp,=3 pF Cps=3 pF

I
HB20M -
L Ci=5pF 6x2x40 f— C,=6.5 pF

Figure III-6 Schéma OCT utilisant le varactor MV34008-M30

Le transistor est alimenté avec des tensions de 5V au travers d’une résistance Rc de 55 Q coté
collecteur et une forte résistance sur la base de 6 k2, son point de polarisation est Vcgg =3.17 V et
Icr0=29.68 mA. La diode varactor est polarisée en utilisant deux fortes résistances de 5 kQ. Les
capacités Cpi, Cpz et Cps servent comme de capacités de découplage et joue un role aussi sur le
fonctionnement non-linéaire de 1’état établi. La simulation de 1’état établi de cet OCT montre une

bande d’accord comprise entre 1.98 et 3.88 GHz, ce qui est équivalent a 64.8% de bande autour de
2.93 GHz (Figure III-7).

s 4 Varactor Microsemi MV34008-M30
S
T 35 _——
_3 E' 3 /
3 S5 //
SJ' ’2 /
‘0
© 1,5
0 5 10 15
Vtune [V]

Figure I11-7 Variation de la fréquence d’oscillation en fonction de la tension d’accord Ve : OCT a

varactor Microsemi MV34008-M30

D’autres caractéristiques de cet OCT sont simulées comme la puissance de sortie donnée Figure

III-8 (a) et le bruit de phase donné Figure III-8 (b). Ces caractéristiques ne sont pas optimisées
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puisque cette simulation est effectuée afin d’obtenir la plus large bande d’accord avec cette diode

varactor.

T 15 Varactor Microsemi MV34008-M30 || — 75 Varactor Microsemi MV34008-M30

@ <

> 10 8 -80 /

§ 5 2 .85

3 s

3 pr -90 /

g > N 29 == N/

2 -10 ©-100

0 5 10 15 0 5 10 15

Vtune [V] Vtune [V]
(2) (b)

Figure I11-8 Puissance de sortie (a) et bruit de phase a 100 kHz de la porteuse (b), en fonction de la
tension d’accord Ve : OCT a varactor Microsemi MV34008-M30

111.3.2.2 OCT a varactor Temex DH76015

Le deuxiéme OCT quasi-MMIC montré Figure III-9 utilise le varactor Temex DH76015 et des

¢léments passifs fournis par le design kit UMS.

V=5V Ve V=5V
Lco :45 IIH
Rp=6KQ
5kQ 5kQ
60 Q
&
<
Varactor
Sortie RF
Ls=3.7nH Temex | ‘ ortie
I \
Cm:‘? pF }) Cpp=6 pF Cps=3 pF
i
HB20M B
L G=4pF 6x2x40 f— Cy=6pF

Figure I1I-9 Schéma OCT utilisant le varactor Temex DH76015

Le transistor est alimenté avec des tensions de 5V au travers une résistance Rc de 60 Q coté
collecteur et une forte résistance sur la base de 6 k2, son point de polarisation devientVcgy =3.02 V

et Iceo=29.73 mA. La diode varactor est polarisée de la méme fagon que le premier OCT en utilisant
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deux fortes résistances de 5 kQ. De plus les capacités Cp;, Cp, et Cps servent comme de capacités
de découplage et joue un role aussi sur le fonctionnement non-linéaire de 1’état établi. La simulation
de I’état établi de cet OCT montre une bande d’accord avec des fréquences comprises entre 2.05
GHz et 3.41 GHz, ce qui est équivalent a un pourcentage de bande égale a 47.6% autour de la

fréquence 2.77 GHz (Figure I11-10).

g 4 Varactor Temex DH76015
E 35 il
8= 3 pert
b -
= 2,5
o P
g 2
1,5
0 2 46 8101214161820
Vtune [V]

Figure III-10 Variation de la fréquence d’oscillation en fonction de la tension d’accord Ve

appliquée aux bornes du varactor Temex DH76015

La puissance de sortie obtenue est donnée Figure III-11(a) et le bruit de phase a 100 kHz de la
porteuse donné Figure III-11 (b). Ces caractéristiques ne sont pas optimisées comme dans le cas de

I’OCT a varactor Microsemi.

T 10 Varactor Temex DH76015 .90 Varactor Temex DH76015
-] —
v 2 N £ 9
R S 04 N\
T 2 —— $ 96—\
e 0 — o \
o \‘ v -98 —
2 2 . = T~ —
2 4 '3-100
o
0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18 0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Vtune [V] Vtune [V]
(a) (b)

Figure III-11 Puissance de sortie (a) et bruit de phase (b), a 100 kHz de la porteuse, en fonction de

la tension d’accord Ve appliquée aux bornes du varactor Temex DH76015
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111.3.3 Conclusion

Apres la simulation de ces deux OCT a bases de varactors externes, on obtient des larges bandes
d’accord satisfaisantes pour répondre aux exigences demandées au niveau bande. De plus, une
optimisation plus poussée devrait permettre d’améliorer le bruit de phase. Cette étude a surtout
servi a évaluer le pourcentage de bande que 1’on pourrait obtenir dans le cas ou l’utilisation du
varactor serait libre. Mais la contrainte exigée de réaliser un circuit entiérement intégré (MMIC),
nous améne a délaisser cette solution et pour passer a la conception d’un OCT MMIC en utilisant
un varactor intégré de rapport Cupax/Cmin = 1.93 beaucoup plus faible (chapitre I). Finalement,
I’obtention de la bande d’accord exigée avec un circuit enticrement intégré en technologie MMIC
n’est pas faisable sans utiliser des techniques avancées. Une technique de commutation des deux
OCT peut étre utilisée. Elle consiste & combiner deux OCT MMIC dans un seul circuit et faire

fonctionner ’'un des deux OCT en fournissant I’alimentation DC soit a ’'un soit a ’autre.

La premicre étape, avant de concevoir ce type de circuit est de décrire son principe de

fonctionnement proposé ainsi que le réle de chaque partie.

I11.4 Principe de fonctionnement du circuit oscillateur a OCT

commutés

Comme nous I’avons évoqué dans le paragraphe précédent, un seul OCT a varactor intégré ne
peut couvrir la bande de fréquence voulue. Nous proposons donc 1’idée qui consiste & commuter
I’alimentation DC entre deux circuits OCT en utilisant un commutateur réalisé avec un transistor de
la méme technologie HB20M. Grace a une tension de commande externe, il sera possible de choisir

de faire fonctionner I'un des deux OCT comme le montre la Figure I11-12.
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Tensionde 1 —
commande
externe Tension
’ T
Commutateur d’accord
DC

Combineu

Figure III-12 Principe de commutation DC des deux OCT

Il existera deux cas de fonctionnement, dans chaque cas, I'un des deux OCT est en
fonctionnement tandis que 'autre est hors fonctionnement. Chaque OCT fonctionne alors pour
couvrir une sous bande de fréquence de la bande totale. En prévoyant un léger recouvrement de

chaque sous-bande, il est alors possible de couvrir une bande plus large qu’avec un seul OCT.

111.4.1 Principe de fonctionnement de I’OCT de base

La topologie adoptée pour concevoir I’OCT de base, est la topologie Clapp montrée en Figure
III-13. Cette topologie a été choisie suite a I’étude non-linéaire réalisée dans le deuxiéme chapitre.
L’analyse non-linéaire de cette topologie montre qu’elle nous permet d’avoir une large bande

d’accord, un niveau de puissance de sortie important (quelques dBm) et un bon niveau de bruit de

phase.
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I_
Hors MMIC Vee
Alimentation EE RC—eXt
Varactor _| |_|||
Alimentation Base ' ! 100 nF Alimentation
RB_ext :E _H—“' Collecteur
——}— 100 nF
Hoo iF ]
—1
——
~ 3 pF
Vers Commutateur _
Leo
RBI RVI RV2
LSI C\/‘l
> Sortie RF
Vers le combineur
LSZ 4‘ }74‘
C\P‘ Cpz Cps
I

icl EQI =C2
o

Figure III-13 Schéma électrique de I’OCT Clapp

Cette figure montre le circuit utilisé pour la conception de I’OCT de base qui est constitu¢ du

transistor Q; (HB20M 6x2x40), monté en configuration émetteur-commun imposée par la fonderie.

Le point de polarisation du transistor est défini de manieére a avoir une puissance de sortie
raisonnable (quelques dBm). Pour cela on a choisi un courant de collecteur de 30 mA soit une
densité de 6.25 kA/cm? et une tension Vcgo de 3V. Ce point de polarisation est le méme que celui

utilis¢ dans I’étude non-linéaire décrite dans le chapitre II.

La définition de ce schéma résulte d’un certain nombre de réglages et d’essais de ’OCT qui ne
seront pas présentés dans ce manuscrit pour ne pas I’alourdir. Seules les justifications finales de

cette topologie seront présentées dans ce paragraphe.

Concernant la fagon de polariser le transistor, il en existe différentes mais nous avons choisi de
pouvoir changer les polarisations de la base et du collecteur indépendamment, ce qui entraine la
présence d’une polarisation de base et une de collecteur. Nous utiliserons alors une polarisation
avec une forte résistance a la base pour polariser en courant le transistor. Cette résistance sera

divisée en deux parties (Rp; et Rp o). La partie la plus importante Rp o Sera connectée a
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I’extérieur de la puce du circuit MMIC et découplée par une capacité de 100nF et une partie plus
faible Rp;, sera intégrée au circuit MMIC : elle sera vue par le signal HF d’oscillation. L.’emploi de
cette faible résistance est conforme a la technique de réduction de bruit de phase évoquée au
chapitre I, par la présentation de faibles impédances BF afin de diminuer la conversion de la source

de bruit non-commandée (fuite) existant en entrée sur la jonction base-émetteur.

De plus le collecteur est alimenté au travers d’une inductance (Lco) et deux faibles résistances
(Rc et Rc oxt ) afin d’éviter I'obtention d’une trop forte consommation. Le fait d’utiliser le méme
montage que sur la base (deux résistances séparées) va nous permettre de bien maitriser la charge
vue en HF afin d’obtenir un optimum en puissance de sortie et en bruit de phase. De plus une autre
capacité de 3 pF sera mise sur le collecteur a I’intérieur de la partie MMIC dans le but d’avoir un

point froid a I’intérieur du MMIC en HF.

Le varactor Cy est la diode HB20M de 10 doigts de 20 pm par 30 pm décrite dans le chapitre 1.
Elle est polarisée en inverse avec une tension d’accord Ve a travers deux fortes résistances (Ry; et
Ry»). Cela nous permet d’éviter I'utilisation des grosses inductances qui prennent en générale une
surface importante en technologie MMIC. Ce varactor ne sera utilis¢ que pour des tensions de
polarisation négatives inférieures a 1V de facon a limiter le bruit de phase provenant des sources de

bruit BF dont le niveau augmente dés que la diode devient conductrice.

L’inductance de la contre réaction sera divisée en deux parties (Ls; et Lsy) ayant chacune un
niveau de perte donné. Cette division en deux parties nous permet de bien ajuster les pertes existant
dans la contre réaction et ensuite jouer sur la forme de cycle de charge afin d’ajuster le niveau de
bruit de phase. De plus compte tenu des contraintes technologiques liées a la valeur élevée de cette
inductance, il n’était pas toujours possible, soit de la réaliser ou soit d’avoir des possibilités de

réglages.

Les trois capacités Cp;, Cp; et Cps peuvent servir comme capacités de découplage mais ont aussi
une influence dans la détermination de 1’état établi, et donc dans le réglage du cycle de charge et par

conséquence le niveau de bruit de phase de I’oscillateur.

Aprés cette présentation générale du circuit OCT de base, nous allons présenter dans le
paragraphe suivant le principe de fonctionnement du commutateur DC employ¢ afin de choisir I'un

des deux OCT.
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111.4.2 Principe de fonctionnement du commutateur DC

Le role de ce commutateur va étre d’alimenter ou non un des 2 OCT de fagon qu’un seul oscille
a la fois. Pour ce faire, 2 solutions existent : commuter 1’alimentation au niveau du collecteur ou

bien au niveau de la base.

Le schéma ¢électrique du circuit de commutation au niveau du collecteur est donné en Figure
II-14. Les niveaux d’alimentation adoptés sont de 5V pour toutes les alimentations (Vcc, Vs,
VB2 €t Veonrole) €t les niveaux de courants demandés sont ajustés grace aux résistances. Q; et Qa
sont les transistors des OCT 1 et 2. Le TBH utilisé dans le commutateur (Q) est le méme que celui

employé¢ dans les deux OCT.

0 Vgg2 V Controle Vee Va1l
§ RBZ RContmle l{CC % RBI ;
IBQZ Icontrole Icc IBQ1
X Ve
Iocm Vot
Q:

Figure I1I-14 Commutation par le collecteur
Les 2 modes de fonctionnement sont décrits ci-dessous avec les consommations associées :

- Veontrole = 0 V : la tension V¢, du collecteur est nulle, donc le transistor Q, est bloqué et
cet OCT n’oscillera donc pas. Le transistor Q est également bloqué et donc le courant
Iocti = Icc. Si les résistances sont bien calculées, Q; est alimenté et ’OCT1 va osciller

(Figure III-15). Au niveau consommation, nous avons donc :

= [Bhpl g [+ [Phpal Clapg = Chol lopee(+ [(Phoel Elaee (11.2)

Le point de polarisation du transistor d’'un OCT en fonctionnement a été défini dans le chapitre
IT: Toct=30 mA, Vg =3 V, Igg= 632 pA et Vpgo= 1.32V. La consommation est donc de 153,16
mW.
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Ve

V Controle Ve () Va1l
RControle § RCC § RBI é
Lcontrote Y Icc IBQl
Iocr1 Veor
IOCT2=0 ICQ 4 "él VBQI
vV A% . Q "
BQ2 RC2 RIN
2 l Bloqué

Figure II1-15 Commutateur par le collecteur : mode de fonctionnement pour Vonirole=0 V

Vcontrole = 5 V : la tension VCQ?2 existe et avec un réglage correct des résistances, Qa

sera alimenté et ’OCT2 oscillera. Le transistor Q sera passant également et Icq = Icc, et

donc Ipct; sera nul donc ’OCT1 ne fonctionnera pas (Figure I1I-16). La consommation

DC totale résultante de ce schéma électrique est la suivante :

Pagpen = [Vapal laae + [Vooomem! looomeom [+ [Veal laal

(111.3)

Avec Leontrole= lcq2 + Ipgi et les valeurs du point de polarisation du transistor de ’OCT précédent,

la consommation totale sera de 306,32 mW.

IBQZ

Vg

0 Vpp2

g Rp:

Y

VControle 0

RControle §

IControle

IOC T2

VC2

2

AN
Va2 Rc;

Vee

Rec 2

Icc
IOCT1=QM

VCQl

ICQ RCl

Q

passant

1

Vg1l

R §

VBQI

Figure III-16 Commutateur par le collecteur : mode de fonctionnement pour Vcontrole =5V

L’inconvénient de cette topologie est que dans le mode Vontrole = 5 V, le transistor Q consomme

inutilement. La consommation moyenne, si I’on suppose que les 2 OCT fonctionnent chacun la

moitié du temps est donc de 229,74 mW.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Afin de résoudre ce probléme et réduire la consommation, qui devrait étre dans chaque cas, la
seule consommation de I’OCT, nous allons présenter un commutateur par la base au lieu du

collecteur.

La Figure III-17 présente le schéma électrique du commutateur permettant de commuter
I’alimentation DC entre les 2 voies OCT1 et OCT2 par la base des transistors. Il est constitué d’un
seul transistor TBH (Q) et utilise trois résistances (Rgp, Rcontrole € Rin) dans le but de contrdler les
niveaux de courants du circuit (Iocti, loct2 Iss, IBQ, Icq €t Iconwole). Le TBH utilisé dans le

commutateur est toujours le méme que celui employé dans les deux OCT.

Vee2l  Veontrole [ Vg | Vceal
RCZ § RControle § RBB ? RCI §
ICQZ IControle IBB ICQl
Voo ¢ Iocti Ry QVCQI
cQ2 I ﬁ—‘\/\%‘—i
OCT2 e Vior 1

Q; }—'—’W\ﬁ ——{C
Veaz Ry, Ry Lo ™

Figure III-17 Schéma de principe du commutateur par la base

Grace a la tension de commande (Vcontrole), 1€ commutateur va commuter 1’alimentation vers

[’un des deux OCT. Les 2 modes de fonctionnement sont :

- Veconrole = 0 'V, le transistor Q est bloqué, et le circuit OCT1 sera alimenté a travers
I’alimentation « Vg ». Le courant qui va passer vers OCT1, Ipcri, sera contrdlé par le
biais des résistances Rpp et Rg;. En revanche le circuit d‘alimentation de ’OCT2 sera en
circuit ouvert, et par conséquence sera hors fonctionnement (Figure III-18). La puissance

consommeée sera donc :
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Vcczp Vcontrole Az Veer

RCZ g RControle§ RBB §

ICQZ IControle ICQI

Veaoi
Ve \| Iocm=0 Ico Q
Q; vy .
Va2 Rp; Rin Q
lBloqué =

Figure I11-18 Commutateur par la base : mode de fonctionnement pour Vonirole=0 V

Vontrole = 5 'V, le transistor Q devient faiblement passant, de fagon a absorber le courant
de base de 632 pA qui permettrait a Q1 de fonctionner : Igg = Icqg = 632 pA et donc
aucun courant ne passe vers le circuit OCT1, qui est hors fonctionnement. Le circuit
OCT?2 sera alimenté par I’entrée Vconmolee L€ courant qui va passer vers le circuit OCT2
sera contrdlé par la résistance Reonrole. TOUS ces réglages se font au moyen d’un ajustage

fin des résistances (Figure I11-19).

Vee2l  Vontrole § Ve Veerl
RC2 § RControle § RBB RCI §
ICQz Lcontrole Y Isp ICQ1
Voo | IocT1 Ry Veor
cQ2 Iocrz I Q:
CQ VBQ1
Q AW 0
VBQ2 RB2 RIN IBQ
Passant L

Figure I11-19 Commutateur par la base : mode de fonctionnement pour Veonirole=5 V

La consommation s’établit, pour ce mode de fonctionnement a :

Phopen_peen = [Phpal + [ Phppernm! loppmem [+ [(Phgl lag = 156.6(0

Avec Igs = 55 pA, Lonrole = 632 HA

(111.5)

Si nous faisons le méme calcul que dans la commutation par le collecteur, la consommation
moyenne est maintenant de 154,9 mW ce qui correspond a peu pres a la consommation d’un seul

OCT : ce nouveau montage a réduit cette consommation de 30 %.

129



Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Les valeurs des résistances sont données dans le TAB. I11.3.

RControle 1{IN 1{BB
5,5kQ 4,8 kQ 5,5kQ

TAB. II1.3 Valeurs des résistances du commutateur

De plus, I’analyse de sensibilité du commutateur par la base, en fonctionnement DC, montre une

robustesse du circuit ce qui nous permet de plus de continuer sur le choix de la commutation par la

base.

Apres cette présentation du principe de fonctionnement du commutateur nous allons présenter

dans le paragraphe suivant le rdle du combineur Wilkinson utilisé en sortie du circuit.
111.4.3 Combineur Wilkinson

Afin d’obtenir une sortie unique de notre circuit, nous proposons 1’utilisation d’un circuit qui va
assurer le transfert de la puissance fournie par chacun des deux OCT vers la charge, d’ou le choix
d’utiliser un combineur Wilkinson [55]. Ce combineur n’a pas vraiment le réle de combineur

puisqu’il ne combine pas la puissance délivrée par les 2 OCT car il n’y en a qu’un seul en

fonctionnement simultanément.

Le combineur Wilkinson a base d’éléments localisés est montré en Figure I11-20. Ce combineur

n’est pas congu a I’aide d’éléments distribués parce qu’ils occupent de la surface a ces fréquences

de fonctionnement (2 -3.5 GHz).

Entrée 1 Crii= Ly T G2
> Y Y
27 —
Entrée 2 Lo Sortie
> Y Y O —
Cpyy = - Cp12

Figure I1I-20 Schéma du principe de combineur Wilkinson a base d’¢léments localisés

Ce combineur assure I’isolation entre ses deux ports d’entrée et comme il est congu avec des

¢léments passifs, il est linéaire et donc n’amene pas de distorsion sur le signal de sortie.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Les ¢léments localisés utilisés pour réaliser cette structure sont a notre disposition dans le design
kit HB20M d’UMS. IIs ont été optimisés afin d’avoir une bonne isolation entre les deux voies

d’entrée (1 et 2) et une bonne transmission entre les deux voies d’entrée et la voie de la sortie. Leurs

valeurs sont données dans TAB. 111.4.

CPll

CPl2

CP2l

LW2

L 2.7y

0,5 pF

0,5 pF

0,3 pF

2,3nH

2,46 nH

100 Q

TAB. I11.4 Valeurs des éléments du combineur

Dans la partie suivante, on va monter les résultats de simulation du circuit complet dans les deux

cas de fonctionnement.

111.4.4 Circuit complet

Le schéma électrique du circuit complet est donné Figure III-21. Il comporte la partie MMIC
(entouré en noir) et une partie externe, constituée des capacités de découplages basses fréquences

ajoutés sur les plots d’alimentation ainsi que des résistances de polarisation mises a I’extérieur.

.................

MMIC

Figure I11-21 Schéma électrique du circuit complet
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

La partie MMIC est constitué¢e des deux OCT : I’OCT1 (entouré en rouge) couvre la sous-bande
supérieure et ’OCT2 (entouré¢ en bleu) couvre la sous-bande inférieure. Le commutateur constitué
du TBH Q, permet de fournir ’alimentation DC vers 1'une de deux bases des transistors (Q; et Qy)
existant dans les deux OCT (OCT1 et OCT2) tandis que les deux collecteurs de ces deux transistors
sont toujours alimentés dans les deux cas de fonctionnement. En outre le combineur Wilkinson
(entouré en violet) composé des éléments localisés permet d’assurer le transfert de la puissance vers

la charge.

Enfin le circuit est alimenté a travers des résistances mises a ’extérieur du circuit MMIC et
d’autres mises a I’intérieur, et I’alimentation est découplée en utilisant des grosses capacités de 100

nF. Le principe de fonctionnement de chaque bloc sera détaillé dans la partie suivante.
IIL.5 Résultats de simulation du circuit oscillateur complet

Dans cette partie nous allons présenter les résultats de simulation du circuit complet final, c'est-
a-dire optimisé pour un fonctionnement qui nous a permis de minimiser le bruit de phase, d’assurer
une puissance de sortie de quelques dBm et d’avoir un dessin assez symétrique et de taille réduite.
Pour cela nous allons détailler les résultats obtenus pour chaque oscillateur, compte tenu que dans
ces simulations I’ensemble du circuit est considéré, seule la tension de commande est commutée
entre 0 V pour faire fonctionner ’OCT1 dans la demi-bande supérieure ou 5 V pour faire
fonctionner I’OCT2 dans la demi-bande inférieure. Nous commengons par présenter la stabilité
linéaire du circuit dans les deux cas de fonctionnement, ensuite I’état établi du circuit sera simulé
grace a outil équilibrage harmonique qui nous permet de calculer la fréquence d’oscillation, la
puissance de sortie, le niveau de bruit de phase et les autres caractéristiques des OCTs (pushing,

pulling, applications d’incertitudes sur la précision de la réalisation de certains éléments, ...).
IIL.5.1 Résultats de simulation du 1 OCT

Dans le cas de fonctionnement de I’OCT]1, la tension de commande Vconrole du commutateur est
mise a 0V, ce qui signifie que le transistor du commutateur Q est hors fonctionnement et en circuit-
ouvert. Les bilans des tensions et des courants dans le commutateur d’apres la Figure I1I-17 sont

donnés TAB. I11.5 et TAB. IIL6.
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TAB. I11.5 Bilan des tensions dans le commutateur lors du fonctionnement de I’OCT1

VControle (V)

Ve (V)

Via (V)

Ve (V)

0

5

0

1.52

Icontrole I Irq Icq Iocti Ioct2
HA) (nA) (nA) (nA) (nA) (nA)
0 632 0 0 632 0

TAB. I11.6 Bilan des courants dans le commutateur lors du fonctionnement de ’OCT1

Il apparait bien d’apres le TAB. I11.6 que le courant Iocr2 qui va passer vers la base du transistor
Q2 de I’OCT2 est nul, ce qui signifie que ’OCT?2 est bien hors fonctionnement et ’OCT]1 est en
fonctionnement avec un courant de base de Q; de 632 pA, correspondant au point de

fonctionnement choisi. Afin de vérifier que ’OCT2 est bien éteint, nous avons tracé le cycle de

charge du transistor de cet OCT (Figure 111-22).

0.12

0.10+

0.08

lceo[A]

0.06

0.04-

0.02

0.00

Cycle de charge

N\

AN

X

T

00 05 1.0 15 20 25 3.0 35 40 45 50

Veeo[V]

Figure I1I-22 Cycle de charge de Q, lorsque I’OCT1 est en fonctionnement

Nous constatons bien que le courant est nul dans ce transistor et donc qu’il n’oscille pas. Le

schéma ¢lectrique du premier OCT est montré Figure I11-23.
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| Hors MMIC Alimentation |
' Varactor ' V
Alimentation Base ccC
| 5500 Q L |
| “}—4 100nF 3 30Q Alimentation |
100 nF % H\\ % ’—“\ Collecteur
|_ 100 nF |
i
3pF
4.5nH, g T
Commutateur w=10
I
octt 5KQ 5KQ
300 Q
Cyy
1.9 pF Sortie RF
Il |
Il \ -
3.2 pF
T 1.9 pF

Figure I1I-23 Schéma ¢lectrique de 'OCT1

Il est constitué du transistor Q; polaris¢ au travers d’une inductance de 4.5 nH de 10 um de
largeur de ruban et une résistance totale de 60 €2 coté collecteur, divisée en deux parties : Re =50
Q a I’extérieur de la partie MMIC et R;;=10 Q a I’intérieur du MMIC directement sur le collecteur.

Ce choix résulte d’une minimisation du bruit de phase sur toute la bande d’accord et sera explicité

par la suite.

Sur la base nous avons une résistance totale de 5800 Q pour avoir une alimentation en courant.
Cette résistance divisée en deux parties : 300 Q de fagon a charger les sources de bruit sur une

faible impédance pour réduire le bruit de phase (voir chapitre II) et 5500 QO mise a I’extérieur du

circuit.

En ce qui concerne la partie réactive de ’OCT, la diode varactor HB20M V10x20x30 est
polarisée en inverse en utilisant une résistance de 5 k() connectée sur la cathode. Une autre
résistance de 5 kQ est mise sur I’anode afin de fermer le chemin DC. Ces deux résistances sont

choisies assez grandes pour qu’elles ne perturbent pas en HF. Cette diode varactor sera polarisée

avec une tension inverse allant de 1 Va 1l1V.
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De plus I’inductance de la contre réaction est divisée en deux parties : une inductance de 1.8 nH

et une autre inductance 0.72 nH avec une largeur du ruban égale & w=10 pm. Cette division de

I’inductance permet d’ajuster les pertes dans la contre réaction afin d’ajuster le cycle de charge. La

Figure I11-24 montre la comparaison de la simulation de la résistance d’une seule inductance et

deux inductances de méme valeur pour la méme largeur du ruban.

_ 1 Ls=Ly (1.8 nH) + Ly (0.72 nH) P
g 12 )
s JLs=2.52nH
5 10
ks
s 6
:
z
bﬂ 2 T T T T 1 T [ T ] T T

0o 1 3 4 5 6

freq, GHz

Figure I11-24 Pertes dans une seule inductance de 2.52 nH (bleu) et deux inductances dont la

somme vaut 2,52 nH (rouge)

Finalement une optimisation est faite sur les capacités du circuit afin d’avoir un faible niveau de

bruit de phase et la plus grande puissance de sortie.

II1.5.1.1 Stabilité linéaire de ’OCT1

Nous commengons la présentation des résultats de ’OCT]1 par la simulation du gain en boucle

ouverte linéaire afin de vérifier qu’une oscillation peut démarrer au voisinage de la fréquence

voulue et qu’il n’y a pas d’autres oscillations parasites. Les tracés du gain en boucle ouverte linéaire

en dB (rouge) et sa phase en degré (bleu) pour les tensions d’accord (Vune=1V, Viune=6V et Vine

=11V) sont présentés Figure I11-25.
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m2 m1 ) i
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Figure III-25 Simulation en boucle ouverte linéaire de I’OCT]1 pour les tensions d'accord

(2) Vine=1V (b) Viune=6V et (¢) Viune = 11 V

Ces tracés montrent bien pour chaque tension Vi, la présence d’une seule fréquence

d’oscillation et I’absence d’oscillations parasites.

Le TAB. III.7 donne, pour chaque tension d’accord Vi simulée, la fréquence d’oscillation
foscillation Obtenue en GHz, le gain en boucle ouverte GgoL en dB et le coefficient de qualité de

I’oscillateur en charge Qposcillatenr donné par 1’équation suivante (I1.17) :

= 7E

i (11L6)
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Viune foscittation [GHZ] GgoL [dB] QLoscillateur
| Y 3.11 2.41 339
6V 3.43 5.59 444
11V 3.67 4.66 548

TAB. II1.7 Résultats de la simulation en boucle ouverte linéaire de ’OCT1

Ce TAB. III.7 montre bien qu’il y a un démarrage d’oscillation avec un gain en boucle ouverte

relativement suffisant (supérieur a 2.4 dB) et un coefficient de qualité important.

I11.5.1.2 Etat établi de ’OCT1

Ensuite le résultat obtenu lors de la simulation de I’état établi de cet OCT est présenté en Figure

II1-26 (a) et montre une bande d’accord comprise entre 3.11 GHz et 3.66 GHz, ce qui est équivalent

a une bande de 16.25% autour de 3.38 GHz.

La puissance de sortie en fonction de Ve est montrée Figure I11-26 (b) et supérieure a +3dBm.

De plus la consommation DC totale du circuit dans ce cas est de 165.1 mW.

= 3,8 ) 5
S E= T
'S 7 o — | g
L N I / 8 M N
s et £E=3
§ —_— 3,2 /7 .2
3 £ 2
= 0 2 4 6 8 10 12 0 2 4 6 8 10 12
Vtune [V] Vtune [V]
(a) (b)

Figure I11-26 Variation de la fréquence d'oscillation (a) de la puissance de sortie (b) de ’OCT]1 en

fonction de Viune

La sensibilité de la fréquence en fonction de la tension d’accord est donnée Figure I11-27.
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80
S
70 N
T \
2 60 SN
§ 50 \‘
Q2
£ 40 \\‘
wv

30

0 2 4 6 8 10 12
vtune[v]

Figure I1I-27 Sensibilit¢ de ’OCT1 en fonction de Ve

Les taux de rejection des harmoniques sont donnés Figure III-28. Ils montrent un niveau de
rejection supérieur & 33 dBc pour la deuxiéme harmonique et un niveau supérieur a 45 dBc de

rejection pour la troisieme harmonique.

2 60
E‘ 55 \\ Reiection H2
g 50 N\ Rejection H3
s 45
= =
§ 40
AR
g 30
0 2 4 6 8 10 12
Vtune[V]

Figure I1I-28 Niveaux de rejection des harmoniques en fonction de Vi 2°™ harmonique (en rouge)

et 3™ harmonique (en bleu) de ’'OCT1

Les cycles de charge obtenus lors de cette simulation pour les tensions inverses Ve de 1V, 6V

et 11V sont montrés Figure I11-29.
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0.12 0.12 0.12
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(a) (b) (©)

Figure I11-29 Cycles de charge de ’OCT1 pour les tensions d'accord (a2) Viyne=1V (b)Viune=06V et (c)
Ve =11V

Ces cycles se trouvent bien dans la zone optimum pour avoir un faible bruit de phase (Chapitre
IT). La simulation de bruit de phase a 100 kHz de la porteuse, montre un niveau inférieur a -98.5
dBc/ Hz sur toute la bande d’accord (Figure I1I-30). De plus il atteint un niveau de -100.5 dBc/Hz a

Viune €gale a 3V. En conséquence cet OCT présente une variation maximale de bruit de phase de

2dB.

2 98
R i
= 2 /
=% 995
5= \ |/
& -100 \ /

-100,5 /

-101

0 2 4 6 8 10 12
Vtune[V]

Figure I1I-30 Variation du bruit de phase de ’OCT1 a 100 kHz de la porteuse en fonction de Viyne

Le TAB. 1II.8 montre la contribution des sources de bruit BF et shot du modéle du transistor

présenté au chapitre II sur le bruit de phase a 100 kHz de la porteuse pour I’OCT]1.
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Source de Bruit BF Vine =1 V Viune=6 V Vune=11V
Total [dBc/Hz] -98.8 -98.8 -98.6
Bruit Commandé [dBc/Hz] -111.2 -112.0 -111.3
Bruit non-commandé [dBc/Hz] -106.4 -102.1 -101.1
Bruit shot BE [dBc/Hz] -107.7 -106.8 -106.1
Bruit shot CE [dBc/Hz] -105.3 -110.5 -112.1

TAB. II1.8 Contribution des sources de bruit du transistor sur le bruit de phase @ 100 kHz pour
I’OCT1

Pour avoir une vision plus claire de cette contribution, nous avons calculé les puissances de bruit
de chaque source et ramenées celles-ci a la puissance totale de bruit. Le résultat est donc donné en

pourcentage (Figure I11-31).

60
50
40 # Bruit Commandé
© 30 ® Bruit non-commandé
20 Brui shot BE
10 - H Bruit shot CE
0 .
Vtune =1 Vtune=6 Vtune=11

Figure I1I-31 Histogramme de la contribution des sources de bruit du transistor sur le bruit de phase

de ’'OCT

On remarque une grande disparité sur les contributions des sources suivant la tension Ve,
montrant ainsi la difficulté d’optimiser le bruit de phase de ’OCT sur toute la bande d’accord en

fréquence.
I11.5.1.3 Influence de la capacité de 3 pF du collecteur (OCT1)

L’ajout d’une capacité de 3 pF entre I’inductance de 4,5 nH du collecteur et la résistance externe
de 50 Q (Figure II1-23) sert a réaliser un point froid sur le collecteur a I’intérieur du circuit MMIC.
Elle joue aussi un réle dans la minimisation du niveau de bruit de phase et dans I’amélioration du
niveau de puissance comme la montre la Figure I1I-32 (en rouge avec la capacité et en bleu sans la

capacité).
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Figure I11-32 Effet de la capacité de 3pF a I'intérieur de la partie MMIC sur la variation de la

fréquence (a) et la puissance de la sortie (b) et le niveau de bruit de phase (c)

Pour tenter d’expliquer cette amélioration nous donnons les valeurs du bruit de phase obtenus

pour les 2 valeurs extrémes de Vyne avec et sans cette capacité de 3 pF dans le TAB. II1.9. Une

variation importante pour Vyne = 1'V confirme la courbe de la Figure 111-32.

Avec la capacité

Sans la capacité

Source de Bruit BF [dB¢/Hz] | Vine =1V | Vane=11V | Viune=1V | Vine=11V
Total [dBc/Hz] -98.8 -98.6 -93.8 -98.5
Bruit Commandé [dBc/Hz] -111.2 -111.3 -101.5 -111
Bruit non-commandé [dBc/Hz] -106.4 -101.1 -98 -101
Bruit shot BE [dBc/Hz] -107.7 -106.1 -103.7 -106
Bruit shot CE [dBc/Hz] -105.3 -112.1 -110.3 -112.2

TAB. I11.9 Bruit de phase avec et sans la capacité de 3 pF sur le collecteur
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Nous présentons maintenant (Figure 11I-33) la contribution de chacune des sources de bruit du

transistor au bruit de phase total :

60

50

40 # Bruit Commandé

d
=30 ® Bruit non-commandé

20 Bruit shot BE

10 "~ ®Bruit shot CE

0 .
Vtune =1 Vtune=11 Vtune=1 Vtune=11
avec capacité sans capacité

Figure I1I-33 Contribution des sources de bruit du transistor au bruit de phase total de 'OCT1

Nous remarquons que pour Vyne = 11 V les contributions relatives restent identiques. En
revanche, pour Ve = 1 V, les contributions des sources de bruit non-commandée (ou de fuite) et
commandée diminuent de moitié, celle de la source de bruit shot BE reste identique et celle la
source de bruit shot CE augmente, mais sa valeur absolue reste trés inférieure aux autres donc sa
variation ne compense pas les baisses des autres sources et donc le bruit de phase totale diminue.
Nous avons donc simulé les impédances Zpase €t Zeoiectenr indiquée Figure I11-34 et dont les valeurs
sont indiquées TAB. II1.10: En fait il s’agit simplement, en oscillation du calcul du rapport de la

tension collecteur (base) sur le courant collecteur (base) a la fréquence d’oscillation.

142



Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure I11-34 Simulation des impédances Zcoliecteur €t Zbase dans I’OCT1

Viune =1V Viune =1V Vine =11V Vine =11V

Avec la Sans la Avec la Sans la

capacité capacité capacité capacité
ZBase [Q2] 4.4+ 3 8.2 +7.8 7 +j5.6 7.24+j59
Zcoliecteur [ 2] 47-310 45 —j14.8 32.3-j 10 30.3-j 10.8

TAB. II1.10 Impédances Zgase €t Zcoliecteur dans les 4 cas

de cette diminution du bruit.
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I11.5.1.4 Choix de la résistance de 60 Q sur le collecteur (OCT1)

L’impédance du collecteur ne varie pas, En revanche I’ajout de la capacité fait baisser
I’impédance sur la base d’un rapport 2, ce qui peut expliquer la diminution du bruit converti par les

sources commandée et de fuite. Bien sir, ceci n’explique pas tous les effets mais est une des causes

Dans ce paragraphe, nous allons justifier le choix de la distribution de la résistance de 60 Q du

collecteur. La somme restant constante égale a 60 (2, on montre que pour des paires de résistances




Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Rci=6 Q, R¢ =54 Q (bleu sur les figures) et R.;=15 Q, R¢ =45 Q (rouge sur les figures) le bruit
de phase est moins bon (Figure I11-37), la puissance varie 1égérement (Figure I1I-36) par contre la
fréquence varie trés peu (Figure III-35) par rapport aux valeurs nominales (R =50 Q et
R:i=10 Q) (en rouge). Il faut noter que cette résistance externe R o est commune aux 2 OCT.
Nous verrons que cette paire de valeur de R¢ =50 Q et R;=10 Q correspond bien a un optimum

pour les 2 OCT a la fois.
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Figure I1I-35 Influence de la variation de la résistance de collecteur sur la fréquence d’oscillation
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Figure I1I-36 Influence de la variation de la résistance de collecteur sur la puissance de sortie
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Figure I1I-37 Influence de la variation de la résistance de collecteur sur le bruit de phase
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Le choix a été fait d’avoir un bruit le plus constant possible sur toute la bande (et ceci pour les 2

OCT comme nous le verrons par la suite).

Un autre choix a été fait concernant la position de cette résistance de 10 QO . L’effet de mettre
cette résistance directement sur le collecteur ou de la mettre en série avec 1’inductance de 4.5 nH

joue un rdle sur ’amélioration du bruit de phase comme présenté Figure I11-38 (¢).
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]
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-100
-102

0 2 4 6 8 10 12
Vtune[V]

(c)

Figure I11-38 Effet de la résistance de 10 Q) directement sur le collecteur (rouge) ou en série avec
I’inductance (bleu) sur la variation de la fréquence (a) et la puissance de la sortie (b) et le niveau de

bruit de phase (c)

En revanche, la puissance de sortie est dégradée de 0.5 dB (Figure III-38(b)) et cela n’a pas
d’effet important sur la variation de la fréquence d’oscillation Figure I11-38 (a). Une analyse plus
fine au niveau des impédances (comme pour la capacité¢ de 3 pF) ne nous a pas permis de bien

identifier les causes de cette diminution.
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I1L.5.1.5 Autres caractéristiques de ’OCT1

Apres la simulation des paramétres essentiels de ’OCT1, on va simuler maintenant les autres

parametres (comme le pulling, pushing, etc...).

La variation de I'impédance de charge connectée en sortie de 1’oscillateur introduit une variation
du niveau de puissance de sortie ainsi que de la fréquence d’oscillation. Cette variation est dite
pulling. Le pulling peut étre obtenu par simulation en faisant varier I'impédance de charge.
Normalement cette variation de 1I’impédance est spécifiée pour un coefficient de réflexion défini
avec une phase variante entre 0 et 2m. Un coefficient de réflexion de -12 dB qui correspond a un
rapport d’onde stationnaire VSWR=1.67, est souvent employé pour caractériser le pulling en
fréquence d’un oscillateur. La Figure I1I-39 montre le résultat de pulling de I’OCT1 pour cette

valeur de VSWR.
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Figure I1I-39 Pulling de I'OCT1 en fonction de la tension d’accord Ve

Une variation de pulling comprise entre 45 MHz et 22 MHz est obtenue ce qui est normal sans
I’utilisation des techniques de réduction de pulling employ¢ en général dans les OCT commerciaux.

TAB. III.11 présente quelques résultats d’OCT commerciaux.

OCT Pulling typique@VSWR=1.67 Bande de fréquence
[56] 9 MHz 2.02 2a4.067 GHz
[57] 3 MHz 2.6 5.2 GHz

TAB. III.11 Comparaison du pulling avec des OCT commerciaux
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Parmi ces techniques I’utilisation d’un amplificateur tampon (buffer) qui permet d’augmenter en
méme temps le niveau de puissance de sortie mais aussi la consommation du circuit. Le pulling
peut aussi étre aussi minimisé en utilisant un atténuateur qui peut dégrader le niveau de puissance

de sortie, sans augmenter la consommation du circuit.

Une autre caractéristique analysée lors de cette simulation est le facteur de pushing qui consiste a
etudier I'influence de la variation de la tension de polarisation sur la fréquence d’oscillation. Le
pushing se caractérise par une variation de la tension de polarisation et I’observation de la variation

de la fréquence et de I’amplitude résultante. Le pushing est exprimé en Hz/volt.

Un bon filtrage du circuit de polarisation doit étre effectué¢ afin de minimiser le pushing. Cela
consiste a bien isoler la partie continue des autres parties de 1’oscillateur et ainsi réduire 1’effet de la

variation de la tension de polarisation sur les performances du circuit.

L’application d’une variation de la tension V¢c (coté collecteur) pour des valeurs comprises
entre Vcc=4.5 V et Vee= 5.5 V nous donne des niveaux de pushing a chaque tension d’accord de
I’OCT montrée Figure I11-40(a). Ce résultat montre un pushing de 28 MHz/V a Ve =1 V et un

pushing de quelques centaines de kHz/V pour les tensions d’accord élevées.

L’application d’une variation de la tension Vgg (coté base) pour des valeurs des tensions compris
entre Vpg=4.5 V et Vgg= 5.5 V nous donne des niveaux de pushing a chaque tension d’accord de
I’OCT montrée Figure I11-40(b). Ce résultat montre un pushing maximum de 17 MHz/V a Ve =1
V et un minimum de 1.8 MHz/V de & Viype =6 V.

Enfin, la Figure I11-40(c) montre le pushing obtenu par la variation de Vcontrole €ntre OV et 1V,

les valeurs obtenues sont inférieures a 200 kHz/V.
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Figure I11-40 Pushing de 'OCT1 appliqué sur la polarisation Vcc (a) Vg (b) et Vcontrole (€)en

fonction de la tension d’accord Ve

Cette caractéristique est comparée par rapport & des OCT commerciaux dans le TAB. II1.12.

Seule la tension d’alimentation est prise en compte dans ces résultats.

OCT Pushing Bande de fréquence
[56] 5 MHz 2.02 24.067 GHz
[57] 0.3 MHz/V 2.6 252 GHz
[58] 1 MHz/V 2.970 2 3.190 GHz
[59] 2 MHz/V 3.15a3.4 GHz

TAB. II1.12 Comparaison du pushing avec des OCT commerciaux

Nos résultats sont effectivement moins bons, mais une explication est due au fait que ces OCT

commerciaux intégrent en général des régulateurs de tension pour limiter cette déviation de

fréquence.

Le circuit doit également fonctionner pour les températures comprises entre -20 °C et 80 °C,
pour cela une analyse en température est effectuée. La variation de la fréquence d’oscillation et
celle de la puissance de sortie en fonction de la tension d’accord Vi pour les deux pires-cas de

températures sont montrées respectivement Figure I111-41 (a).et Figure I11-41 (b).
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Figure I11-41 Variation de la fréquence d'oscillation (a) de la puissance de sortie (b) de ’'OCT]1 en

fonction de Ve pour la variation de la température entre -20° C (bleu) et 80°c (rouge)

Cette simulation en température montre une variation moyenne de la fréquence d’oscillation sur
toute la bande d’accord de 70 MHz lorsque la température varie entre -20 °C et 80°C. En outre la
variation maximale de la puissance de sortie sur toute la bande d’accord obtenue est égale 2.4 dBm

sauf qu’il présente un maximumde 5 dB a 1V.

Apres la simulation des différentes caractéristiques du circuit, on va maintenant présenter les
résultats de simulation de la dispersion des paramétres du circuit en utilisant I’analyse Monte-Carlo
[60]. Celle-ci est réalisée en appliquant des variations aléatoires gaussiennes sur les différents

¢léments du circuit. Cette analyse est effectuée sur I’état établi du circuit.

Les pires cas obtenus apres cette simulation de 100 tirages nous montre la dispersion maximale
et minimale pour la variation de fréquence d’oscillation présentée Figure I11-42 (a) et pour la

puissance de sortie présentée Figure 111-42 (b).
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Figure I11-42 Dispersion de la fréquence d’oscillation (a) et de la puissance de sortie (b) apres

I’analyse Monte-Carlo a 100 tirages

La variation de la fréquence d’oscillation est comprise entre les deux bandes d’accord [3.04 — 3.6

GHz] (bleu) et [3.17 — 3.76 GHz] (rouge) et les valeurs nominales sont tracées en noir pointillé.

Ensuite nous présentons les histogrammes résultants de ’application des facteurs de dispersion
sur les paramétres du circuit. Le premier histogramme présenté Figure 111-43 concerne les bandes
d’accord de fréquence obtenues pour 100 tirages, 98 tirages ayant abouti a une oscillation. Le
principe adopté pour tracer ces histogrammes est d’affecter toutes les tirages donnant une bande
d’accord comprise entre B-10 MHz et B+10 MHz a la valeur B (tous les histogrammes suivants

seront tracés sur le méme principe).

Ul
o

iy
o

w
o

N
o

NB itérations

=
o

o

54

Bande d'accord [MHz]

620

Figure I11-43 Histogramme de la bande d’accord de 'OCT1 pour 100 tirages d'analyse

La bande d’accord est comprise entre 520 MHz et 600 MHz avec une majorité de 45% entre 540
et 560 MHz. Ce résultat signifie que la bande d’accord n’est pas trop dispersée par rapport a la
bande d’accord nominale (550 MHz).
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La Figure I1I-44 présente I’histogramme de la fréquence centrale de la bande d’accord de 'OCT1
pour le méme nombre de tirages que précédemment. Ce résultat implique que preés de 60% des
fréquences centrales simulées pour 100 tirages sont comprises entre 3.35 GHz et 3.4 GHz, et donc

qu’il n’y a pas trop de dispersion de la fréquence centrale nominale (3.385 GHz).
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Figure I11-44 Histogramme de la fréquence centrale de la bande d’accord de I'OCT1 pour 100

tirages d'analyse

La Figure I11-45 montre la dispersion de la puissance de sortie pour la tension d’accord inverse
Viune = 6V (milieu de la plage des tensions). La puissance de sortie nominale pour cette valeur de

tension est 4.2 dBm, et ’histogramme montre que prés de 40% des tirages sont compris entre 4

dBm et 5 dBm.
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Figure I11-45 Histogramme de la puissance de sortie pour la tension d’accord Viyne =6V de I'OCT1

pour 100 tirages d'analyse

II1.6 Résultats de simulation du 2™ OCT

Nous allons, dans ce paragraphe, présenter les mémes types de résultats que pour 'OCT1. Nous

rappelons que toutes les simulations suivantes ont ét¢ réalisées sur le circuit entier, seul la valeur de
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la tension de contrdle change par rapport au paragraphe précédent et donc ’OCT1 est maintenant
éteint et ’OCT?2 fonctionne. Dans ce cas de fonctionnement, la tension de commande V ontrole du

commutateur est mise a 5V. Les bilans des tensions et courants dans le commutateur sont donnés

TAB. I11.13 et TAB. II1.14.

VControle(V) VBB (V) VBQ (V) VCQ (V)
5 5 1.24 0.32

TAB. I11.13 Bilan des tensions dans le commutateur lors du fonctionnement de ’OCT?2

Icontrole I Irq Icq Iocti Ioct2
(nA) (nA) (nA) (nA) (nA) (nA)
635 850 54.8 850 0 580

TAB. I11.14 Bilan des courants dans le commutateur lors du fonctionnement de ’OCT?2

D’apres le TAB. I11.14, on remarque que le courant Ioct qui va passer vers la base du transistor

Qi de I’OCTT1 est nulle, ce qui signifie que ’OCT]1 est bien hors fonctionnement et ’OCT2 est en

fonctionnement avec un courant de base de Q, de 580 pA.

Vérifions dans ce cas aussi que ’OCT1 n’oscille pas en tracant le cycle de charge du transistor

Q1 (Figure 111-46) :

lceolAl

00017 1
0.0 05 10 15 20 25 3.0 35 40 45 5.0

Veedl V]

Figure I11-46 Cycle de charge de Q; lorsque I’OCT2 est en fonctionnement

Le cycle de charge est plat avec un courant de collecteur nul, montrant ainsi que I’OCT]I

n’oscille pas.

Le schéma ¢électrique final du deuxieme OCT, obtenu aprés réglages est montré Figure I11-47.
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Figure I11-47 Schéma ¢électrique de 'OCT2

La topologie utilisée dans ’OCT2 est la méme utilisée que précédemment mais avec des valeurs
différentes puisque cet OCT couvre une autre sous bande de fréquence. Afin de décaler la fréquence
d’oscillation, la différence majeure existant entre les deux OCT est la valeur de I’inductance de la
contre réaction, puisque on utilise la méme diode varactor HB20M de méme taille 10 doigts de 20
pm x 30pum. Cet OCT est constitu¢ alors du transistor Q, (HB20M 6x2x40) polarisé¢ de maniere
identique a ’OCTT : c6té collecteur, une inductance de 4.5 nH de 5 pm de largeur de ruban, et une
résistance totale de 60 Q) (repartie en deux parties 50 QQ a ’extérieur de la partie MMIC et 10 Q a

I’intérieur du MMIC directement sur le collecteur) ; c6té base une résistance totale de 5800 Q

repartie en deux parties (300 Q dans la puce MMIC et 5500 Q2 mise a I’extérieur du circuit).

Le point de polarisation du transistor Q, est finalement ajusté a un courant de collecteur
Icro=28.46 mA, et une tension collecteur de Vcpo=3 V. La diode varactor de ’OCT2 est polarisée

de la méme fagon que celle de ’OCT1 en utilisant deux résistances de 5 kQ.

De plus I’inductance de la contre réaction est divisée en deux parties : une inductance de 1.3 nH
avec w la largeur de ruban égale a 15 pm et une autre inductance 2.2 nH avec w=15. Cela nous fait

une inductance totale de 3.5 nH. Cette valeur de I’inductance permet de décaler la fréquence
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

d’oscillation de ’OCT et cette distribution de I’inductance en deux permet de bien ajuster les pertes

dans la contre réaction.

Finalement une optimisation compléte de tous les autres ¢léments passifs a été faite afin d’avoir

un faible niveau de bruit de phase et une puissance de sortie de plusieurs dBm.
I11.6.1.1 Stabilité linéaire de ’OCT2

Comme dans le cas de I’OCT1, nous commencons la présentation des résultats par la simulation
du gain en boucle ouverte linéaire afin de vérifier qu’une oscillation peut démarrer au voisinage des
fréquences voulues et qu’il n’y a pas d’autres oscillations parasites. Les tracés du gain en boucle

ouverte linéaire et de sa phase pour les tensions d’accord (Viyne=1V, Vune=6V et Ve =11V) sont

présentés Figure I11-48.
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Figure I11-48 Simulation en boucle ouverte linéaire de I’OCT2 pour les tensions d'accord

(2) Vine=1V (b)Vane=6V et (¢) Vine = 11 V
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Ces tracés montrent bien la présence d’une seule fréquence d’oscillation pour chaque tension
Vune €t ’absence d’oscillations parasites. Le TAB. II1.15 donne, pour chaque tension d’accord Ve
simulée, la fréquence d’oscillation linéaire ficiation Obtenue en GHz, le gain en boucle ouverte Ggor

en dB et le coefficient de qualité de I’oscillateur en charge Qp oscillateur donnée par 1’équation (I11.17).

Viune foscittation [GHZ] GgoL [dB] QLoscillateur
| Y 2.69 5.43 256
6V 3.05 5.16 381
11V 3.26 43 468

TAB. II1.15 Résultats de la simulation en boucle ouverte linéaire de ’OCT?2

Cette présentation montre bien qu’il y a un démarrage d’oscillation avec un gain en boucle
ouverte relativement suffisant (supérieur a 4.3 dB) et un facteur d’oscillation important (supérieur a

256).

I11.6.1.2 Etat établi de ’OCT2

Ensuite les résultats obtenus lors de la simulation de 1’état établi du circuit montrent une bande
d’accord comprise entre 2.69 GHz et 3.26 GHz (Figure I11-49(a),) ce qui est équivalent a une bande
de 19.15% autour 2.975 GHz. La puissance de sortie en fonction de Ve est montrée Figure 111-49
(b), il présente une puissance de sortie supérieure a 4 dBm avec une variation 3dB sur toute la

bande d’accord. De plus la consommation DC totale du circuit dans ce cas 160.2 mW.
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Figure I11-49 Variation de la fréquence d'oscillation (a) de la puissance de sortie (b) de ’'OCT2 en

fonction de Viune
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La sensibilité de I’OCT est donnée (Figure I11-50 .)
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Figure III-50 Sensibilit¢ de ’OCT2 en fonction de Ve

Les résultats de simulation des rejections des harmoniques du deuxieme OCT sont donnés Figure
I11-51 . Ces résultats montrent un niveau de rejection de 2°™ harmonique supérieure a 25 dBc et un

niveau de rejection supérieur a 45 dBc pour la troisiéme harmonique.
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Figure I1I-51 Niveaux de rejection des harmoniques en fonction de Viune (2™

et 3™ harmonique en bleu) de ’'OCT2

harmonique en rouge

Les cycles de charge obtenus lors de cette simulation pour les tensions inverses Vype 1V, 6V et

11V sont montrés Figure I11-52.
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Figure II1-52 Cycles de charge de I’OCT?2 pour les tensions d'accord (a2) Viyne=1V (b)Viune=06V et (c)
Ve =11V

Ces cycles se trouvent bien dans la zone définie au chapitre II pour avoir un faible bruit de

phase.

La simulation du bruit de phase a 100 kHz de la porteuse est donnée Figure I1I-53 et montre un
niveau inférieur a -98.5 dBc/ Hz sur toute la bande d’accord. De plus il atteint un niveau de -100.5
dBc/Hz a Ve €gale a 3V. En conséquence cet OCT représente une variation maximale de bruit de
phase de 2dB. Cette valeur maximum de bruit de phase (-98,5 dBc/Hz) a été réglée de fagon

identique pour les 2 OCT de maniére volontaire.
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Figure I1I-53 Variation du bruit de phase de ’'OCT2 a 100 kHz de la porteuse en fonction de Viyne

Le TAB. II1.16 montre la contribution des sources de bruit BF et shot du transistor sur le bruit de

phase a 100 kHz de la porteuse de I’OCT2.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Source de Bruit BF Vine =1V | Viune=6V | V=11V
Total [dBc/Hz] -98.5 -99.1 -100.0
Bruit Commandé¢ [dBc/Hz] -105.7 -111.8 -111.3
Bruit non-commandé [dBc/Hz] -110.2 -103.6 -103.6
Bruit shot BE[dBc/Hz] -111.7 -107.4 -107.7
Bruit shot CE[dBc/Hz] -107.9 -107.4 -109.5

TAB. II1.16 Contribution des sources de bruit du transistor en bruit de phase a 100 kHz de la
porteuse de 'OCT?2

Un histogramme montrant les contributions de chaque source en % du bruit total est donné

Figure I11-54:

50
40
® Bruit Commandé
N 30 ¥ Bruit non-commandé
20 Brui shot BE
10 1 = Bruit shot CE
’ Vtune=1 Vtune=6 Vtune=11

Figure I1I-54 Histogramme de la contribution des sources de bruit du transistor

L’influence de ces sources est voisine de celle de ’OCT1 et comme pour celui-ci il est assez

difficile d’optimiser ce bruit de phase sur une large bande de fréquence.

I11.6.1.3 Influence de la capacité de 3 pF sur le collecteur (OCT?2)

Comme pour ’OCT1, I’ajout d’une capacité de 3 pF entre I’inductance de 4,5 nH du collecteur
et la résistance externe de 50 Q (Figure III-23) sert a réaliser un point froid sur le collecteur a
I’'intérieur du circuit MMIC. En revanche, pour cet OCT elle n’a aucune influence sur la bande
d’accord en fréquence (Figure I11-55(a)), le niveau de puissance de sortie (Figure I1I-55(b)) et le
bruit de phase (Figure I11-55(c))
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure III-55 Effet de la capacité de 3pF a I'intérieur de la partie MMIC sur la variation de la
fréquence (a) et la puissance de la sortie (b) et le niveau de bruit de phase (¢) (OCT2)

Les valeurs du bruit de phase obtenus pour les 2 valeurs extrémes de Ve avec et sans cette

capacité de 3 pF sont donnés dans le TAB. III.17.

Avec la capacité Sans la capacité
Source de Bruit BF Vine =l V| Vane=11V | Ve =1V | V=11V
Total [dBc/Hz] -98.46 -100 -98.46 -100
Bruit Commandé¢ [dBc/Hz] -105.7 -111.3 -105.7 -111.3
Bruit non-comma [dBc/Hz]ndé -110.2 -103.6 -110.2 -103.6
Bruit shot BE [dBc/Hz] -111.7 -107.7 -111.7 -107.7
Bruit shot CE [dBc/Hz] -107.6 -109.5 -107.9 -109.5

TAB. II1.17 Bruit de phase avec et sans la capacité de 3 pF sur le collecteur
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Nous présentons maintenant Figure III-56 la contribution de chacune des sources de bruit du

transistor au bruit de phase total :

50
40
. 30 ® Bruit Commandé
B 20 ® Bruit non-commandé

Bruit shot BE

10 - ® Bruit shot CE

0 .
Vtune =1 Vtune=11 Vtune =1 Vtune=11
Avec capacité Sans capacité

Figure I1I-56 Contribution des sources de bruit du transistor au bruit de phase total de ’'OCT2

Nous remarquons que pour Vyne = 11 V et Vype = 1 V les contributions relatives restent
identiques. Nous avons donc simulé les impédances Zpase €t Zcoltectenr (Figure 111-57) et dont les
valeurs sont indiquées TAB. II1.18. En fait il s’agit simplement, en oscillation, du calcul du rapport

de la tension collecteur (base) sur le courant collecteur (base) a la fréquence d’oscillation.

| Hors MMIC Alimentation ' VCC -l
Varactor Alimentation |
| Alimentation Base 250 Collecteur
5500 Q _* I |
| i 100
- __Wonr, o 1 _ _ __ __ _
T
' ]
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4.5 nH, T
w=5 g
5KQ 5KQ
Cv1
%_’47
4.5 pF

100 2.4 pF Sortie RF
ZCoIIea}y—WW H } }—-
Q1

.

Figure I11-57 Simulation des impédances Zcoliecteur €t Zbase dans I’OCT2
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Vine =1V Vine =1V Vine =11 V Vine =11V
Avec la Sans la Avec la Sans la
capacité capacité capacité capacité

Zpase [€2] 7.1-7.8 7.1-7.8 7.08 -j6.6 7.08 -j6.6
Zcoliecteur [ Q2] 45.2-j16 45.2-j16 32-13.7 32-13.7

TAB. II1.18 Impédances Zpase €t Zcoliecteur dans les 4 cas

Les 2 impédances coOtés base et collecteur ne varient pas dans les 2 cas (avec et sans la capacité

de 3 pF). Ceci confirme bien I'influence de I'impédance sur la base autour de la fréquence

d’oscillation sur le bruit converti (2 comparer a ’OCT1).

I11.6.1.4 Autres caractéristiques de ’OCT2

Apres la simulation des caractéristiques principales de cet OCT, nous avons simulé le pulling
pour un coefficient de réflexion de -12 dB équivalent & un VSWR de 1.67. Le résultat de cette

simulation est donné en Figure I1I-58.
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Figure I1I-58 Pulling de I'OCT?2 en fonction de la tension d’accord Ve

Cette simulation montre un niveau de pulling supérieur a celui obtenu par ’OCT1. Un niveau de

pulling compris entre 40 MHz et 85 MHz est obtenu.

Le niveau de pushing sur la tension V¢c (coté collecteur) pour des valeurs de tension comprises

entre Vec=4.5 V et Vee= 5.5 V est montrée Figure 111-59 (a).

Ce résultat montre un pushing pour la tension Ve de 33 MHz/V 4 Ve =1 V et, il descend a un
niveau de 6 MHz/V pour les tensions d’accord élevées. L’application de pushing sur la tension Vg

(coté base) pour des valeurs des tensions comprises entre Vgg=4.5 V et Vgg= 5.5 V nous donne des

variations pour ’OCT2 montrés Figure I11-59 (b)
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

La Figure II1-59 (c) montre le pushing obtenu par la variation de Vconwole €ntre 4.5V et 5.5V, les
valeurs obtenues sont comprises entre 21 MHz/V et 0.5 MHz/V.
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Figure I11-59 Pushing de 'OCT2 appliqué sur la polarisation V¢ (a) Vis (b) et Veontrole (C) €n

fonction de la tension d’accord Viyne

De la méme fagon que dans I’OCT]1, le circuit est simulé pour les températures comprises entre -
20 °C et 80 °C. La variation de la fréquence d’oscillation en fonction de la tension d’accord pour les
deux pires cas (-20°C et 80°C) de températures est montrée Figure I1I-60 (a). De plus la variation de

la puissance de sortie est montrée Figure I11-60 (b)
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure I11-60 Variation de la fréquence d'oscillation (a) de la puissance de sortie (b) de ’'OCT2 en

fonction de Ve pour des températures comprises entre -20° C (bleu) et 80°c (rouge)

La variation moyenne de la fréquence d’oscillation sur toute la bande d’accord est 68 MHz entre
les deux cas pires (-20 °C et 80°C). En outre la variation moyenne de la puissance sur toute la bande

d’accord obtenue est égale 2 dBm.

La simulation des parameétres principaux de notre OCT est maintenant effectuée. Comme dans le
cas de ’OCT]1, nous allons maintenant présenter les résultats de simulation de la dispersion du
circuit en réalisant une analyse Monte-Carlo en appliquant des variations sur les éléments du

circuit.

La Figure III-61 montre les pires cas obtenus apres la simulation de 100 tirages d’analyse pour la
variation de fréquence d’oscillation présentée Figure I11-61 (a) et la puissance de sortie présenté

Figure I1I-61 (b).
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Figure I11-61 Dispersion de la fréquence d’oscillation (a) et de la puissance de sortie (b) apres

’analyse Monte-Carlo a 100 tirages de ’OCT2
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

La variation de la fréquence d’oscillation est comprise entre les deux bandes d’accord [2.83 —

3.38 GHz] et [2.55 — 3.15 GHz].

Comme dans le cas de ’OCT]1 nous présentons les histogrammes résultants de I’application des
facteurs de dispersion sur les parameétres du circuit. Le premier histogramme présenté Figure I111-62

concerne les bandes d’accord de fréquence obtenues pour 100 tirages. Sur ces 100 tirages il y a 99

30
0 -\_- T T T T - T 1
525 550 575 600 625 65

0

tirages qui ont oscillé.

NB itérations
[\®]
(e}

Bande d'accord [MHz]

Figure I11-62 Histogramme de la bande d’accord de 'OCT2 pour 100 tirages d'analyse

Les bandes d’accord obtenues aprés cette simulation varient entre 525 MHz et 625 MHz avec

35% de cas entre 550 et 575 MHz.

La Figure III-63 présente I’histogramme de la fréquence centrale de la bande d’accord de 'OCT2

pour le méme nombre de tirages.
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Figure I11-63 Histogramme de la fréquence centrale de la bande d’accord de 'OCT2 pour 100

tirages
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

La Figure I11-64 montre la dispersion de la puissance de sortie pour la tension d’accord inverse
Vune = 6V. La puissance de sortie nominale pour cette valeur de tension est 5.2 dBm, et

I’histogramme montre que 45% des tirages sont comprises entre 5 dBm et 6 dBm.
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Figure I11-64 Histogramme de la puissance de sortie pour la tension d’accord Vtune =6V de 'OCT2

pour 100 tirages d'analyse

Apres la présentation des résultats de simulation de chacun des OCT, nous allons maintenant

regarder des résultats de ’ensemble du circuit.
111.6.2 Caractéristiques du circuit complet

Cette partie concerne les caractéristiques du circuit complet. Dans un premier temps, nous allons
montrer la bande d’accord totale du circuit en combinant les deux bandes d’accord obtenues avec
les deux OCT (Figure I1I-65) : ’OCT]1 en rouge couvre la bande de 3.11 a 3.66 GHz et ’OCT2 en
bleu couvre de 2.69 GHz a 3.GHz. Ces deux bandes cumulées font une bande d’accord totale de
pres de 1 GHz comprise entre 2.69 et 3.66 GHz avec une bande de recouvrement de 150 MHz ce

qui fait 15% de recouvrement.

La bande d’accord totale comprise entre 2.69 et 3.66 est équivalent a 30.5 % de bande autour de

3.175 GHz.

165



Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure I1I-65 Bande d’accord du circuit complet : OCT1 (rouge) et OCT2 (bleu)

La Figure III-66 montre les niveaux de bruit de phase @100 kHz de la porteuse du circuit

complet. Un niveau inférieur a -98.5 dBc/Hz sur toute la bande a été obtenu dans les deux cas de

fonctionnement.
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Figure I11-66 Niveau bruit de phase @100 kHz de la porteuse du circuit complet : OCT1 (rouge) et
OCT2 (bleu)

De plus un niveau de puissance comprise 3 dBm et 7dBm sur toute la bande d’accord est obtenu
comme la montre la Figure III-67. Cette variation du niveau de puissance sur toute la bande
d’accord (4 dB de variation) peut étre résolue en utilisant un amplificateur tampon en sortie du

circuit.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure I11-67 Niveau bruit de phase @100 kHz de la porteuse du circuit complet : OCT1 (rouge) et
OCT2 (bleu)

Aprés cette présentation des parameétres principaux du circuit complet, nous

allons étudier la bande recouvrement en fonction de la variation de la température.

La Figure III-68 montre le pourcentage de la bande de recouvrement en fonction de la
température. On remarque sur cette figure que le pourcentage de recouvrement varie de maniére
décroissante lorsque la température augmente, mais dans tous les cas on obtient une bande de

recouvrement supérieure a 13 %.
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Figure I11-68 Bande de recouvrement entre les deux OCT en fonction de la variation de la

température

Dans un deuxieme temps, nous présentons la bande de recouvrement résultant de I’analyse
de MonteCarlo. On combine les deux figures Figure I11-42 et Figure I1I-61 dans Figure I11-69 , qui

représente les variations de la fréquence d’oscillation obtenu d’aprés I’analyse MonteCarlo

Elle montre les deux pires-cas en fréquence d’oscillation pour OCT1 ([3.04 — 3.6 GHz] et [3.17 —
3.76 GHz]) et OCT2 ([2.83 —3.38 GHz] et [2.55 —3.15 GHz]).
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés
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Figure I11-69 Bande de recouvrement en fonction de dispersions appliquées sur le circuit

Cette figure montre qu’il existe toujours un recouvrement sauf dans le cas ou ’OCT]1 fonctionne
dans son pire cas maximum présenté en rouge et I’OCT2 dans son pire cas minimum présenté en

brun, ¢’est-a-dire pour les valeurs comprises entre 3.15 et 3.17 (20 MHz).

En principe, ces deux cas ne peuvent pas étre obtenus en méme temps, car si la dispersion des
parametres du circuit va dans un sens donné, comme les 2 OCT sont congus avec la méme
topologie, les fréquences d’oscillation devraient varier de la méme fagcon dans les deux cas de

fonctionnement du circuit.

Apres cette présentation des résultats de simulation du circuit complet, le dessin du circuit
complet (layout) est montré Figure III-70. Ce layout correspond au circuit MMIC montré Figure
III-21. 11 est formé des cinq entrées en haut qui constituent les alimentations DC (Vce, Vcontrole

VB, Viune €t GND) et la sortie RF en bas. Il mesure 2.750 x 1.900 mm?.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Ahmentatlons

Commutateur
\ DC

OCT1

Combineur

Sortie RF —m8m™—>

Figure I11-70 Layout du circuit complet

Ce layout présente les deux OCT montés de maniere symétrique : 'OCT]1 a droite et ’'OCT2 a
gauche. De plus le transistor du commutateur est installé au milieu entre les deux OCT et permet de
permuter I’alimentation DC entre les deux bases des OCTs. En outre le combineur est mis en bas du

circuit est relié¢ directement a la charge.

Finalement, les résultats de ce circuit sont comparés a d’autres circuits OCT MMIC (entierement
intégrés) dans le TAB. II1.19. 1l faut noter que nous n’avons pas trouvé dans la littérature d’autres
OCT commutés comme celui-ci. La définition du Facteur de Mérite (FDM) choisi est donnée par la

relation (111.7). Plus la valeur est faible, meilleur sera 1’oscillateur.

By 'llll P
Blu 21% 2R BB ——
ERE & £RR; AR 20. @R [ lll 20. @R B———0 B 20. FRARAY%ER 10. FRIE B il 2 (|||_7)

Le critére essentiel de ce FDM est le bruit de phase@Z; Bl 11 est corrigé par la fréquence
d’oscillation fy qui est ramenée a une fréquence de référence f.r (on choisit dans cette étude 3.2
GHz). De plus d’autres corrections sont appliquées en introduisant la distance de mesure du bruit
par rapport a la porteuse f, qui est ramenée a une distance référence fir (on choisit dans cette
¢tude 100 kHz) et la bande d’accord relative de ’OCT en % (utilisable seulement si la bande
d’accord dépasse 1%, sinon, ce terme est négligé comme dans le cas d’un oscillateur a fréquence

fixe).
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Réf f,[GHz] | B % £ Ppc [mW] | FDM[dB]
[100kHz/dBc]

Ce Travail 3.2 312 -98.5 147 -106.5
[61] 3.44 4 -96.7 87 -90
[62] 6.4 23 112 185 1026
[63] 13.125 6.3 91 36 1037
[59] 3.275 7.63 113 117 -110.1
[64] 3.45 58 112 123 -107

TAB. II1.19 Comparaison entre divers OCTs MMIC en technologie GaAs.

Ce tableau montre bien que d’autres oscillateurs (Hittite) posséde des meilleure facteurs de
mérite cela est dii au niveau de bruit de phase qu’ils présentent. Mais on remarque que la bande

d’accord obtenue par notre travail vaut (plus de 4 fois celle des autres OCT présentés.

I11.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats de simulation d’un circuit oscillateur a deux
OCT commutés qui présente une bande d’accord comprise entre 2.69 et 3.66 GHz ce qui est
équivalent a plus de 30% de bande autour de 3.175 GHz avec un niveau de bruit de phase inférieur
a -98.5 dBc/Hz sur toute la bande d’accord . De plus un niveau de puissance de sortie supérieure a

+3dBm est obtenu sans amplificateur buffer de sortie.

Enfin ces résultats de simulation sont comparées avec d’autres OCT qui utilise la méme

technologie de fabrication GaAs.
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Conclusion générale et perspectives

Le premier chapitre a décrit le modele non-linéaire du TBH utilisé pour la conception du
circuit oscillateur ainsi que les mesures permettant de valider ce modele. Ensuite ce chapitre a
décrit le modele de bruit basse fréquence du TBH ainsi que le principe et le banc de
caractérisation qui permet de mesurer les sources de bruit aux acces du transistor ainsi que la
méthode d’extraction des sources internes du modele et enfin I’implémentation du modele
¢laboré dans le simulateur ADS. Ce chapitre a aussi abordé la modélisation de la diode
varactor utilisée dans le circuit. Enfin, une présentation des comparaisons entre les mesures et
les simulations avec les modeles des ¢léments passifs permettant de valider le Design kit

fourni par la fonderie UMS.

Le deuxieme chapitre a été consacré, dans la premire partie, a la présentation des
caractéristiques des OCT a large bande d’accord ainsi que les principales méthodes d’analyses
et les outils de simulation des oscillateurs. Dans un deuxiéme temps une étude non linéaire est
effectuée sur des OCT réalisés avec les topologies Colpitts et Clapp dans le but de pouvoir
choisir la topologie avec laquelle nous réaliserons ’oscillateur intégré. Cette étude nous
amene a la conclusion que la topologie de type Clapp avec une variation de la capacité entre
collecteur et base est celle qui permet le meilleur compromis entre largeur de bande,
puissance de sortie et bruit de phase. Cette topologie alors a été utilisée pour concevoir notre

oscillateur dans le troisieme chapitre.

Le troisieme chapitre a décrit dans un premier temps la faisabilit¢ des circuits OCT a
varactors externes commerciaux ayant un rapport Cpmay/Cmin €levé permettant I’obtention des

larges bandes d’accord.

Dans un deuxiéme tems et compte tenu de la contrainte d’intégration, nous avons congu un
oscillateur avec le varactor MMIC de la filicre HB20M d’UMS afin de simuler la bande
d’accord maximum réalisable. Comme ce varactor utilisé dans le circuit nous ne permettait
pas de réaliser la totalit¢ de bande d’accord exigée, nous avons développé une technique
utilisant 2 OCT commutés. Les résultats de simulation du circuit oscillateur a deux OCT
commutés réalisé¢ présente une bande d’accord comprise entre 2.69 et 3.66 GHz soit plus de

30% de bande autour de 3.175 GHz avec un niveau de bruit de phase inférieur a -98.5 dBc/Hz
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@100 kHz sur toute la bande d’accord. De plus un niveau de puissance de sortie supérieure a

+3dBm est obtenu sans amplificateur buffer de sortie.

Enfin les résultats de simulation obtenus sont comparés avec d’autres OCT intégrés qui

utilisent la méme technologie de fabrication GaAs.

Nous prévoyons nécessaire de poursuivre les perspectives du présent travail par une étude
selon trois axes :

Le premier axe concerne le circuit oscillateur a 2 OCT commutés présenté dans le dernier
chapitre. Il est constitué¢ d’ajouter un amplificateur tampon (buffer) en sortie du circuit
permettant d’augmenter le niveau de la puissance de sortie, de méme il est capable de
diminuer le niveau de pulling. Cet amplificateur sera ajouté aprés le stage d’isolation
(combineur) pour éviter de compliquer le circuit et pour s’affranchir au maximum des effets
qui peuvent tre obtenus et qui peut entrainent une dégradation du niveau de bruit de phase.

Ensuite une fabrication du circuit aura le mérite d’étre effectuée.

Le deuxiéme axe concerne la partie modélisation de bruit basse fréquence, une
amélioration peut étre obtenue en réalisant des mesures de bruit BF jusqu’a une fréquence de
10 MHz et en fonction de la température. Cette mesure permettant bien d’affiner le modéle de
bruit déja présenté dans le premier chapitre qui résulte une augmentation de la précision du

bruit de phase obtenu.

Le troisiéme axe concerne la largeur de la bande d’accord qui peut étre augmenté en
utilisant d’autres techniques comme la commutation des capacités au lieu des OCT, mais cette
solution sera compliquée en utilisant des technologies TBH qui sera remplacée par d’autres

technologies MOS largement employés pour réaliser des commutateurs.

Un autre technique peut étre aussi employée pour augmenter la largeur de la bande
d’accord est d’utiliser plusieurs varactors dans différents endroits du circuit (double tuned,

triple tuned) comme j’ai déja présenté dans le deuxi¢me chapitre.

Nous estimons que ces trois axes pourront apporter des améliorations majeures sur les
caractéristiques essentielles du circuit tel que la bande d’accord, le bruit de phase et la

puissance de sortie.
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Chapitre III : Conception du circuit oscillateur a OCT commutés

Annexe I.1 Compléments de mesures des parametres S du

transistor HB20M 6x2x40
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Figure I11-71 Comparaison des parameétres [S] mesure/modele pour le point de polarisation:

VCEO=2.57V, ICEO=9.18 mA
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Annexe 1.2 Méthode de Deloach pour ’extraction des

¢léments du circuit RLC

i R -
Ro E%RS: Ro.9
R, L. R,
Cy |
— | T . -
1{0,6 1{096

Figure A2.1 Configuration de Deloach pour 'extraction des éléments RLC

Nous présentons dans cette annexe le calcul du paramétre S,; en fonction des éléments

existants dans le circuit. La matrice chaine d’une ligne de transmission est donnée (A2.1):

PRRIE Ry RERIE

= E[ B (A2.1)

7|

La matrice chaine d’un circuit RLC série mis en parall¢le est donné (A2.2) :

Uy

[

0
777 = |:
1

=

(A2.2)

avec Y =

. . , A B
La matrice chaine de ’ensemble est notée M1=[ = Dﬁvec :

= RosEARP - BinlALF + B @,.Y.cosAA sinZAl
. .
= — [M,". sinfRER. B + 2. Bly.cosPRA sin 2

7 = @osEARE. @ + 2.0 )
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= @osEAF - BinEARF + B [@,.Y.cosPAA sinFAA

3, est calculé en utilisant I’équation (A2.3) :

, 20 A23
o = 7] .
O, + B + BE,° + (A2.3)
Le module de S;; sera écrit aprés simplification :
+ 21 - [y ,@ e
|2gol [= 200 - : (A2.4)

BPECED, + 20,0 + 4BE1 — 2,0, PE0E

A la fréquence de résonnance série de I’admittance de la diode, fy pour laquelle@1 -

:
2,22 %) = 0, le module || = et s’écrit :

G
ElZ7E = T : - = 4 : Z (A2.5)
BfBPEE, + 20,07 EEy + 20,E0

La résistance R s’écrit en fonction de :

BlpL. (g,
B, = (A2.6)
201 — [Zpp,lE

On remplace R, (A2.6) dans |Byy|B(A2.4), et |Blp|® est donné par :

1 1 1
1+ P=—- B,AEF 4 -1 —5
. Ropg
| Bo | = E 1 1 (A2.7)

e \ . . . 0z .
Pour [iE,;|? égale AR on obtient deux pulsations ; et w, solutions de 1’équation :

21+iﬁi— E,EAE Bl - By E=1+iﬁ—— B0 E ! - 10 (A2.8)
’ " ’ Boppg

Qui peut s’écrire:
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1
7—— - BB = : = Oy"
H [ ' 2 7 2 ? 7 (A29)
4EE_ 12 - 8IB1 - Byp,P
Les pulsations ; et m, sont solutions de :
- Bd = (A2.10)
ol = + L ,
Et s’écrivent :
- 77 + E77E + 477
- i (A211)
20,
= + EE + 4|z (A212)
: 20,
La multiplication de ®; et @, nous permet de calculer I’inductance Lg
= 1 A2.13
En remplacant cette valeur dans 1’équation A2.10 nous obtenons :
4B—1 _ 1@ - BIF1 - gy 0"
g - B8~ e (A2.14)
Py = ‘ .

183



Annexe 1.3 Compléments de mesures des parametres S du

Varactor HB20M 10x20x30

Les courbes suivantes montrent les comparaisons entre les mesures et les simulations

obtenues avec le modele non-linéaire du varactor pour différentes tensions du varactor.
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Figure I11-74 Comparaison mesures /modele des parametres [S] pour une tension appliquée

de OV
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de -5V
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Conception d’un circuit oscillateur MMIC a 2 OCT commutés large bande a faible bruit

de phase pour applications spatiales

Résumé :

Ce mémoire est consacré a la conception d’un circuit OCT MMIC a large bande d’accord et a faible
bruit de phase utilisant un TBH InGaP/GaAs pour les applications spatiales.

Le premier chapitre décrit le modéle non linéaire du transistor utilisé pour la conception du circuit et
les mesures effectuées afin de valider le comportement de ce mod¢le ainsi que la modélisation de bruit
BF du transistor. De plus une modélisation de la diode varactor utilisée dans le circuit est réalisée
basée sur des caractérisations expérimentales.

Le deuxiéme chapitre de ce mémoire, rappelle de maniére générale le fonctionnement des OCT, ainsi
que leurs caractéristiques importantes et leurs méthodes principales d’analyse. De plus, ce chapitre est
constitué d’une étude non-linéaire des topologies classiques des OCT afin d’avoir une large bande
d’accord tout en utilisant une méthodologie de minimisation du bruit de phase.

Le troisiéme chapitre est consacré a la conception du circuit oscillateur utilisant une technique de
commutation. Les résultats de simulation du circuit oscillateur a deux OCT commutés réalisé présente
une bande d’accord comprise entre 2.69 et 3.66 GHz soit plus de 30% de bande autour de 3.175 GHz
avec un niveau de bruit de phase @100kHz de la porteuse inférieur a -98.5 dBc/Hz sur toute la bande
d’accord. De plus un niveau de puissance de sortie supérieure a +3dBm est obtenu.

Mots clés : MMIC, TBH InGaP/GaAs, bruit basse fréquence, OCT, bruit de phase, modele
non linéaire, diode varactor, commutation DC, applications spatiales

Design of a wideband MMIC oscillator circuit with 2 switched VCOs for spatial

applications

Abstract:

This research work is dedicated to the design of a wideband MMIC oscillator with low phase noise
using InGaP/GaAs HBT for spatial applications.

First chapter describes the transistor nonlinear model used in the design circuit and the required
measurements to validate this model and the low frequency noise model. Besides, a modeling
procedure of the varactor diode used in the circuit was realized based on experimental
characterization.

Second chapter of this thesis; explains the VCO’s fundamentals, their characteristics and their analysis
main methods. In addition this chapter contains a nonlinear analysis of the VCQO’s classical topologies
in order to obtain a wide tuning band while using a methodology for minimizing the phase noise.

The third chapter presents the design of the oscillator circuit using a switching technique. The
simulation results of this circuit containing two switched VCOs show a tuning band between 2.69 and
3.66 GHz (i.e. more than 30% tuning band around 3.175 GHz) and the phase noise at an offset of 100
kHz is less than -98.5 dBc / Hz over the entire tuning band. Moreover, an output power greater than 3
dBm is achieved over the entire tuning band.

Keywords: MMIC, InGaP/GaAs HBT, low frequency noise, VCO, phase noise, non-linear model,
varactor diode,DC switch, spatial applications.




