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Introduction

A linstar de la vie biologique terrestre qui a sul®e nombreuses évolutions et
disparitions plus ou moins brutales tout au longaie histoire, les technologies des systemes
de communication sans fil ont également connu dessformations souvent progressives,
parfois radicales. La diversité des technologiefespanachages qui en résultent, assurent les
concepteurs systemes d’'un véritable réservoir digtigns techniques pour concevoir des
modules communicants plus performants, plus autesprau encore plus intégrés, voire
reconfigurables. Parmi cette multitude de filieireshnologiques qui ont vu le jour, certaines
se distinguent par la spécificité de leurs appbeest : la filiere ‘historique’ silicium conserve
son marché essentiellement sur les fonctions ngoesi a faible débit, et quelques rares
applications analogiques ; toutefois, le faibletatdl production du silicium reste un argument
majeur dans la stratégie de développement de chadiegies, et la réduction des tailles
positionne les transistors CMOS sur des applicatdans le spectre des ondes millimétriques
(systémes radio en bande libre 60 GHz en techredd@@®nm, 65nm ou 45nm). La montée en
fréequence a été initialement rendue possible gadleemaitrise des hétérostructures de type
[lI-V, qui tiennent encore un réle essentiel daasdéveloppement des applications des
fréquences des micro-ondes, des ondes millimésigieau-dela (optoélectronique et spin-
tronique vers le Tera-Hertz). Dans ces évolutioes ttchnologies, de leur genése jusqu’a
leurs multiples filiations, il en est qui ont dispaau stade précoce de la recherche en
laboratoire faute de trouver leur vocation apph@at d’autres ont ouvert de nouvelles
perspectives pour la montée en fréquence ou esgngs, avant d'étre supplantées par des
générations plus performantes, voire par de véesatuptures technologiques. La percée des
hétérostructures IV-IV, par le biais de l'introdwct du germanium dans les technologies
silicium, a profondément bouleversé le paysage lhimstes fréquences en ouvrant de
nouvelles perspectives d’applications fortemenégntes et faible colt. L'apparition et le
développement des structures a grande bande itete8dC et GaN donnent acces a des
dispositifs microélectroniques de trés forte puisgaa basse comme a haute fréquence, qui
proposent des niveaux de performances électrigumsgstants jusqu’alors a I'état solide.
Aussi, les travaux présentés dans ce mémoire diwest dans ce paysage ‘poly-
technologique’, au travers d’études sur les commssat de conceptions de circuits faible
bruit : nous évoquerons principalement nos acsvidéncernant une technologie hautement

intégrée BICMOS SiGe, ou encore en technologieode puissance GaN.
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Ce manuscrit s’articule autour d’'une préoccupag@mmanente, le bruit, qui sera
abordé dans chacun des trois chapitres déclinégseadgement selon une approche
‘composant actif’, ‘circuit actif’ puis ‘systemeEn nous appuyant sur 'expertise reconnue de
notre groupe de recherche sur les aspects d’étudwuit de fond dans les dispositifs des
hautes fréquences, chacun de ces trois axes dfakplo donne lieu a des analyses
spécifiques en bruit. Nous privilégions ainsi dans recherches, comme dans ce rapport, une
approche transverse liant la technologie au systé®nebeaucoup défendent encore la
primauté des technologies sur les systemes dansappeche qualifiee de ‘bottom-up’,
d’autres leur opposent une politiqgue systéme motila recherche technologique dans une
vision ‘top-down’. L'approche alternée entre « battup » et «top-down » nous semble
mieux correspondre aux interactions qu’entretientestechnologues et les systémiers : ces
relations varient au gré des besoins et opportiiés aux marchés émergeants d’'un coté
(top-down), ou aux recherches avancées sur lesrimatéd’'un autre (bottom-up). Nous
allons nous appliquer a mettre en évidence cettesséé de transversalité entre technologie
et systeme, qui donne le fil conducteur (ou camalrdnsmission pour les spécialistes des
téléecommunications !) de nos recherches de cedédesnannées. Cette conviction ne se
limite pas seulement au cadre de l'activité de eedde, puisque je participe depuis mon
intégration dans le corps universitaire a des gnsenents magistraux et pratiques qui
couvrent les champs disciplinaires de la techneloges circuits actifs et des systéemes
complexes jusgu’aux bilans de liaisons.

Le premier chapitre évoque nos activités de moakidis électrique et en bruit sur des
filieres bipolaires 11l-V et BICMOS réalisées afla des années 90, et sur des filieres encore
en phase de maturation a I'’heure actuelle (teclgnedca grande bande interdite GaN). Dans
ce chapitre, nous développons différentes techsigliavestigation sur la nature électrique
des composants, et leur amélioration technologigiéude de la filiere BICMOS SiGe de
ST-Microelectronics se base sur une technique deéélisation petit-signal et en bruit qui
nous permet de comparer différents lots de compesgmésentant des variantes
technologiques, en vue de la définition d’un pre@céthndard faible bruit (désormais connu
en tant que BICMOSG6G). Des études de bruit bagsp#mnce sont également menées pour
I'analyse de la fiabilité d’'une autre filiere BICMEOSIGe (SiGe-Microsystems). L'étude de la
filiere GaN (TIGER et UMS) se positionne quant d edu niveau de I'exploration
microscopique des défauts, et nous utilisons laratogfie du bruit basse fréquence et la

simulation physique comme supports principaux astigation. Dans chacune des filieres
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explorées, des modéles électriques linéaires otlinéaires des transistors sont développés,
avec les sources de bruit associées, en fonctapptications spécifiques visées.

Dans le second chapitre, nous abordons les asgeatenception de circuits faible
bruit. Il s’agit d’'une part de démontrer le potentfaible bruit’ des technologies BiCMOS et
GaN évoquées précédemment, mais également de proges méthodes de conception
originales en s’appuyant sur la connaissance dyoodement en bruit des dispositifs. Des
démonstrateurs intégrés (MMIC) ou hybrides tels das oscillateurs accordés ou fixes a
faible bruit de phase, des amplificateurs a faibleit, ou encore des atténuateurs
programmables et diviseurs fractionnaires vienilkustrer nos activités dans ce domaine.

Enfin, le troisieme chapitre, relatif aux systemegrésente un volet beaucoup plus
récent de nos activités. Des études sur des modideséception de liaisons satellites
(constellation Skybridge développée par Alcatelcepgadustry, devenu Thales Alenia Space)
et d'études prospectives de modules d’émissiorptéme miniaturisés (EADS Launch
Vehicles) sont évoquées pour illustrer les appbicat spatiales. L'analyse des liaisons RF
dans les systémes embarqués automobiles amorcagpprache systeme plus exhaustive : le
cas d’'une liaison sans fil TPMS (Tire Pressure Mwitig System) est ainsi développé sur les
aspects d’optimisation des protocoles de codes)atilisation de la source et du récepteur et
d’analyse de bilans de liaison S/N, dans le catlneedcollaboration avec Continental.
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Caractérisation et modélisation électrique et eit ble composants HF.

1 Caractérisation et modeélisation électrique et en hrt de
composants HF

La caractérisation et la modélisation électriqueept bruit des dispositifs actifs
représentent une discipline de recherche qui see sit I'interface entre I'amélioration
technologique et la conception de circuits. Entefte mesure des performances électriques
d’'un composant et le modéle électrique qui en décparmettent une perception plus fine
des limitations intrinseques d’une technologie cdacepteur de circuits peut ainsi utiliser au
mieux un composant pour répondre au cahier deggebagui lui est imposé (choix des
dimensions et de la polarisation du composant, nmese ceuvre d’'une topologie
conventionnelle ou originale adaptée au contelelr sa part, le technologue trouvera dans
de tels modeles la possibilité de gérer les lidestques et physiques qui régissent le
fonctionnement des dispositifs qu’il congoit. Selanqualité et le fondement des équations
sur lesquels le modéle est établi, une telle ap@rgeeut autoriser une analyse jusqu’a
'échelle du matériau en vue de I'amélioration teadbgique (effet du dopage, des
dimensions latérales et verticales...). Il est évidgme la qualité d’'un modele électrique
impacte fortement son domaine d’utilisation powbét les compromis technologiques coté
fondeur, ou pour appréhender simultanément un drisetie performances électriques et en
bruit coté concepteur.

Deux approches se dégagent lors de la mise en cdavmeodéeles électriques et en
bruit : les modeles linéaires (et sources de &iten régime linéaire) sont majoritairement
utilisés pour les conceptions de fonctions bas auixe telles que celles relatives a
I'amplification faible bruit (Low Noise AmplifierLNA), tandis que les modeéles non-linéaires
(et éventuellement sources de bruit BF) sont dédiésix réalisations d’oscillateurs,
mélangeurs, et autres amplificateurs de puissddiea. entendu, la disponibilité simultanée
des deux modeles permet par exemple de vérifiedyaamique des signaux d'un
amplificateur de type LNA en utilisant un model&g signal pour évaluer sa compression et
ses intermodes. A linverse, les simulations pexibas niveaux sont indispensables pour
valider les conditions d’oscillation (de type okditur ultra stable aux moyennes fréquences,
tout comme pour les oscillateurs des hautes frésp®nDe par les spécificités de chacun des
modeles, il est délicat d’obtenir des résultats bi@sau précis a partir d'un modele non-
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linéaire, a fortiori aux hautes fréquences ou la source commandée amgistior est
sensiblement affectée par les conversions liéesaomts successifs d’éléments parasites.

De nombreux modeles sont disponibles dans lesoligiques de composants des
outils de simulation (Cadence, ADS, ...), mais soé@hé&alement inaptes a traduire de
maniere fiable le comportement électrique des digif®issus de technologies émergeantes.
Il est alors nécessaire de développer des modpkasfigues forts ou faibles signaux, en
fonction des applications visées.

Les travaux présentés portent principalement sux dechnologies : une technologie
intégrée BICMOS SiGe développée par ST-Microeleitsy et une filiere de composants a
large bande interdite GaN initialement développeeThales Research Technology (TRT) et
'IEMN, et transférée a UMS (United Monolithic Sesanductors, Orsay). Nous aborderons
'aspect de modélisation petit signal et en brwet tdansistors bipolaires a hétérojonction
(TBH) en vue de I'optimisation et de la définitidiun procédé de fabrication BICMOS faible
bruit HF. Le dernier paragraphe est consacré ad&te dispositifs a effet de champ de type
HEMT (High Electron Mobility Transistor) AlGaN/GaNhotamment par le biais de mesures
de bruit basse-frequence et de modeélisation fgrtadi Ces études s’appuient sur I'expérience
acquise par le groupe MOST au cours des dernié&esndies notamment sur les aspects de
métrologie du bruit, des basses fréquences jusguigguences millimétriques (bruit BF et
MF, bruit HF en régime de fonctionnement linéair@@n-linéaire, bruit de phase et bruit de
phase résiduel). Nous présenterons donc dans unigoréemps les différents moyens

expérimentaux disponibles pour caractériser let i@ composants.

1.1 Meéetrologie du bruit
Le groupe « Micro-ondes », fondé au LAAS sous luispn de J. Graffeuil au début

des années 80, a notamment axé son expertise suedare et I'analyse du bruit BF des
composants qui existait depuis 1968 et qui a &ddéie aux hautes fréquences. L'équipe s’est
ensuite engagée dans la conception de circuitscasamicro-ondes. Depuis, le laboratoire
dispose d'un large éventail de bancs expérimentdgusmnesure du bruit (en bande de base et
en modulation) développés en interne pour la ptugai couvrent une gamme étendue de
fréquence (1Hz-70MHz & 1GHz-40GHz) et de tempémia60°C +200°C) en mesure sous
pointes ou en conditionnement boitier [1]. Nougmes, tout au long des trois chapitres de ce
document, que la terminologie de bruit peut véleicylusieurs aspects : si au niveau des
composants et des circuits, le bruit est considérdme une fluctuation aléatoire spontanée

d’'une grandeur électrique [2] [3], au niveau destéayes le bruit inclut également les autres
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sources de signaux indésirables (bruit externerdatasignaux d’interférences parasites du
type brouillage intentionnel ou non, échos ou teajaultiples, ...). Dans les deux premiers
chapitres consacrés aux composants et aux ciraotss parlerons ainsi de bruit de fond
électriqgue des technologies au travers de I'étiee sburces de bruit et de leur conversion,
tandis que dans le troisieme chapitre, consacrésgsbemes, nous integrerons sous le label
bruit toutes les perturbations externes terregestexte des systemes embarqués) et extra-
terrestres (communications spatiales). Quelle gitel’srigine du bruit, il est indispensable
de quantifier les grandeurs électriques de cesuftions par la mesure pour en appréhender
leur nature, les modéliser et intégrer leur contidn a la qualité globale d’'une liaison. En
filigrane de la transversalité de nos travaux,ecegtation de causalité du bruit représente un

aspect crucial de la réalité industrielle de cotioeples systemes électroniques.

1.1.1 Le bruit Basse Fréquence
Le bruit basse-fréquence (ou bruit BF) est un tesoes lequel se regroupent les

sources de bruit de fond dites en exces, décelablessse fréquence dans les volumes, les
surfaces ou les interfaces de matériaux semi-cdadisc ou métalliques. Ces différentes

sources peuvent se manifester sous différentesitsigrs €lectriques qui dépendent de la
fréquence :

e l'une est inversement proportionnelle a la frégqeenelle est appelée bruit de
scintillation (« flicker noise ») ou bruit en 1/t sa densité spectrale de puissance se
caractérise par une évolution enQyf(proche de 1) étant appelé ‘index de fréquenaalisa
gue le coefficient C traduit le niveau de bruitldesource. Dans un semi-conducteur, le bruit
en 1/f est lié & un passage de courant qui engamdeefluctuation de la résistivité du
matériau : de ce fait C dépend du courant ce goféce un caractére non lin€aire a cette
source de bruit. Pour expliquer l'origine de ceithrdeux théories continuent encore de faire
débat, I'une en faveur de fluctuations du nombrealeeurs impliquant un grand nombre de
processus de génération-recombinaison [4][5] eitiéapréonant plutdt une fluctuation de la
mobilité des porteurs [6]. Si ces théories fonbjéi de nombreuses études depuis plus d’'un
demi-siecle, aucune n’a cependant réussi a fetByepécialistes du domaine et le débat reste
d’actualité [7][8].

e |la seconde manifestation électrique non-linéa@gond a une signature de type
Lorentzien. Elle est souvent appelée bruit de gdimér recombinaison (ou bruit GR) car
produite par des phénomeénes de piégeage-dépiegaades centres profonds, et posséde une

densité spectrale de puissance dont les évolutioes la frequence satisfont a I'équation :
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Sr=—3R— Eq. 1

en considérant f comme étant la fréquenceggtuh coefficient d'amplitude. La fréquence de

coupure § est liée a une constante de temps soit de retexdtiu émissiortg), soit de

piégeage (ou capture), soit de processus alterne=( ). Kgr et . dépendent du

I+
courant ce qui explique pourquoi cette source estliméaire. Cette modélisation du bruit par
un centre de GR est notamment mise a profit dati®tarie développée par Mc Worther [4] :

le bruit en 1/f peut étre produit par une sériemdite de centres de GR dans le cas ou les états
localisés de piégeage-dépiégeage sont largememtibdés en énergie et totalement
indépendants les uns des autres [9][10].

e d'autres sources de bruit peuvent se manifesteaside fréquence : le bruit des
télégraphistes, ou bruit RTS (random telegraphadignise), se comporte également comme
un processus Lorentzien. Il se distingue toutedeis mécanismes de GR décrits plus haut par
le fait qu’il est maintenant produit non plus par ensemble de piéges, mais par un piege
unique qui est responsable de la génération d’igipus aléatoires discrétes et de hauteurs
sensiblement constantes discriminables a I'aide @scilloscope. Certains auteurs placent
également dans cette catégorie des impulsions-miuéaux.

Dans la suite de nos travaux, seules les deux premicatégories de bruit ont été
identifiées. Les moyens expérimentaux dont noysodisns pour mesurer les contributions en
bruit ont été mis en place notamment par R. Plaaaq de mesure BF basé sur la technique
des impédances multiples [11]) et L. Bary (bancnakesure directe basé sur l'utilisation
d’amplificateurs transimpédances [12][13]). Cesxd&chniques permettent respectivement
la mesure des sources de bruit en courant-tenstdeyr corrélation) ramenées en entrée du
dispositif, ou la mesure des sources de bruit emard en entrée et en sortie du dispositif,

ainsi que leur corrélation comme représenté skigare 1.

-
Quadripole Quadrip@le <,:> | Quadripdle i
bruyant non bruyant N non bruyant °
-
CCOI'
* *% *k%k

Figure 1 : représentations du bruit BF d’'un quadrip6le (*)iyant, (**) en représentation chaing,(& S sont
les densités spectrales relatives aux sourcesuiteB¥f corrélées v et i) et (***) en représentatiparalléle (%
et Sp sont les densités spectrales des sources potemigeit corrélées de bruit BE ét ).
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La Figure 2 indique gu’elles fournissent des rédgsltomparables. Les matériels et
techniques utilisés permettent de couvrir une gameneéquence de 1Hz a 1 MHz.

1,E-10 ¢
1E-16 ¢
~N
<
- »
S VeI N LE17
b I
£ «
D e < L
e o 1E18
b %)
-
w> 1E13 | Qe b
n n
1E-14 s . 1,E-20
1,E+03 1,E+04 1,E+05 1,E+02 1,E+03 1,E+04
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

Figure 2 : comparaison des deux techniques de mesure duBffuitmesure de 8t S, par la technique multi-
impédances, mesure de S et S par transimpédance, avec sources;Sramenée en entréefSSp/g20U gy
est la pente du transistor). Mesures sur un trmsi$EMT AlGaN/GaN sur substrat £D; réalisé par Thales
Research Technology & IEMN (dimension 2x75 pum, pgsédion Vbs=6 V, Ves=-2 V et bs=37 mA)

De plus, nous avons développé et testé la robestdisse procédure d’extraction
(développé sous MatLab) autorisant la déterminaties sources ¥/t GR avec une trés
grande précision [14]. Il est ainsi possible demdisiner jusqu’'a 3 centres de GR par décade
de fréquence, avec une erreur maximale de 6% (xBY%ad-igure 4) : nous notons que cette
valeur correspond a la limite proposée par le neodel Mc Worther pour décrire un spectre
de bruit 1/f a partir de fluctuations du nombre plerteurs, c'est-a-dire a partir d’'un
continuum de centres de GR (27 centres de GR remant 12 décades de fréquence). Les
spectres de bruit BF étant eux-mémes entachésridgivas liées a la stabilité instantanée du
composant et aux incertitudes de mesure, les mésholdssiques utilisant les algorithmes
conventionnels, notamment des moindres carrés dedaon-Raphson pour ne citer qu’eux,
ne sont pas applicables a ce cas d'étude. La m&tth@désolution d’équations non-linéaires
retenue pour réaliser I'approximation est baséelasuionction RMS (root mean square)
associée a la méthode du simplexe, qui permetatfeasichir de ces fluctuations de mesures
d’'un point de fréquence sur le suivant (lissage gmyndme glissant). Les équations sont
ensuite linéarisées pour pouvoir extraire les valeacherchées par résolution matricielle.
Pour tester cette méthode, nous avons créé detespanalytiques afin d’en maitriser les
caractéristiques (1/f, GR et plancher de bruit)is puous avons superposé une fonction
logarithmique aléatoire, sur 3 bandes de fréquencesformément aux conditions
expérimentales (nombre de bandes de mesure, mayemtidisé sur I'analyseur de spectre

lors de la manipulation, ...) (Figure 3).
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1012

“J4/ Fichier source bruité
&

1018 ~ . >~ Modele extrait
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densité spectrale de bruit (AZHz)
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Sources de bruit extraites (1/f, GR)
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Figure 3 : spectre de bruit BF synthétisé a partir d’'une esgiog analytique utilisant une source de bruit£n 1
et trois processus GR puis bruité conformément eanditions expérimentales (sur plusieurs bandeg ave
répartition logarithmique des points de fréquertggrise en compte de la fonction moyennage de Iyaear de
spectre). L’algorithme d’extraction mis au point essuite utilisé pour vérifier que I'on retrouverectement, a
partir du spectre bruité, les caractéristiquestaes processus GR et du bruit en 1/f.

Des analyses statistiques ont été menées pouer#idobustesse de I'extracteur de
sources de bruit BF vis-a-vis des conditions ite8ade la reproductibilité expérimentale, du
poids relatif de la source 1/f et du nombre de resnde GR par décade, du type de

moyennage utilisé par I'analyseur de spectre (Eidr..

8% 1 2 G-R par décade de fréquence 3 G-R par décade de fréquence
7% o A
. .
6% - S N
O] A ~
c% 5% - RN s
@ 4% ... S~oo
e . . Te, “~4
= 3% - 1 G-R par décade de fréquence R
AN . tre9
2% | teel.
1% B S
0% ‘ ‘ ‘ ‘ .
0 100 200 300 400 500

Nombre de moyennages utilisés lors de la mesure

Figure 4 : précision d’extraction des sources de GR en fonctles niveaux équivalents de moyennage de
l'analyseur de spectre, pour différents nombresG&epar décade de fréquence. La demi-toléranceéesirt
relevé de part et d'autre de la valeur centraleinal®.
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Les sources de bruit BF sont limitées en fréqudde@s une bande haute pouvant
varier de quelques dizaines de Hz a quelques oestaie MHZz) par un plancher de bruit. Ce
plancher de bruit, dit irréductible (lié au bruitetmique des barreaux résistifs, bruit de
grenaille, bruit de diffusion, ...), conserve un cié&ae constant jusqu’aux hautes fréquences.
Un banc de test a été développé au laboratoire étendre les moyens de caractérisation sur
la gamme de fréquence manquante entre 300 kHz BtHO[15] couvrant les bandes MF,
HF et début VHF. Ce plancher est toutefois rareragploité, hormis a titre de vérification de
la théorie.

Le bruit BF est un outil de diagnostic puissant rpoaractériser la qualité des
matériaux et la maturité des dispositifs, tout campour réaliser des analyses de fiabilité
apres application de contraintes. Mais le bruitd8Fépercute également dans les dispositifs
tels que les sources de fréquences par le biat®molersions non-linéaires, affectant de fait
leur pureté spectrale. Le bruit BF détermine égealgna sensibilité des mélangeurs a faible
fréquence intermédiaire, ce qui implique dans Esxccas une détérioration des performances

des systemes de transmission RF qui les utilisent.

1.1.2 Le bruit de phase
Les outils de métrologie du bruit BF sont d’'undit@iéprouvée dans la prédiction des

phénomenes de conversion non-linéaire autour djpporteuse d’oscillateur. Mais ils ne
suffisent toutefois pas a prendre en compte uraicertombre de phénoménes de stabilité
autour du point de fonctionnement notamment liés sélectivité du résonateur utilisé dans
I'oscillateur ou encore au bruit d’amplitude. La suee directe du bruit de phase autour de
cette porteuse reste la seule alternative fiable palider la pureté spectrale d’'un oscillateur
et les approches théoriques associées. Difféerémtbsiques de mesures ont été développées
au sein du LAAS par O. Llopis [16] pour mesurebtait de phase en oscillation et le bruit de
phase additif (ou résiduel) d’'un composant surgerame de fréquence porteuse de 2 GHz a
18 GHz, et sur une gamme de fréquence en bandeléasimple allant de 10 Hz a 100 kHz.
Nous pouvons aussi mesurer des sources jusqu’d@yce a des solutions commerciales,
sous réserve d’'un bruit de phase raisonnable (@daptas des sources MMIC a faible bruit

de phase, mais inapproprié a celui des sourceés &aiute pureté spectrale).

a) le bruit de phase en oscillation
Plusieurs bancs de test basés sur des technigssisgsou actives (utilisation d’'une
source de fréquence synthétisée) ont été mis emeoethnaméliorés au cours des derniéres

années. La derniére version passive actuellemeahséat repose sur la technique de
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bY bY

discrimination a ligne a retard ou a résonateumtilisation d’'un résonateur dans le
discriminateur permet d'améliorer la sensibilité mesure (plancher de bruit) pres de la
porteuse, mais reste plus délicate a manier deapacessité de disposer de deux résonateurs

parfaitement identiques [17-18-19].

b) le bruit de phase résiduel

Cette approche consiste a mesurer simplement eclébouverte le bruit de phase
d'un dispositif soumis a un signal dynamique deqdience donnée [20]: cet outil
expérimental se positionne donc comme une altematntre I'approche ‘bruit BF' et
I'approche ‘bruit de phase en oscillation’. Il pa&tmainsi d’affiner certaines analyses en
fournissant des données intermédiaires lorsquedelsuit BF ne suffit pas a expliquer les
phénomenes de conversion mesurés en oscillatioriediste pas de solution commerciale
directe pour effectuer cette mesure et c’est pairgs moyens spécifiques mis en place dans

notre groupe sont indispensables.

1.1.3 Le bruit haute frequence en régime de fonctionnemeiriinéaire
Contrairement aux bancs de mesure précédentsntedmmbruit haute fréquence (ou

bruit HF) permet de mesurer des sources de bilestque le bruit de diffusion (thermique,

quantique, électrons chauds), le bruit de grenadliele bruit d’avalanche. Les bancs
expérimentaux développés par L. Escotte sont @sBentent basés sur la technique des
impédances multiples, et permettent de couvrir ggmame de fréquence allant de 1 GHz a
40 GHz [21].

Analyseur de Réseau Vectorigl

S

%(O Synthe’tiseur_é { g_ll; ) 0888

:
i

[ d'impédances | Analyseur dg !

o o to Spectre | !

1

:

:

i

:

Source de bruit : Amplificateur
faible bruit

SOURCE TUNER D.U.T RECEPTEUR

Figure 5 : schéma de principe du banc de mesure de bruitddFapnéthode des impédances multiples. Le banc
permet de couvrir les bandes 1-4 GHz, 4-22 GHDet®GHz (avec variantes de matériel et de progratiom
logicielle selon la gamme de fréquence).

Toutefois, d’autres alternatives sont disponib@sdue la technique des impédances
multiples est difficile a mettre en ceuvre (probléne stabilité conditionnelle) [22]. Le
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principe de fonctionnement du banc de mesure prapédances multiples » est donné sur la
Figure 5 et permet de mesurer tout type de dispositif &effet de champ, bipolaire) pour en

extraire ses quatre parameétres de bruit. Le faateubruit, associé a un coefficient de
réflexion quelconque de sour€g en entrée du dispositif, peut ainsi étre calcei®rs la

formule donnée en équation 2 :
F = I:min +G&s [(GS - (30pt)2 + (BS - Bopt)z] Eq- 2

Fmin représente le facteur de bruit minimum, R résistance équivalente de bruit et

Y opt= GopttiBopt I'admittance optimale de bruit (ou encorg, = ei®=) e coefficient de

ropt

réflexion optimal en bruit). Lors de nos travaux ttése, nous avons étudié I'impact de
I'environnement expérimental sur la sensibiliténgiesure d’un tel banc en vue de I'obtention
d’'une configuration optimale [23]. Nous avons égaat étendu la gamme de caractérisation
dans la bande basse de fréquence (1-4 GHz) [2did& Id'un commutateur programmable et

d’'un déphaseur, afin de pallier la couverture easphmédiocre du synthétiseur d’impédance
sur cette méme gamme de fréquence (Figure 6). hiéyseur est spécifié dans une gamme
4-26 GHz : au-dela de l'investissement que reptésEachat d’'un synthétiseur dedié a la

gamme 1-4 GHz, la taille de ce dernier rendraificilé son intégration au banc pour des

mesures sous pointes (en raison des grandes lasgdiende). L’extension des mesures en
bande 1-4 GHz permet généralement d’accéder ach®aret a la frequence de coupure du
bruit des composants, et d’établir leur dimensiptinoale et leur polarisation au plus juste

selon que I'on concoit un amplificateur faible bnoour application GSM ou pour application

radar en bande X...

déphaseur
Ag
@ n entier
appartenant a [1..8]

Tuner D.UT

commutateur
en direct

déphaseur

Ao
@ n entier
appartenanta [1..8

=

Tuner | D.U.T

commutateur
en déphaseur

Figure 6 : principe d’extension de la couverture en phaseydthstiseur d'impédance pour la bande 1-4 GHz.
L'utilisation d’un déphaseur en aval du synthétisgfimpédance permet de couvrir une gamme de pblase
étendue selon le chemin emprunté (direct ou avphatur)
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Une illustration du raccord des bandes de mesu8GHz & bande étendue 1-4 GHz
au moyen du déphaseur) est donnée sur la Figuol fious reportons les résultats des
parametres de bruit mesurés et calculés au moyepatametres S d'un transistor a effet de
champ froid (non polarisé) [25]. Cette techniquentesure d’un quadripdle passif permet de

vérifier systématiquement I'état de calibrage dodode mesure, et la précision associée aux

mesures.
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Figure 7 : validation du banc de mesure de bruit HF entre &8 GHz par la méthode du Transistor a Effet
de Champ froid-¢ Calcul & e mesure).

1.1.4 Le bruit haute fréquence en régime de fonctionnemeémon-linéaire

Plus récemment, suite a des mesures de bruit de pésiduel et de bruit HF realisées
sur des composants fonctionnant en régime linésiren régime de compression, il a été
démontré limpact du facteur de bruit en régime fdectionnement non-linéaire sur le
comportement en bruit de phase des dispositifs [28pproche de conversion des sources de
bruit BF ne suffit plus a traduire le comportementboucle ouverte de certains oscillateurs.
Un banc de mesure du facteur de bruit et des paresn@e bruit HF en régime non-linéaire

est d'ores et déja opérationnel sur une bande @gudénce qui dépend des équipements
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disponibles (notamment des filtres) [27]. L'utiiga d’'un signal de pompe auquel se
superpose la source de bruit permet de gérer ldim&arité du bruit au niveau du composant
ou de I'amplificateur. Des mesures sur@®Guffisent pour la caractérisation d’amplificateurs
tandis que la technique des impédances multiplesdaptée a ce nouveau banc pour la
mesure des quatre parametres de bruit « non-legairdes transistors. La dégradation
observée sur les paramétres de bruit peut s’aufiferpour mieux prendre en considération
les phénoménes de bruit additif HF dans les oseilta, mais également pour appréhender le
comportement du facteur de bruit d’'un amplificatéiNA (low noise amplifier) dans un
module d’émission-réception soumis a des signauateurs : ce dernier cas sera discuté

au chapitre 3.

1.2 Les TBH en technologie 1lI-V : performances et fidiié
En préambule a la section suivante dédiée a I'agéition en bruit HF d’'un procédeé

de fabrication de transistors bipolaires a hététjon TBH Si/SiGe, nous évoquons dans ce
paragraphe comment les différents outils de mestude simulation électrique et en bruit BF

et HF ont été exploités pour caractériser les perdnces et la fiabilité d'une technologie

TBH GalnP/GaAs développée par Thomson LCR a lddmannées 90.

1.2.1 Performances électriques et en bruit HF

Lors de nos travaux de these, nous avons développéechnique de modélisation
petit signal et en bruit des dispositifs TBH [2@Ette technique a été éprouvée sur différentes
technologies IlI-V (TBH GalnP/GaAs de Thomson LCRT8H GaAlAs/GaAs de TRW).
Sur la simple connaissance du schéma équivalerit gpghal, elle permet de calculer les
parametres de bruit linéaire HF du transistor [28][ Nous avons notamment utilisé cette
technique pour étudier linfluence de lorientatiate I'émetteur sur les performances
électrigues et en bruit HF des TBH GalnP/GaAs. Ladétisation électrique a permis de
mettre en évidence des singularités systématigeies $es orientations, certaines liées au
procédé de fabrication (sous-gravure d’émetteuguttes imputables a des phénomenes
physiques (effets piézoélectriques liés a un rappérimétre sur surface élevé). La sous-
gravure engendre une diminution de la section ditaae entrainant de fait des densités de
courant élevées qui favorisent I'apparition précdeel’effet Kirk (visible sur la Figure 8

@ 12 mA, orientation a -4%910)). Pour leur part, les effets piézoélectriques caffiet

essentiellement le gain en courant des composafds emécanismes de transport de charges

aux abords directs de I'émetteur (courants de dluitte comportement des parametres
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intrinséques avec la polarisation (résistance dymaas d’émetteur, décomposition du temps
de transit en temps de transit de base, d’émegtiede collecteur, ...) est cohérent avec des
mesures électriques telles que la fréquence desitimn ou la fréquence maximale

d’oscillation (Figure 8).
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Figure 8 : temps de transit extrait (globette+1s+1c) et fréquence maximale d’'oscillation de TBH GalB&As
(2x30um?) selon les orientations d’émetteurs ofpmsio [01]]), a-45°@ [Old), eta-90° 4 |_0]1J).

Les mesures de bruit réalisées dans la bande 1HE8sGnt en excellent accord avec
les valeurs calculées a partir du modele petitadigiB0]. Nous remarquons que
'augmentation de la résistance d’émetteur liéa sdus-gravure influe sur les parameétres de
bruit tels que la résistance équivalente de bryigtRe facteur de bruit minimumyfs a haute

fréequence (Figure 9 @ 4 GHz) pour l'orientatior&°-
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Figure 9: facteur de bruit minimum et résistance équivaleseebruit mesurés @ 4 GHz pour des TBH
GalnP/GaAs (2x30um2) selon les orientations d'éevest 0° ¢ [01]]), -45°@ [Old), -90° (A |_OZIl_|).
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Aux plus hautes fréquences, 'augmentation de p@aci#é de transition de la jonction
base-émetteur due a l'effet Kirk entraine une map@ligmentation du facteur de bruit

minimum selon l'orientatiof010. D’autres singularités liées & I'orientation ot# énises en

évidence au travers de mesures statiques et erBsr{i81].

1.2.2 Fiabilité des TBH GalnP/GaAs : réle de I'hydrogeneet de la passivation

Différentes études ont été menées essentiellenmerdgl@ion avec le CNES [32][33]
pour évaluer la fiabilité des TBH GalnP/GaAs : fiidfde la passivation, la différentiation
entre structures auto-alignées ou non et I'étuttmd@rientation de I'émetteur sont autant de
pistes qui ont été explorées sur cette technoldtper cela, le bruit BF représente un outil
d’investigation efficace qui permet d’accéder augnatures de bruit induites par des
modifications structurelles des transistors avdarapees I'application de la contrainte [34].
Les résultats peuvent se résumer en quelques points

e Une étude comparée de difféerentes orientationsnet®eur a démontré une
sensibilité moindre de I’orientatio[ﬁ)ﬂ] comparee a I’orientatio{Ol]] vis-a-vis de la phase
de déverminage [35]. Cette étude concerne des Tilisant une couche de passivation SiN.

e De plus, il a été déemontré que [l'utilisation d’'urmuche GalnP non dopée en zone
extrinseque de base éliminait les effets de défauésoces (phase de déverminage) en
comparaison avec les variations sensibles procy@esine couche de passivation SiN (cf.
variations de courant de base, Figure 10). Les @ghénes de défaillance précoce semblent
fortement corrélés aux états de surface situéstarface entre la couche de passivation et le

semiconducteur dans la région extrinseque de B&§e [
0 QO @@ @ e
: GalnP non dopée
-10

-20

30 +

Alg (HA)

40 +

-50 +

-60 1 1 !
temps de contrainte (h)

Figure 10 : effet bénéfique de la passivation GalnP non dopgsr rapport a la passivation SiN sur la
dégradation du courant de base au cours du teniji$ @alnP/GaAs de surface d’émetteur 2x40 umz, Esar
@Vce=1.4 V, =4 mA).
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e Enfin, différents lots de composants ont été ssumiles contraintes électriques et
thermiques équivalentes a des températures deigonde 150°C (passivation SiN [37]),
115°C et 73°C (passivation GalnP non dopée [38jixeSa I'application de la contrainte, une
corrélation entre les évolutions du coefficientddalité de la jonction base-émetteur et du
gain en couranB ou encore de la densité spectrale de bruit eraad @& (bruit 1/f relié aux
états de surface) permet d’établir I'origine desraats de base : il est alors possible de suivre
les évolutions qualitatives des recombinaisonsat® zle charge d’espace, de surface ou de
volume. La relation linéaire observée entre la dérspectrale de bruit en tension & la
résistance statique d’émetteug Rst attribuée au bruit en excés localisé dansolze z
d’émetteur. L’évolution des parameétres statiquesedbruit $et S, au cours de I'application
de la contrainte (mesures de reprise) a mis enegeal une augmentation sensible de la
densité des accepteurs ionisés dans la base. DesraseDLTS (Deep Level Transient
Spectroscopy) réalisées au laboratoire LPSC (detneht GEMaC) de Meudon ont évalué a
10" cm® la concentration de I'hydrogéne supposé étre &glie du mécanisme de
dégradation décrit ci-apres : diffusion de H danbadse et amélioration des états de surface,
neutralisation du dopant carbone par création deptexes C-H, rupture des complexes C-H
sous effet de la température et augmentation deelssité des accepteurs ionisés C
diminution du gain en courant [38]. Des mesuresgdin dynamique £ confirment la
diminution de la commandg au cours du temps. Ces travaux ont égalemenixptéites au
travers de notre participation a I’Action Spécifqiriabilité du département STIC : effet de
H sur les filieres 11I-V’ en 2003-2004.

1.3 Les TBH Si/SiGe : optimisation d’'un procédé faibeuit HF BICMOS
Depuis I'explosion des besoins grand public detléphonie mobile (GPRS, EDGE,

UMTS), des applications sans fil (WiFi, WLAN, WiMAX et de géolocalisation (GPS,
GLONASS, GALILEO), les technologies BICMOS se sanposées comme les candidates
par excellence pour répondre aux criteres de chiaitggration, de rendement de production
et de reproductibilité des procédés technologiqlescritere d’intégration repose sur la
possibilité de pouvoir réaliser sur un méme substtes modules de traitement de
'information (en CMOS) et des circuits haute frégue (en TBH, voire CMOS pour les
fréequences plus faibles). Les secteurs des télécmrnocations spatiales et de la guerre
électronique ont rapidement vu en ces technologiesopportunité majeure pour améliorer
les architectures de leurs systemes. Mais avantidiper sur les conséquences de la mise sur
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le marché de ces filieres BICMOS, il a été nécess#ioptimiser les procédés de fabrication

en vue de I'amélioration de leurs performancesededr fiabilité.

1.3.1 Performances dynamiques et en bruit HF

Nous avons été amenés a étudier plusieurs filsgemposants bipolaires SiGe : une
comparaison du facteur de bruit minimum et de $dstance équivalente de bruit est illustrée
sur la Figure 11 pour deux composants de dimengiquvalentes, issus de filieres BICMOS

différentes.
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Figure 11 : comparaison de paramétres de bruyj, et R, de TBH SiGe compatibles BiCMOS de ST-
microelectronics M mesure et calcul ) et SiGe-microsystemsof-mesure ) @ ¥==1 V & Ic=2 mA (i.e.
Jc=10 kA/cm2).

Les composants qui feront I'objet de nos invesiiget par la suite comportent un
doigt de collecteur, un doigt de base et un dogmetteur (représentation ‘CBE’ en ‘111’).
Toutefois, des études préalables sur des composarnitsdoigts de longueur variable ont
permis de quantifier, par la modélisation et panksure, I'amélioration des performances sur
chacune des deux technologies : les effets pasasigacitifs induits par une augmentation du
nombre de doigts (émetteur, collecteur, base) cmmipensés par la réduction des résistances
d’acces, ce qui se traduit par une légére amélorair le gain dynamique et sur le plancher
de bruit HF. Au-dela d’'un certain nombre de doidimmélioration dynamique et en bruit
n'est sensible qu'aux basses fréquences des mictesa des structures ‘243" ou ‘232’
(Figure 14) possedent des planchers de bruit sgargs en deca de la fréquence de coupure
du bruit (en dessous de 2 GHz) alors que les disfisads deux doigts de collecteur et de base
‘221’ peuvent étre utilisées au dessus de 5 GHusNemarquons que les deux composants
de la Figure 11 ont une résistance équivalenteruie du méme ordre de grandeur, ce qui est

révélateur des dopages de base relativement prddhedlifférence est cependant relevée sur
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Fmin, attribuée aux profils de Germanium dans la base different selon les deux
composants : le TBH SiGe-microsystems possede afift ge germanium triangulaire, tandis
que le composant ST-microelectronics possede ufil e de type graduel du coté de la
jonction base-émetteur, puis constant (12% de ©Ge).plus, les fréquences maximales
d’'oscillation fh.x et les fréquences de transitionsbnt a I'avantage des transistors ST-
microélectronics [39][40]. IBM a proposé et brevetée combinaison utilisant un dopage
abrupt (coté jonction BE) qui procure de meillearefficients d’injection, puis un profil
graduel qui améliore les performances frequensielks dispositifs [41].

Le procédé technologique dont est issu le TBH c@msi sur la Figure 11 est
I'aboutissement des travaux d’optimisation évoqigks|l est désormais exploité sous la
dénomination BICMOS6G. Pour optimiser cette tecbg@ en bruit HF, des discussions ont
éte étroitement menées avec les technologues dri@delectronics pour définir les profils
et niveaux de dopage, les épaisseurs de basefi$ g Germanium : 6 plaquettes offrant
des variantes technologiques (chacune proposasiepls tailles de transistors) ont été
étudiées [42][43][44]. Des mesures statiques, dygaes et en bruit HF ont permis de valider
nos modeles en petit-signal et en bruit HF. Pacisde clarté, nous ne présentons dans la
suite de ce paragraphe qu’'une comparaison depglaigiettes parmi les six dont nous avons
disposé. Les profils de dopage et de germaniumikasirés sur la Figure 12. Les modéles en
bruit ont été validés sur une large plage de fregeie les mesures 1-4 GHz permettent de
vérifier le comportement en bruit pour les applmas de la téléphonie cellulaire®f. 2™ et
3°M génération), tandis que la bande 4-12 GHz seriéd@ plus particuliérement pour les
applications en bande X (récepteur radar entresutr

E B B C
12% Ge
bore
procédé #A 7.108
o — 105 » épaisseur (Lm)
E B B C
12% Ge
bore
procédé #B8 | 93¢ Couche S
0% Ge .
E B B C
12% Ge|
bore
procédé # 10 — Couche Si
0% Ge. R

Figure 12 :représentation du profil de dopage Bore (zone gyisédu profil de germanium (rampe de 0% a
12% de fraction Ge) dans la base de 3 procédés Bi€Btudiés parmi 6.
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La plage fréquentielle du modéle électrique s’étéadl0 MHz a 40 GHz (Figure 13) :
des lors, des études de parameétres de bruit calenléehors de la bande de mesure 1-12 GHz
(cf. Figure 14) restent pertinentes. Les modelestétjues et en bruit sont également validés
sur une large gamme de polarisation (densité deanbeollecteur variant de 5 kA/cm2 a 80
kA/cm?2) et de longueur de doigts d’émetteur (modiéetrique validé de 3.2 um a 25.6 pm,
bruit HF validé sur 25.6 um et 2x12.8 um). Ces rnlexleont aisément paramétrables pour étre

utilisés sous une plateforme de simulation linéaire

40 MHz - 40 GHz

Figure 13 : parameétres de dispersion [S] pour un TBH ‘232’ ddage d’émetteur 0.4x2x12.8 pum?2 (procédé
#C), polarisé a ¥-=-1 V et =60 kA/cm2 ¢- modele M\ mesure).

Le composant ‘232’ dont les performances sonttilées en Figure 13 et Figure 14
possede la méme surface d’émetteur que les conpdddd’ de la Figure 16. La diminution
des résistances d’accés de base (dite extrinsetjae) collecteur permet d’abaisser de 0.3 dB

le plancher de bruit en comparaison avec celuvéetel GHz sur la Figure 16 (procédé #C).
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Figure 14 : parameétres de bruit mesurés (symboles) et caltrbits pleins) entre 1 GHz et 12 GHz pour le
méme TBH qu’en Figure 13 (procédé #C, polarisatige=-1 V, =60 kA/cm?).
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L’examen conjoint des courbes des paramétres d¢ (matamment Fin et R, en
Figure 16) avec les variations de performancestr&ees (fréquences &t fna, gain hi)
permet d’interpréter 'impact des variations tedogaues sur les performances électriques et
en bruit, & basse comme a forte injection. Chaguenpetre issu du modele électrique tel que
la résistance de base, la capacité d’émettguteCgain en courarf}, ou encore les temps de
transit 1 et Tg, contribue a la définition d’'un procédé technotpg optimisé pour les
transistors. Nous reléverons notamment le rolegmé@rant des parametres de base (mobilité
et résistances verticales ou latérales affectéedepaiveau de dopage et I'épaisseur) sur

I'allure de {.

40 1
_____bB
30 + -
N
I
O 20 + ° procédé #A
i . procédé #B
10 + /g o
§ procédé #C
0 1 1 1 1
0 20 40 60 80

Jc (KA/cm?)

Figure 15 : fréquence de transitioprhesurée (symboles) et simulée (traits pleins #itiflés) en fonction de la
densité de courant collecteur (dispositifs ‘1110q#dés #A, #B, #C).

L’'analyse de la Figure 15 relative a ces variatidasla fréquence de transition en
fonction de la densité de courant collecteur, indigotamment que le procédé #B bénéficie
des meilleurs temps de transit : grace a une lmgaseque plus fine, et malgré un dopage
|égerement supérieur a celui du procédé #A, le seg transit global diminue. Si la
contribution majeure attribuéetg a forte densité de courant collecteur est plusibin cette
tendance reste vérifice a plus faible niveau ditpm lorsque 1e = r..Cre devient
prépondérant (& varie avec la racine carrée du dopage).

La mesure de la résistance équivalente de bruitidesttique pour les TBH des

procédés #A et #C (méme résistance de base confmeéa la loi de dépendance en
JW.+/N; ), alors que le transistor issu du procédé #B miEssiée résistance,Rupérieure,

quelle que soit la densité du courant de poladsatiollecteur d (R, ne varie pas avec la

fréquence).
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Figure 16 : facteur de bruit minimum mesuré et simulé a difiées fréquences, en fonction de la densité de
courant collecteur (dispositifs ‘111’ procédés #B, #C).

Ces résultats se recoupent partiellement avec éssims et calculs du parameétpg,F
Ainsi, le facteur de bruit ki plus élevé de 0.3 dB a 1 GHz pour le TBH du précéf est
corrélé a une résistance équivalente de bruit myiquement plus élevée de ©5pour ce
procédé vis-a-vis des deux autres. Cet écart egpaeire di pour ce composant a une
résistance d’'acces de base 30% plus importantafiggie également la fréquence maximale
d’oscillation (la plus faible des 3 procédés), slague sa fréequence de transition est la
meilleure comme nous l'avons vu auparavant. Nouav@as également remarquer la
constance de i, en fonction de g a 1 GHz: l'augmentation denf avec le courant
collecteur ¢ (bruit de partition de collecteur) est compensgel’augmentation de fi.e. une
augmentation de la fréquence de cassure @9. A 5 GHz, pour des densités de courant
collecteur supérieures a 10 kA/cmz, I'écart sulialdeur ki, est du méme ordre de grandeur
que précédemment entre le procédé #A et le prog&IéEn outre, les composants des
procédeés #A et #C bénéficient d’'une résistanceade Bquivalente, mais le dopage plus élevé
du procédé #C par rapport a celui du procédé #Aadiegsa mobilité, et donc son temps de
transit. La cassure du bruit HF se produit a ugguence plus basse, et le facteur de bruit a
5 GHz du procédé #C se dégrade plus tot que calgrocédé #A. La tendance dgifen
fonction de d s’explique facilement par I'effet des recombinaisale surface entre base et
émetteur qui dégradent,k a faible niveau d’injection gg augmente lorsque: diminue), et
par 'augmentation du bruit de partition lorsquealgmente. Entre ces deux tendances a
faible et forte injection, une valeur optimale dg,Fest obtenue pourcE 20 kA/cm?2. Cet
optimum en bruit est mis a profit pour la réalisatid’amplificateurs faible bruit : pour ce
niveau de courant, les valeurs dg.£1.5 dB @ 5 GHz ou encorg,=2.4 dB @ 10 GHz sur
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les structures mono-doigts sont améliorées de @éug.3 dB par un choix judicieux de
dimensionnement de la structure.

Lors des travaux de DEA de G. Cibiel [45], d'autesdes ont permis d’analyser
I'influence du profil de germanium (double marchremtofil abrupt de Ge) ou de la structure
de collecteur (anneau), ou encore la distributiadtirdoigts du transistor. Par ailleurs, nous
avons développé un modele fort signal sur le ppmailu modele Mextram (niveau 504)

proposeé par Philips, lors du stage Erasmus d’'EdiBid46].

1.3.2 Fiabilité des TBH SiGe : porteurs chauds et radiatins ionisantes

L’étude d’analyse de défaillance réalisée sur déll e la technologie BICMOS de
SiGe-microsystems s’est appuyée sur l'utilisationjcinte de mesures statiques, dynamiques
HF, de bruit BF, et sur de la modélisation physidae TBH (logiciel Blaze de Silvaco). En
raison du fort champ électrique engendré au niw&ada jonction BE (fort dopage), les
transistors ont été soumis a des contraintes de ‘pgoteurs chauds’. Ces contraintes ont la
particularité de provoquer des effets électriquest des signatures sont identiques a celles
obtenues par application de radiations ionisahi@sobustesse des technologies vis-a-vis des
radiations ionisantes est indispensable pour uradifigation spatiale, aéronautique, voire
pour l'instrumentation meédicale a un niveau moindres événements solaires, ceintures de
particules et autres rayonnements cosmiques, dtrigine d’'une multitude de charges plus
ou moins énergétiques dont la probabilité statigtid'occurrence varie d’'une catégorie a une
autre. L’augmentation de l'intégration suivantdade Moore, associée a une diminution des
tensions d’alimentation, induit une plus grandessglité des dispositifs aux effets de
radiation (Figure 17). Les analyses des effetgpoeteurs chauds représentent ainsi un moyen
rapide et efficace de substitution pour diagnostides effets des agressions ionisantes envers
la robustesse de la technologie BICMOS.

Projection de I'évolution
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Figure 17 : projection de I'évolution des erreurs induites plaarges ionisantes et charges ESD dans les circuits
électroniques, source ‘veille technologique’ N°2@8pt-oct 2003.
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Les conditions de contraintes sont définies mimseéenent afin de ne pas activer
d’autres mécanismes de dégradation. Quelques rminatdfisent pour dégrader les
composants sous une tension inverse de jonctig=\V¥4V a collecteur ouvert (les porteurs
chauds sont alors des trous). La signature statigsetracés de Gummel de la Figure 18
indique une dégradation du courant de basélcourant collecteurIrestant inchangé. Des
modifications sont également visibles au niveauadesficients d’idéalité de la jonction base-
émetteur au travers d’une augmentation du coeffiiciéidéalité i de la jonction BE : des
mécanismes de recombinaison de surface sont déeelaldorte tension pt (ng=2), tandis
gue des mécanismes de piégeage par effet tunreinast (TAT : trap-assisted tunneling)
provoquent des coefficients de jonctiggn3.

ng=2

courants de base et de collecteur (mA)

10-8 T T T T
0,3 0,4 0,5 0,6 0,7
Tensions base-émetteur (V)

Figure 18 :tracés de Gummel mesurésgvant contrainteA aprés contrainte) et modéliséslpgiciel Blaze de
Silvaco) avec les facteurs d’'idéalité expérimentassociés.

Le courant de base; Isubit une forte modification apres contrainte,ralque le
courant collecteurdl reste inchangé conformément a la signature deadatjon provoquée
par porteurs chauds. Les effets dynamiques supdemmeétres [S] mesurés a I'analyseur de
réseaux vectoriel (Figure 19) et simulés par |lajiphysique, illustrent la chute de gain 8t
la diminution de la fréquence de transition lorstueomposant est polarisé a courant de base
Ig constant [47]. Le gainyg(et la fréquence de transition par voie de fagtyarie pas lorsque
le TBH est polarisé a courarg tonstant : la conséquence pratique implique ubastesse
accrue des fonctions actives micro-ondes a I'égded charges ionisantes lorsque le

composant est polarisé a courant collecteur constan
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Figure 19 : représentation polaire dyain dynamique & du TBH SiGe mesuré entre 40 MHz et 30 GHz en
fonction du temps de contrainte. La figure insée@ésente I'évolution de la fréquence de transitlarant la
contrainte

Les simulations physiques (logiciel Atlas de Siwgagiennent appuyer les hypothéses
précédentes (recombinaisons localisées dans lacsutie base proche de I'émetteur), tout
comme les mesures de bruit BF qui font état d’'ubgradation de plus de 2 décades sur la
densité spectrale en courant de basge [88][49][50][51]. Un autre phénomene de
dégradation, attribué a la libération d’hydrogeneadt la contrainte, se traduit par une
augmentation de la résistance de base. Cette signdécelable sur les coefficients de
réflexion §1 mesurés et simulés, est confirmée par la mesysarda modélisation du bruit
BF.

Les outils de métrologie et de simulation évoquésgjj'alors ne se limitent pas au seul
champ d’investigation des filieres bipolaires : éasdes sur des transistors a effet de champ a

grande bande interdite sont ainsi présentées dateshier paragraphe de ce chapitre.

1.4 HEMT AlGaN/GaN : études de dispositifs sur subssaii, SiCet Al ,0O3
Depuis le début des années 90, une nouvelle caéderfilieres dites a large bande

interdite est venue compléter I'éventail déja ladgs technologies utilisées pour les capteurs,
pour I'optique, pour I'électronique de puissanceetr I'électronique des hautes fréquences.
Les technologies carbure de silicium (SiC) et mérde gallium (GaN) possédent des qualités
intrinseques remarquables (Tableau 1), et représengainsi une véritable rupture
technologique avec les technologies GaAs et Si/382¢ Leur développement offre de

nouvelles opportunités en termes de conceptionrdeits, voire d’architecture de systéemes
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(réseau de transpondeurs des applications radatjomede I'énergie des systemes
embarqués, ...) grace a l'association des differeméetinologies disponibles pour des
applications en optique, en opto-électronique etleatronique.

e La structure de bande interdite directe est migarddit pour la réalisation de
dispositifs optiques (GaN et alliages InP, Al, &),qui autorise un spectre d’applications du
visible aux ultraviolets, en émission et en détactile matériau GaN est le seul qui puisse
prétendre a des applications opto-électroniques cauxtes longueurs d’onde (bleu, ultra-
violet, blanc). De nombreux composants électroep@s (Light Emitting Diodes LED, Laser
Diodes LD), détecteurs bio-médical ou en environe@mhostile (Metal-Semiconductor-
Metal MSM, ...) sont d'ores et déja disponibles, enstituent encore un axe fort de
recherche.

e L’électronique de puissance est de plus en plesegmte dans les systemes
embarqués. Le secteur automobile prospecte égalesuetiénergie électrique pour limiter
ses émissions de GQet I'amélioration des véhicules hybrides et élques passe par la
disponibilité de dispositifs tels que les trangist@aN fonctionnant a fort ampérage et a forte
température (plus de 300°C). L'aéronautique a égahe besoin de convertisseurs de
puissance de grande compacité et de faible massmisoa des cycles thermiques
(faibles/fortes températures). Les dispositifs ange bande interdite se positionnent trés
favorablement sur les aspects thermiques, de netssle volume. Si 'immunité de ces
technologies a grande bande interdite vis-a-vis atgessions radiatives se confirme, il en
résultera également une diminution de la masseydtérme (€limination des boitiers de
protection).

e L|’électronique des hautes fréquences tire pour psat un bénéfice des
caractéristiques exceptionnelles de la grande bamdalite pour des applications de forte
puissance. Des travaux sur matériau SiC ont déjpuhliés, mais le GaN reste largement
majoritaire pour les applications de puissance @eh&équence. Méme si la technologie
autorise désormais la conception de dispositifelhiges, les transistors HEMT (et MESFET)
sont les dispositifs les plus répandus pour lediGgipns a haute fréquence telles que les

systemes Radar (large bande jusqu’en bande X3} e¢feteurs de télécommunications, ...

p. 31



Chapitre 1 :

—>

—>

Si GaAs GaN 6H-SiC
EBa“de Imzr(;j(;i 11 14 3.4 2.9
9 ev) @ indirect direct direct indirect
Champ de claguage
E, (10 V/cm) 0.3 0.4 >5 4
Vitesse de saturation
des électrons 1 2 25 2
V; (107 cm/s)
Mobilité des électons 1000
W (Cm?IV.S) 1400 8500 (volume) 600
2000 (2DEG)
Conductivité thermique
Ky (W/em K) 1.5 0.46 1.3 5

—>

Hautes températures

Fortes tensions

Fortes tensions

Hautes fréquences

Hautes fréquences

Hautes températures

Tableau 1 : propriétés physiques et applications des hétémisnes a grande bande interdite GaN et 6H-SiC,
comparées au Si et GaAs [53][54].

Pour évaluer le potentiel des semiconducteurs dekapplications visées, des facteurs

de mérite sont disponibles parmi lesquels nous @asiciter :

» JFM : ‘Johnson’s figure of merit’ pour dispositiaute fréquence, (42132

» KFM : ‘Keyes’s figure of merit’ en considérant lisitations thermiqueskr(cV/4TE)?

»BFM : ‘Baliga’s figure of merit’ pour la commutaticde puissancez»;uEg3

»BHFM : ‘Baliga’s figure of merit’ pour la commutain rapide de puissancepl 5?2

Les différents facteurs de mérite précédents sorhalisés par rapport au facteur de

mérite du silicium dans le tableau ci-dessous.

Si | GaAs | GaN |4H-SiC
JFM 1 11 790 | 410
KFM 1 045 | 1.8 51
BFM 1 28 910 | 290
BHFM| 1 16 100 34

Tableau 2 :différents facteurs de mérite des matériaux Si, &&aN, SiC, normalisés par rapport au silicium.

Pour les structures a effet de champ, les factéermérite peuvent varier largement

d’'un article a un autre dans la littérature semrchoix de I'axe cristallin, ou encore selon la
mobilité des porteurs (notamment les trous dar@al) [55]... Il ressort néanmoins que les

valeurs normalisées par rapport aux facteurs d@erdr silicium sont largement a I'avantage

des matériaux a grande bande interdite, pour dagagons de puissance, a haute fréquence,

ou encore pour des applications en commutatiomleagt de puissance.
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Nous pouvons également noter que d’autres factiuraérite tels que BSFM (bipolar
switching speed figure of merit), BPFM (bipolar pawvhandling capacity figure of merit) et
BTFM (bipolar power switching product) sont égalemnelisponibles pour comparer les
structures bipolaires, et sont systématiquemenawantage des structures a grande bande
interdite (dans un rapport de quelques dizainesigiqurs centaines) en comparaison avec le
silicium et I'arséniure de gallium.

La technologie GaN représente donc un enjeu stoat€gmilitaire et industriel
important des prochaines décennies sur lequel dader comme I'Europe se mobilisent

fortement.

1.4.1 Comparaison des différents substrats : ADs, Si et SiC
Les transistors de type HEMT (High Electron MobpiliTransistor) AlGaN/GaN

bénéficient donc des propriétés remarquables déSrianax a large bande interdite ce qui les
prédestine naturellement a des applications de farissance (Tableau 1) :

-un champ de claguage élevé associé a un faibked@mnisation par impact, permet
d’obtenir des puissances de sortie élevées (pl@sfdies supérieures, au moins en théorie, par
rapport aux technologies IlI-V GaAs)

-la forte conductivité thermique du GaN (1.3 Wtk* contre 0.5 W.cil.K™ pour le
GaAs) et de certains substrats (diamant > 9 W.Km, SiC @ 5 W.crit.K™) est avantageuse
pour I'évacuation des calories.

-des densités d'électrons supérieures & téi* (gaz d'électrons & 2 dimensions
‘2DEG’ avec hétérostructure AlGaN/GaN) grace a deek polarisations spontanée et
piézoélectrique sans dopage intentionnel, sontaut @aour 'amplification des signaux.

-la forte bande interdite rend les dispositifs plomsnunes aux agressions de type
électromagnétique.

-des vitesses de saturation relativement imporsa(@ea 3.10 cm/s) favorisent les
applications a haute fréquence

La croissance des composants peut étre réaliséaliférents substrats de colts
variables, impactant les performances des disfosies substrats saphir (8)s) et silicium
offrent un colt modéré, tandis que le carbure ligwsn et tres récemment le GaN natif, plus
onéreux, procurent de meilleures performanceschegosants HEMT ou MESFET peuvent
ensuite étre réalisés par diverses techniquessolatons MOCVD (Metal Organic Chemical
Vapour Deposition) et MBE (Molecular Beam Epitagpgrmettent toutes deux de réaliser des
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couches fines, et les performances des composéalisés par ces deux techniques sont

comparables.

a) étude des performances électriques et en bruitB

Durant notre collaboration avec Thales Researcihfi@ogy et I'lIEMN, nous avons
caractérisé des transistors réalisés sur chacutnagsubstrats : les performances électriques
principales sont reportées dans le Tableau 3. hedeg se basent essentiellement sur des
mesures de bruit basse-fréquence, qui ont étéiasso des simulations physiques et a des

mesures électriques statiques, dynamiques et sUS6E57].

Type de Substrat AD3 Si SiC
Ipss [MA/mm] 400 350 | 1000
Vr[V] -375 | 35| -55
GMyiax [MS/mm] 120 100 | 250
g [MA] 0,3-0,5| 30-80| <0,1
Ron [Q] 70 85 25
fr-fmax [GHZ] 30-57 | 16-37| 40-100
U [cm?/Vs] ~ 1000 | ~1000| ~ 1600

Tableau 3 :récapitulatif des performances électriques de istors HEMT AlGaN/GaN en fonction du substrat
(composants de dimension 2*50*0,15 im

Les résultats électriques démontrent d’ores et dégameilleure aptitude du substrat
SiC pour réaliser des dispositifs performants atédhdréquence et forte puissance. Il faut
cependant considérer le fait que les premiers ceamge congus sur substrat saphir ne
bénéficiaient pas d’'un procédé optimal de fabrazagn raison d’'un plus grand désaccord de
maille avec le GaN que celui procuré par le mate8&C : de nouvelles structures utilisant
des couches tampons permettent de réduire efficateoe probleme de dislocations et de
‘micropipes’. Néanmoins, I'évacuation thermique tees l'avantage des dispositifs sur
substrat SiC ou Si.

Les mesures de densités spectrales en bruit dardade drain et de grille ainsi que la
corrélation des sources viennent confirmer unelewsg maturité des composants sur substrat
SiC, notamment en régime saturé de polarisatiomsDa plupart des cas de polarisation
étudiés, les sources de bruit en courant de draideegrille sont non corrélées. Cette
corrélation devient non négligeable pour de foagrants de fuite de la grille Schottky. Des

études en régime de polarisation ohmique permettenquantifier la qualité du canal de
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conduction et des contacts en reportant I'évolutiten la source 1/f en fonction de la
polarisation de grille (Figure 20). Les trois pastide ce graphique (pente nulle, pente -3 et
pente -1) sont respectivement attribuées a deatigitis pour lesquels la résistance principale
entre drain et source et le bruit en 1/f sont igéal principalement [56]:

- au niveau des résistances d'accés au canal @at®rohmiques, a la fois pour la
résistance et le bruit en 1/f (pente nulle),

- au niveau des acces et contact ohmique poursistaéce, tandis que la source de
bruit principale est celle du canal (pente -3),

-au niveau du canal de conduction pour la résistahta source de bruit (pente -1).

SiC
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1E-10
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1E-14 ]
@ 1KHz

0,1 1 10

[Ves-V1l V]
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Figure 20 : étude comparative du bruit de drain normalisé pgport a 2 de composants GaN HEMT
(2x50x0.15 um?) épitaxiés sur trois substratsiciBiin (Si), Saphir (AIO3) et Carbure de Silicium (SiC)

Le coefficient de Hoogeicy, largement employé pour qualifier la qualité ciigie
d’'un matériau (resp. la qualité d’un contact),fastlement accessible en exploitant la valeur
de la pente -1 (resp. pente nulle) de la Figure®& coefficientsicy=1,5.10° et acp=10"
sont obtenus respectivement pour le canal de ctindwbes HEMT sur silicium et sur saphir.
La pente -7 relevée pour les transistors sur sabSiC fait I'objet d’analyses spécifiques
dans un prochain paragraphe.

Nous remarquons sur la partie droite du graphiquenté nulle) que les contacts
ohmiques des composants sur substrat SiC sonfaildss, et génerent une densité de bruit

deux décades en dessous de celle obtenue surrdpssamts réalisés sur substrat saphir.

b) développement de modéles électriques fort signau
Dans le cadre de contrats européens et nationali&sdgu développement des filieres
GaN, notre participation a porté sur des aspectscatactérisation et de modélisation

électriqgue et en bruit dans un double objectif dlgse des défauts pour une meilleure
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maitrise technologique, et de valorisation de thnelogie GaN pour des applications faible
bruit en bande X : la fonction d’oscillateur sugulle nous étions engagés a motivé la mise
en ceuvre de modéles électriques fort signaux. Darm@emier temps, nous avons évalué les
différents modeles disponibles dans la littératetresur les plateformes de simulation. Les
technologies a grande bande interdite se distirtgemmsiblement des filieres standard IlI-V
ou silicium, et il n'est pas possible d’appligues|Imodéles de ces dernieres pour nos
applications. L’allure spécifique de la transcortdnce d’'un transistor a effet de champ
AlGaN/GaN suffit pour comprendre que les modeleaveationnels ne conviennent pas
(Figure 21) : les modeles d’Angelov, de Curtice,Tdew ou encore le modele EE-HEMT ont
ainsi été testés et écartés chacun pour des rajp@mpes (non prise en compte des
phénomenes de retard de commande de grille ouaile, ¢rofil de transconductance ou de

résistance R incompatibles, ...).
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Figure 21 : simulation du gain de transconductance de deusistns a effet de champ de largeur de doigt de
grille 2x75um issus de filiéres faible (a) et grarfl) bande interdite : a) modéle OMMIC filiere EI¥H et b)
modéle LAAS filiere TIGER AlGaN/GaN sur substraCSi

Plusieurs auteurs ont alors décidé de développes lgropres modeles : Angelov a
rajouté un jeu de parametres offrant des degrélibddé supplémentaires pour traduire le
comportement harmonique avec la polarisation owrenta dépendance de la mobilité a la
température. Le modéle de Trew, basé sur des hyisiques, procure un excellent accord
entre mesure et théorie. Simultanément, nous adéveloppé deux modeles pour les
composants sur substrat Si et@d [58], puis sur substrat SiC. Le lecteur pourraegmrter
aux travaux de G. Soubercaze-pun pour obtenir de pimples renseignements sur la
technique de modélisation employée pour le disppddEMT sur substrat SiC [14]. Nous
proposons ci-dessous la confrontation des mesureduemodele pour le réseau de
caractéristiques de sortig(Vps) et b(Ves) (Figure 22), les paramétres de dispersion en
régime petit-signal (Figure 23) et la caractéristigle compressiorns@e) (Figure 24).
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Figure 22 : accord entre la simulation (trait) et la mesurar(syles) des caractéristiques en impulsion (mesure

sous polarisation ¥s= -3 V et \bs= 10 V, avec une impulsion= 0.1 us et une période T =5 ms) d'un HEMT
sur SiC (dimension 2x0.25x75 pmz, tension de gvidigable de -4 V < ¥s< 0 V).

Figure 23 : comparaison des parameétres de dispersion d’'un HEXOT25x75um2 mesuréd) et simulés )
pour un point de reposg¢= -4 V et \ps= 10 V. Domaine de validité du modéle entre 40 M#Z20 GHz pour
des polarisations comprises entre -5 V¥ +1V, 4V <\ps< 20 V.
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Figure 24 : caractéristique mesurée)(et simulée (-) de la puissance de sortie en fonaie la puissance
d'entrée du HEMT 2x0.25x75 pm2 @ 10 GHz(¥ -3 V et \ps= 10 V). La compression a 1 dB en sortie est
PldB: 18 dBm.
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Enfin, notre modéle permet la prise en compte témn@menes de grille flottante (ou
canal parasite de conduction) fréquemment rencopinér ces technologies. Des études plus
récentes nous ont permis de modéliser analytiquetasreffets de retard de commande de

grille et de drain (‘gate lag’ et ‘drain lag’) lodes travaux de these de G. Astre.

1.4.2 HEMT sur substrat SiC

a) études des pieges en fonction de la polarisatienen fonction de la température

Le spectre de bruit en courant de drain des conmp®sar substrat SiC est révélateur
de la présence de nombreux groupes de centresn@eagén-recombinaison. La Figure 25
illustre la présence d’au moins quatre d’entre mobés GR1 a GR4 : une étude exhaustive en
fonction de la polarisation indique que certainstsctivés en fonction de la tension de grille
Vss (GR1 et GR2) alors que d’autres présentent unerdigmce en fonction de la puissance

dissipée Bc donc vraisemblablement de la température (GR3R)G

1E-13 -
1E-14 ~
< 1E-15 - Mesure & Modeéle
L
N
< 1
o 1E-16 - )
’ NG
1E-17 - \ GRA
1E-18 \ \ \ \ |
10 100 1000 10000 100000 1000000

Fréquence (Hz)

Figure 25 :spectre de bruit BF d’'un transistor HEMT AlGaN/Gsai SiC mesuré souss¥=-2 V et \ps= 16 V

Ces centres de GR viennent masquer la source dé dmul/f et perturber
I'exploitation de cette mesure. Ceci est la causdadpente -7 qui apparait sur la Figure 20
pour des tensions supérieures gs¥ -3.25 V (i.e. \&* < 2 V sur la Figure 20). Cette
tendance ne correspond a aucune théorie du bruiffeeux hypothéses cohérentes sont
avancées ci-apres : le cas a) de la Figure 26smnel a une hypothése de mobilité variable
avec la tension de commande de grille, alors qeadeb) s’appuie sur une origine du bruit en

1/f liée a un continuum de centres de GR.
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Figure 26 : origines probables de la pente -7 de la FigureL26.données sont exploitées a partir des mesures
Sp en régime ohmique de polarisation, et des équaifras a : variation de mobilité avegd et équation 4
(cas b : présence de centres GR hors bande deevagissant comme les trois GR mesurés en régimeoam
selone amplitude du € GR a 10 Hz,A amplitude du 2GR a 110 Hz eé amplitude du 3" GR a 2 kHz).

e Dans le cas a) ou la mobilité des portewsarie avec la tension de commandg;V
selon I'équation p = ¢fndnsg)*, elle répond & la loi proportionnelle.g n # V¥, ot Vig*
représente la tension de grille effectives*V= |[VgsV1|. Dans le cas ou la résistance
prépondérante est celle des résistances sériesagntiact, et que le bruit est principalement
localisé dans le canal, alors la densité spectialeruit &cy des fluctuations de la résistance
du canal est proportionnelle &V Cette densité de bruit peut étre calculée airpdé la

mesure du bruit en courant de drajg Brmalisée, par la relation suivante :

Seer =2 (R =R (@2/H2) o 3

Rr représente la résistance en régime ohmique duasanpet B correspond aux résistances
séries d’'acces du composant coté drain et coteasoavaluées avec précision a partir des
mesures de bruit BF [14]. La pente de -9 correspotalzone de polarisation donnant lieu a
la pente de -7 issue de la représentation en val®salue $/1p2 de la Figure 20. Sachant que
Seen#t Vo 29 pour cette zone de fonctionnement, nous obtenoreoefficient k = 2. Ce
résultat est cohérent avec les valeurs 1.1 < loks2rvées pour des gaz 2DEG.

e Le cas b) correspond a une hypothese ou des sel®@€R en dehors de la bande de
mesure viennent artificiellement rehausser le nivda bruit extrait 1/f (Figure 20), voire
créent un pseudo spectre 1/f conformément a laithde Mc Worther. Ces centres de GR
étant en dehors de la bande de mesure, ils ne pepas étre extraits par notre logiciel
d’analyse de spectre BF (cf. 1.1.1: le bruit bdesguence). Sous I'hypothése d’une

dépendance de tous les centres de GR selon uee Igi* ', le niveau de bruit 1/f de la
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Figure 20 peut donc étre relié a la densité spectles fluctuations de la résistance R dues
aux centres de G-R £3r) extraits dans la bande de mesure a des fréquelecd® Hz,
110 Hz et 2 kHz, et représentés en Figure 26 bg pente de -6,3 est obtenue pour les
tensions s inférieures au seuil de -3.25 V également idensfié la Figure 20 et sur la
Figure 26 a). L'expression théorique de la derdidruit de centre de GR démontre qu’elle
est proportionnelle au rapport de la densité dggsésur le nombre de porteurs au carré
conformément a I'équation 4 ci-dessous. Le brug dentres de GR dépend donc dg* V

selon la relation suivante :

Suian = 75 (Re ~Re)? @V VI (v2/ Hy) £ 4

Ayant évalué précédemment une valeur de k = 2, mbisnons ici une valeur de
pente de -7 en utilisant I'équation ci-dessus. kat@ issue des mesures (Figure 26 b) est
évaluée a -6,3. L'hypothese de la dépendance aeolzlité . avec la tension de grille
effective \* concorde avec les résultats de dépendance delitanie des GR avec cette
méme tension. La seule alternative pour identlégprocessus veéritablement responsable du
comportement singulier de la Figure 20 passeraiupa extension de la bande de fréquence
haute du banc de mesure BF pour valider I'hnypoti®seou par la mesure de magnéto-
transconductance qui consiste en I'évaluation dedailité interne du transistor en fonction
de la commande de grille pour confirmer I'hypothagelLa valeur k=2 commune a ces deux
hypotheses laisse toutefois entrevoir la possébditine unification de ces théories, que nous
aborderons lors de futurs travaux.

D’autre part, les centres de GR dont les fréquedeesoupure sont les plus élevées
(entre 1 kHz et 1 MHz pour GR3 & GR4) sont probai®et liés a la température : des études
en régime ohmique et en régime saturé en fonckola dempérature ont mis en évidence des
effets de piégeage dépiégeage supposés liés aalees$ d’'azote dans le canal sous la grille
(énergie d’activation mesurée, E 0.21 eV) et a la présence d’accepteurs de typ&a
(Ea=0.43 eV) [59][60].

b) impact du bruit des composants sur les applicatins (substrat SiC)

En raison de leurs performances électriques, Edmtdogies GaN possedent de réels
arguments pour prétendre a des applications autehdréquences : des caractérisations en
bruit HF font état d’'un facteur de bruit minimum é&gi, = 0.8 dB & 8 GHz, pour une

résistance équivalente de bruit de@2t un module de coefficient de réflexion optimal e
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bruit de I'ordre de 0.7 pour une polarisation derreat de draingsd4 [61]. Ces résultats
encourageants ont été validés, dans le cadre dntrat ANR ANDRO, par I'lEMN et
Thales Alenia Space au travers de la réalisatiamglificateurs faible bruit robustes (i.e. sans
limiteur bruyant placé avant le LNA). Par ailleungus avons réalisé des mesures de bruit de
phase résiduel sur ces composants pour différérgaux de puissance d’entrée. Ces mesures
ont été exploitées pour la réalisation d’'un osigla hybride a faible bruit de phase en bande
X dans le chapitre 2. Cet oscillateur a déemonteparfaite stabilité de sa puissance de sortie,
mais le bruit de phase a subi une forte dégradason une période de 500 h de
fonctionnement. La stabilité de ces composantd desc pas encore parfaitement maitrisée,
et des études de fiabilité sont indispensables perpréter les origines de ces dérives : les
premieres etudes se sont appuyées sur le retoxpétience éprouvé des mécanismes de
dégradation des filieres 1ll-V a faible bande iditeg, mais des travaux plus récents font état
de principes plus complexes qui mobilisent les gegiidu domaine [62]. Les travaux de R.J.
Trew [63] mettent en évidence le rdle majeur dgribe dans les mécanismes de dégradation.
Le phénomene de grille virtuelle a l'origine du pbénene de canal parasite en est une
conséquence directe (accumulation de charges gnlie et drain). | évoque également le
réle des courants de fuite de grille qui induisded dégradations réversibles ou permanentes
(effet tunnel). Notre implication dans cet axe @ifité se poursuit dans le cadre de la these
de G. Astre financée par la DGA, et qui porte &tutle des mécanismes de dégradation sous
différentes contraintes thermiques, électriquedyeamiques en collaboration avec UMS et

Thales Research & Technology.

1.4.3 HEMT sur substrat Si

Lors des travaux précédents sur I'extraction desanix d’énergie des pieges présents
dans le canal de dispositifs sur substrat SiC, awoss collaboré avec le laboratoire GEMaC
de Meudon (contrat ANR ANDRO). Le deutérium (ion) lést utilisé comme marqueur
chimique pour localiser les pieges grace a des mees®IMS (secondary ion mass
spectroscopy). Nous avons ainsi Vérifié qu’'un nambnportant de piéges se situent a
I'interface AlGaN/GaN et également dans le gazrbafisionnel (2DEG) (Figure 27). Ces
interprétations viennent confirmer nos mesuresrdé BF a polarisation variable (évolution
des centres de GR en fonction des\et Vps des composants sur substrat SiC) qui
permettaient d’attribuer certains centres GR apieges d’interface et d’autres a des pieges

de volume.
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Figure 27 : mesures SIMS d’échantillon deutéré AlIGaN/GaN siustat SiC [64] (méme profil sur substrat Si).
Ces mesures mettent en évidence la présence despitagns la couche AlGaN, et plus particulierement a
I'interface AlGaN/GaN et dans le gaz 2DEG (GaN, ies zones de conduction des porteurs e

Apres avoir caractérisé des transistors sur suliStraous avons entrepris d’améliorer
la robustesse de ces transistors par applicationediechnique spéciale : le deutérium n’est
plus utilisé comme marqueur, mais sa liaison chimigvec les lacunes est mise a profit pour
passiver les pieges et améliorer la robustessa dechnologie. Sur des transistors HEMT
réalisés sur substrat Si, nous avons donc volem&int intégré du deutérium dans les zones
actives ou sont localisés les pieges. Des étudesosiches AlIGaN/GaN ont permis d’étudier
I'impact de la diffusion de deutérium sur le nomietela mobilité des porteurs : différentes
conditions de deutération ont été testées afiredeuvrer la densité et la mobilité initiales des
porteurs. Une demi-plaquette a subi I'étape deuslifin du deutérium (plasma RF 2W, 380°C,
3mn) alors que la seconde moitié de plaquette estee intacte. Les caractéristiques
électriques et en bruit initiales sont identiqueardes composants des deux demi-plaquettes ;
de plus, seule une composante de bruit en 1/f ceenf@mspectre de bruitpSdes dispositifs
sur substrat Si. Les transistors ont ensuite éiénsoa des contraintes thermiques (500°C,
200°C durant 160mn au total) afin de vérifier leamportement qualitatif en stockage [65].

Des spectres de bruit typiques, mesurés aprésagues, sont représentés sur la
Figure 28. Sur les 8 composants mesurés dans chHaguseuls les composants deutérés
voient leur spectre de bruit rester stable au cdessdifférentes mesures de reprises apres
application des contraintes thermiques : il senallenéme que le spectre de bruit s’améliore
légerement, en raison d'une possible redistributdun deutérium sous l'effet de la
température. Le deutérium semble jouer un rolesipast’ sur les défauts des transistors

étudiés [66][67]. A I'inverse, les transistors ndedtérés ont des caractéristiques en bruit plus
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disparates (1/f ou /fGR) et qui évoluent en fonction de la durée deolatrainte. De plus, il
existe une corrélation entre le courant de draiféeblution du spectre de bruitgSpour les
transistors non-deutérés, certainement imputablena modification du profil de la
transconductance. Des études sont en cours popogeoun mécanisme électrique cohérent
avec ces observations, en utilisant notamment daulation physique comme outil de

diagnostic supplémentaire.
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Figure 28 : spectres de bruit BRgSpour un composant deutéré (a) et un composandewotéré (b) mesurés a
divers intervalles de temps (TO : initial, T2 : 20@500°C, T8 : 150mn @ 200° et 500°).

L’introduction d’'un matériau passivant approprié nslales dispositifs actifs
électroniques semble ainsi offrir de nouvelles oppotés pour durcir les technologies a base
de Nitrure de Gallium. Néanmoins, la connaissaimoe dles mécanismes qui régissent leur
interaction avec les dispositifs reste un pré-redudispensable pour maitriser efficacement

un tel procédé.

1.4.4 HEMT sur substrat Al ,05

Les transistors sur substrat saphir sont les prengge nous avons été amenés a
caractériser : les signatures en bruit BF ont déréate nombreux phénomenes distincts liés
aux états de surface et d'interface, effets déegilibttante, influence du profil de la zone de
charge d’espace sous la grille, ... Nous avons @lilor logiciel physique pour simuler le
comportement physique des dispositifs a effet demg) en apportant quelques
ameénagements spécifigues notamment pour la priseoampte des mobilités et effets

thermiques dans le GaN [68]. Les simulations phyessgréalisées sous Silvaco (logiciel Atlas,
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Figure 29) nous ont permis de mieux comprendrairertmécanismes de conduction de ces
transistors : parmi ces phénomenes, les variatibndex de fréquence relevées sur le spectre
de bruit BF & représentent un cas d’étude intéressant. Les &iiong des niveaux d’énergie
pour différentes positions entre grille et draintfapparaitre deux zones de conduction, I'une
étant située dans le gaz bidimensionnel 2DEG (@elface AlGaN/GaN coté GaN dans la
figure 29 b) et l'autre dans la couche supérieul®all (zone en bas de la figure 29b). Ce
canal parasite de conduction dans la couche AlGaNI®e des causes des mécanismes de
dégradation les plus génants réecemment identiéiésrénts de fuite de grille prés de la grille
vers le gaz 2DEG, stockage de charges entre gtiltain et phénomene de grille flottante
associé). Ces simulations permettent égalemenuidees!’évolution de la présence de ce
canal parasite selon les conditions de polarisattopour différentes position entre grille et
drain : la figure 29.b est donnée a titre d’illasion pour une position médiane entre grille et

drain et pour une polarisatiors¥=0 V et \bs=2 V.

50
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. 0 - T 1 | ——
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| -3v
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Figure 29 :simulation (Atlas de Silvaco) des caractéristiggesortie I-V (a) et du diagramme de bande d'une
hétérostructure HEMT AlGaN/GaN simulée pour undtmsmédiane entre grille et drain et pougs¥# 0 V et
VDS= 2V (b)

En confrontant les mesures statiques, celles eh BFuet les simulations physiques,
nous avons ainsi mis en évidence un mode de trendps porteurs de charge tout a fait
original [69][70][71] : I'index de fréquence de la source de bruit 1farie sur une gamme
0.7 <y< 1.2 (Figure 30 et Figure 31) en fonction de lasten drain-grille selon le trajet

emprunté par les porteurs (Figure 32).
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Figure 30 : évolution en 1/ du spectre du bruit en courant de dragp Bun HEMT AlGaN/GaN sur saphir
(Vgs= 0V, Vps variable).

Cet index semble lié au mode cinétique des porteatee grille et drain, et plus
particulierement au canal de conduction qu'utilisdes porteurs conformément aux
simulations physiques realisées a différents paoil@srepos (Figure 29 b). Les variations

peuvent se résumer a trois modes de conductiomtéspgur la Figure 31.

Index de fréquence y

0 1 2 3 4 5 6 7 8

Ve (V)

Figure 31 : évolution de l'index de fréquengede la source 1/en fonction de la tensionp¥ pour un transistor
HEMT AlGaN/GaN sur saphir (pourd¢é variant de 0V a -2V, respectivement représentée,paet m).
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- Poury= 0.7, la conduction des porteurs entre grille retirds’opére dans le gaz
2DEG et dans le canal parasite situé dans la coAtBaN (cf. figure 29b). Cette double
conduction s’opere sur l'intégralité de la zone poise entre grille et drain.

- Puis la conduction dans le canal parasite entrile get drain disparait
progressivement lorsque la tensiogpcVaugmente pour se produire essentiellement dans le
canal 2DEG lorsqug= 1. La zone de transition entre le mode de tranghopremier alinéa
et de I'alinéa suivant est représentée par laa@fiine entre le plancher 2 et la zone 3 de la
Figure 31 :y augmente alors de 0.7 a 1, avec une tendanceigdenquelle que soit la
polarisation de grille ¥s. Les variations dg dépendent de la seule tensiossV

- Enfin, au-dela de M = 4 V nous obtenons une conduction exclusive dangak
bidimensionnel. Un phénoméne localisé de conduatams le volume GaN sous la grille est
la cause d’'une Iégére augmentation de l'index dquience jusqu’a une valeur ge 1.2 :
cette conduction de volume est attribuée au raprment de la bande de conduction et du
niveau de quasi-Fermi dans une zone proche sogslla coté drain, conformément aux

résultats des simulations physiques.

Gaz bidimensionel (2DEG)

Grille / Drain

Z.CE

Contact
Ei  Ohmique

trajet e - o
GaN @ Couche d'interface

Ga* hautement résistive
(+ formation TiN)

substrat Sapphire

Figure 32 :représentation en coupe d’'un transistor entreegetildrain, et trajets d’électrons associés dagade
2DEG qui explique le bruit correspondant aux zdhes 3 de la Figure 31) et dans le canal parad®&aM (qui
explique le bruit de la zone 2 uniquement).ll exidbnc une conduction sur la totalité du canal AlGxntre
grille et drain pouy = 0.7, et une conduction partielle dans ce cana hedrain lorsque 0.7 ¥< 1, ou encore

lorsque 2.5 V < ¥g < 4V). Le défaut résistif de la zor@ n’est pas pris en compte dans notre développement,
cf [69].

A notre connaissance, ces résultats sont les premiproposer un lien entre l'index

de fréquence du bruit en 1/f et les mécanismegadsport dans les dispositifs actifs. D’autres
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travaux font état d’'une relation entyeet un parametre énergétique de distribution dgegie
(cas des transistors couches minces [72]). Ceétmrith n’explique toutefois que les cas ou
y< 1. Sur la base d’autres travaux pronant I'acivathermique de l'index de fréquence
[10], des valeurs 0.9 ¥< 1.15 ont été mesurées sur un dispositif GaN poertension ¥s
unique. Cette hypothése ne convient pas au cadnetde étude (indépendance de la variation
dey et de \&s, donc deds, Poc et T).

L'étude des dispositifs a grande bande interditavese ouvrir un champ
d’investigations d’envergure : les théories éprasvdes filieres GaAs ne suffisent pas pour
expliquer ou modéliser ces technologies GaN parpleiniransposition. Les recherches
pluridisciplinaires sont indispensables pour apenéler simultanément les problématiques
thermique, électrique et chimique. Les études Migdat de mesures statiques et pulsées,
dynamiques et en bruit, a température ambiantenaiwve permettent de croiser les données,
et de calibrer des logiciels physiques pour rédigrexombre et le temps d’expériences
complexes. Le cadre des études de fiabilité esirerus sensible a la lourdeur gu’'implique
une telle démarche expérimentale, qui est pouléastule alternative envisageable a I'heure
actuelle.

1.5 Conclusion

Durant nos années de recherche sur les comporantsavons été amenés a mesurer
et a modéliser des transistors a effet de charay #lfaible (GaAs) et grande (GaN) bandes
interdites ainsi que des transistors bipolaire®/|dt SiGe de différentes filieres commerciales
ou de centres R&D. Au travers des différentes teldgies étudiées, nous avons pu
appréhender les modes de fonctionnement électrejuen bruit spécifiques a chaque
dispositif : nous avons particulierement mis I'atcsur les filieres bipolaires MMIC SiGe et
sur les dispositifs & effet de champ GaN. La maedébn électrique nous a permis d’analyser
le comportement dynamique des transistors, tandés lg mesure des signatures en bruit
(basse-fréquence ou haute fréquence) des diversasamts et leur modélisation a permis de
pousser plus loin notre connaissance de ces temjiesl L'étude de variantes technologiques
sur une filiere BICMOS a permis de quantifier gamesure et par les modéles dynamiques et
en bruit HF I'impact des paramétres de base (nivkadopage, épaisseur, profil de Ge, ...)
sur les performances des transistors. Des anatyaesverses de différentes technologies

SiGe ont démontré 'importance de la maitrise dpitaxie de la base ou sont déterminées les
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performances électriques et en bruit des compashiasalyse structurelle de transistors a
effet de champ GaN a mis en évidence de nombreureserecombinants pour la technologie
sur SIiC: une étude exhaustive de ces centres metido de la polarisation et de la
température a permis d’en identifier I'origine.et probable que d’autres centres de GR en
dehors de la bande de mesure viennent modifiealeur de 'amplitude C de la source de
bruit en C/f, et par la méme provoquer un compoer@nsingulier de sa variation avec la
polarisation de grille. Si 'analyse et I'identifiton de I'origine des mécanismes de bruit ont
été mises a profit pour améliorer ou optimiserpescédés de fabrication, elles ont également
été utilisées pour étudier I'impact de contraintasticulieres sur la fiabilité des transistors.
Différentes techniques de passivation ont été &gmai sur des TBH GalnP/GaAs et SiGe
selon I'application de contraintes thermiques ecteiques afin de définir un procédé de
fabrication robuste. Des études sur des composzaitsont démontré que la deutération des
dispositifs GaN ouvre une voie originale qui cotesi& neutraliser les centres de défauts afin
de stabiliser le procédé de fabrication. Certaidsanismes complexes ne peuvent étre pergus
par une approche mono-diagnostic : nous pensortsaveriction que l'utilisation conjointe
d’outils de métrologie électrique et en bruit awles simulateurs physiques et électriques,
ouvre de nouvelles perspectives d’analyse desdiliéechnologiques. La cohérence avérée
des résultats issus de ces simulations avec ceus ides mesures est alors un indicateur
fiable sur lequel les fondeurs et les concepteats/@nt s’appuyer en toute confiance. Si de
tels modeles sont utilisables pour des types deulations trés variés, l'approche de
modélisation traditionnelle est éprouvée sur deamgs applicatifs plus spécifiques : la
connaissance du comportement électrique et en Hdast dispositifs représente un atout
indéniable pour gérer les compromis sur la poladsaet le dimensionnement des transistors
afin de concevoir des circuits optimisés faibleitodu type oscillateur ou amplificateur. C’est
'enjeu du chapitre suivant qui propose, entre emjtrdes reéalisations faible bruit en

technologie intégrée MMIC SiGe et en réalisatiobride pour la filiere GaN.
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2 Conception de circuits faible bruit en bande X et en
bande K

La conception de circuits aux hautes fréequencesaresiomaine d’activité subtil, dans
lequel I'expérience joue un grand role et qui &ppel a de nombreuses régles et différents
outils. Ainsi les outils de simulation disponiblgg)s que les simulateurs électriques ou
simulateurs électromagnétiques, offrent des salatidogicielles aussi diverses que
complexes. Dans chacun des domaines électriqueatadnagnétique, les logiciels ont su
évoluer pour proposer des plateformes de simulatommpatibles. Le logiciel Cadence (basé
sur un mode d’excitation temporelle des circui@ijt@ge par exemple une plateforme de co-
simulation avec le logiciel ADS (mode de résolutisarmonique) par le biais de l'outil
Golden Gate. D’autres logiciels tels que Microwalfe® (AWR) sous entendent, par le
terme co-simulation, la possibilité de gérer simmément des simulations électriques et des
simulations  électromagnétiques dans le domaine d@Egue. Les logiciels
électromagnétiques purs offrent également unetpatehséquente d’outils pour la simulation
fréquentielle (Sonnet, HFSS, ...) ou temporelle (EmPCST, ...). La conception d’un circuit
passe donc nécessairement par la maitrise de fé@®mulis outils. Si les modeles électriques
disponibles sont suffisamment éprouvés, il ne sE®m nécessaire d'utiliser des logiciels
électromagnétiques pour développer un circuit. Damss ou le concepteur voudra sortir des
modeles standards que lui offre la bibliothequea®posants, il faudra alors préalablement
valider les nouvelles structures passives paridagations électromagnétiques. A ce titre, les
contraintes liées au domaine des micro-ondes ebmdss millimétrigues conduisent souvent
a une utilisation de différents supports logicgdsir réduire le facteur risque de I'étude. Enfin
il est important de noter que, si des logicielssmivent été comparés les uns aux autres pour
simuler des structures singulieres, la simulatisineie-méme sujette a des incertitudes de par
les transformations multiples que subissent lesarpatres primaires ou secondaires de
simulation (permittivité, perméabilité, épaisseur). La simulation possede donc sa propre
incertitude de mesure, au méme titre que la meslaquelle elle est souvent confrontée.

Si certaines réalisations, tres abouties en temeegerformances, sont obtenues par
une réflexion poussée sur I'architecture des discla maitrise des composants actifs qu’elles
contiennent ne doit pas étre négligée : la conaacs fine de leurs comportements

électriques et en bruit (dimension, polarisationpa&ssifs représente la clé de volte de toute
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conception. C’est essentiellement dans cet espatlgs travaux présentés dans ce chapitre
ont été conduits. Nous évoquerons successivemsrital@aux sur 'amplification faible bruit,
puis sur la synthese de fréquence a faible brupildese réalisés lors de différents projets, en
technologies hybrides (MIC) et intégrées (MMIC).

2.1 L’amplification faible bruit
La dynamique d’un signal a la réception est détegmipar sa marge haute, fixée par

le point de compression de I'étage de réceptiosaanarge basse, fixée par le plancher de
bruit de ce méme étage. Les architectures pernetietechnologie figée, d’améliorer la
marge haute en agencant efficacement commutatdiongeurs et amplificateurs de
puissance. Le plancher de bruit ne peut pas quarnté&re amélioré autrement que par une
conception poussée de I'amplificateur faible b(uNA, Low Noise Amplifier) placé en téte
de I'étage de réception. Notre premiere réalisatien LNA en technologie TEC IlI-V
concerne un récepteur sol réalisé pour le programeneonstellation satellites multimédia
Skybridge. La seconde réalisation, en technolog@VES, a servi de démonstrateur lors des
prémices de la conception de circuits SiGe a teegehfréquence pour prouver leur potentiel

faible bruit en bande K.

2.1.1 VLNA hybride en bande X
Le module VLNA (Very Low Noise Amplifier) pour leécepteur sol est destiné a étre

intégré dans un module émetteur-récepteur poureletjantenne doit étre en vision
permanente avec au moins deux satellites (orbitsd)a I'analyse conduite au niveau
systeme (cf. chapitre 3) a permis de définir lestr@ntes géométriques et le cahier des

charges résumés dans le Tableau 1.

Bande de réception R 11.7-12.45 GHz

Gain disponible & >18 dB

Facteur de bruit F <1 dB (technologie hybride)
<2 dB (MMIC)

Bande de transmission % 14-14.3 GHz

Rejection de la bandeT > 26 dB

Dimensions de la téte 14.8*33*6 mn?

Emission/Réception (W*L*h)

Tableau 1 :gabarit du VLNA (Very Low Noise Amplifier) d’un répteur sol de programme de constellation de
satellites (Skybridge).
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La nécessité d'un encombrement limité provienta@sment du mode de conception
de l'antenne, contraint par la présence de deus mabiles de poursuite des satellites : les
dimensions spécifiées dans le Tableau 1 sont doacaontrainte forte. La réalisation MMIC,
avantageuse du point de vue de son intégrationpas été retenue par notre partenaire
anciennement Alcatel Espace (en raison du cotbrapte tenu du nombre limité de pieces),
malgré des performances visées plus relaxées éhn bauseule solution pour atteindre la
performance en facteur de bruit inférieure a 1 dBsdcette bande de fréquence résidait alors
en l'utilisation de transistors TEC llI-V. Malgréela, une autre contrainte de réjection de
bande de canal de transmission rend délicate la erisceuvre de filtres classiques : I'ordre
élevé que nécessite une telle réjection se trapdwites pertes importantes (passe bas d’ordre
9). Nous avons mené des études sur les filtresecdiownnels, avant de développer et de
breveter une technique basée sur [l'utilisation silb’ en court-circuit’ pour satisfaire
simultanément a une minimisation des pertes enébdrdéception, et une maximisation de
la réjection en bande de transmission [1]. Le momae ce filtre est simple : il suffit de
calculer la longueur de stuhyly correspondant a un modulo impair de longueur déoed
bande de réceptioRge/4 = (2n+1)\rx, ramenant ainsi un circuit ouvert dans le planale
ligne de transmission a la fréequence de récepting(= 0 dB, pas de perte). La longueur
Lswp doit également correspondre a un modulo pair dgueur d’onde d’émissioNge/4 =
(2mMrx, ramenant un court-circuit, soit une réflexionatet dans le plan de ligne de
transmission a la fréquence d’émissiop (5 -0 dB, atténuation maximale). Les valeurs n =
2 et m = 3 satisfont a ce probleme : en effetrdguence correspondante egt=f 2.35 GHz,
soit 5.(Age/4) = 11.75 GHz en réception et 84/4) = 14.1 GHz en réjection de bande
d’émission. Un plot ramenant un court-circuit dymngme évite d’avoir recours a une
technique de trous métallisés. Pour améliorer éefopmances du filtre, un second stuly’
basé sur le méme principe est rajouté en cascadesrminaison circuit-ouvert cette fois-ci.
Le filtre est représenté dans la partie encadrébaen de la photographie de la Figure 1
[2][3][4]. Les simulations électriques du filtrelaide du logiciel MDS (désormais ADS de
Agilent) ont été validées par simulation électrom&@ue (Momentum) et par la mesure.
Pour la conception du circuit, plusieurs combinassdiltre/transistor sont possibles : nous
avons opté pour la mise en cascade de deux édgmgjues, en répartissant la réjection sur
chacun de ces deux étages afin de maximiser @&#tetion en bande de transmission (étude
sur la compression composant/circuit). Le modéleéalesistor TEC retenu est le FHX13X de

Fujitsu en conditionnement puce nue : seul le modids transistors en boitiers étant
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disponible, nous avons donc développé un modélegigihal auquel nous avons associé des
mesures de bruit HF réalisées dans la bande 8-18 GH

Figure 1 : photographie du LNA en bande X, et de son prindpeircuit réjecteur de bandg.T

Un facteur de bruit minimum de,k = 0.45 dB et un gain disponible,& 12 dB ont
été mesurés sur les transistors dans la bandecdptign (12 GHz) pour un couranisl
variant de 10 mA a 20 mA conformément aux donnéefoddeur [5]. Une contre réaction
inductive réalisée au moyen de l'inductance de daogi de source permet d’améliorer le
facteur de bruit de I'amplificateur au prix d’'urégkre dégradation du gain. Un grand soin a
aussi été porté a l'obtention d’'une stabilité irditionnelle entre 0 et 30 GHz, grace a
I'application de plusieurs techniques (facteur d#ld®, NDF). Les résultats de simulation du
circuit complet sont reportés sur la Figure 2. Nausns également veérifié I'insensibilité des
diverses performances aux paramétres tels que léxtis#é de gravure (£x20um), la
dispersion technologique des transistors€tgs) et la permittivité du substrat.

Des mesures dynamiques sur l'amplificateur réaksét venues confirmer la
modeélisation (Figure 2) des évolutions du paraméé&déransmission,y avec une réjection
de la bande de transmission de plus de 40 dB esodgsle la bande de réception. La mesure
du facteur de bruit NF50 = 1.1 dB reste de 0.3 di@seure a la simulation : ce dernier point
est attribué a la difficulté de réaliser des castale qualité entre la métallisation face arriere
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du substrat Duroid et la plaque laiton de supfaat.colle époxy utilisée pour mettre en
contact ces deux plagues nécessite une mise em &tievnpérature élevée, incompatible avec
la nature ‘flexible’ du substrat. Le facteur de ibnmaximum reste cependant proche des

spécifications initiales.

30 2
| v 196dB
—
RX o Mesure NF50
ol S L peee-- S AAREEEEEELELEEE
dB(S,,) T oL
X pd _ :
18.8 dB Simulation MDS (ADS)
4
-30 0
11.6 14.4 11.6 12.65
fréquence (GHz) frequence (GHz)

Figure 2 : simulation du coefficient de transmission Sur la bande de réception et sur la bande dentiasi®n
(a) et simulation-mesure du facteur de bruit mesuré®@ en bande de réception (b).

Le critere d’encombrement n’est toutefois pas fatjsmalgré le gain de place
conséquent apporté par le filtre développé (gaimx% en comparaison avec des structures
conventionnelles), compte tenu de la valeur de rieguence Rx relativement faible.
L’utilisation d’'un substrat a permittivité plus ete est difficile puisque le Duroid utilisé
présente déja ug, = 6,15. La réalisation d’amplificateurs MMIC offait un plus grand
potentiel d’'intégration, méme si la topologie dédin’est pas intégrable du fait des faibles

longueurs d’ondes utilisées.

2.1.2 LNA intégré BICMOS en bande K
L’avantage qu’offre la technologie BICMOS en terntéismitégration et de réduction

des colts est ici mis a profit dans un projet depteur intégré comportant une antenne patch
et un filtre passe-bande micro-usiné (réalisati®tA8), un amplificateur faible bruit et un
mélangeur de fréquence (fondeur ST-microelectrdf@lsL’amplificateur MMIC LNA a été
réalisé durant le stage de Master Erasmus de Rloaonmaier [7]. Lors de la réalisation de
ce circuit, une difficulté a porté sur I'absencel'@oque) de modeles fiables de lignes
microruban a 20 GHz. Les modéles de lignes foupais le fondeur sont sensiblement

éloignés des simulations réalisées avec les modeales d’ADS et les simulations
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électromagnétiques Momentum : une comparaison tsmasda décomposition R,L,C selon le
modele des télégraphistes indique une minimisatempertes résistives et une majoration de
capacité de substrat par le modéle fondeur (ceggont été corrigés depuis). Des motifs de
lignes et d’inductances joints au masque nous @ninis de vérifier nos simulations
posteriori Lors de la conception, un soin trés particuliedanc été apporté a I'étude de
sensibilité des performances du circuit aux pareesaies lignes afin de nous affranchir au
maximum de leur influence. De plus, si le dimensament (géométrique et en polarisation)
des TBH est crucial dans I'obtention de bonnesgperances dynamiques et en bruit, les
éléments passifs contribuent pour une part nonigeaille a la qualité du circuit. Ainsi,
certains concepteurs choisissent de travailler las prés du composant en utilisant des
capacités ‘sans perte’ paralleles en entrée ebeie lu transistor afin de court-circuiter les
sources de bruit en courant sur ces acces respggjtilD’autres pallient le facteur de qualité
médiocre des inductances en augmentant leur sdatiductances épaisses), améliorant ainsi
de 1 dB le facteur de bruit de leur amplificate@jr Pans notre application, nous avons choisi
d’optimiser le facteur de qualité des inductancesrpa fréquence considérée. Deux circuits
ont été realisés : le premier fait usage d’une détehce dessinée au LAAS (D. Dubuc), alors
que la seconde version utilise les inductancesathdeur. Les amplificateurs réalisés en
BIiCMOS6G utilisent deux étages de transistors emfigoration émetteur commun avec
dégenérescence d’émetteur qui facilite 'adaptasionultanée d'impédance petit signal et en
bruit : un transistor de deux doigts de collectel@yx doigts de base et un doigt d’émetteur
est choisi pour chacun des étages. La longueupidg d'émetteur et la polarisation de base
sont optimisées simultanément pour satisfaire aillemecompromis facteur de bruit, gain et
impédance optimale de base : la configuratipre115 um etd = 24 YA procure un facteur de
bruit minimum et un gain respectivement de 2.7 tiB.& dB pour le premier étage. Le critére
de linéarité est rajouté pour définir la longueigntetteur optimale du transistor du second
étage, en conséquence de la compression du prétage (I = 20 um pour § = 9 dB et
Piae_out= -5 dBm). L’adaptation est réalisée par élémentsllsés LC en entrée et en sortie
respectives du premier et second étage, alors guagdiaptation a base d’inductance série
permet d’adapter l'inter-étage de sortie du prerirgmsistor sur I'entrée du second transistor.
La topologie simple que nous avons mise en ceuwené&sessaire afin de réduire au
maximum la sensibilité des performances du cirauit incertitudes des modéles. Ainsi, les
simulations donnent des résultats équivalents quelsoit le modele de ligne micro-ruban
utilisé (ST, Libra et Momentum). Les simulationsidies font état d'un facteur de bruit
inférieur a 4.9 dB (NF = 4.5 dB @ 20 GHz, cf. Fig) et d'un gain de plus de 15 dB
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(mesuré et simulé) sur une plage d’adaptation ersoétie de 15-23 GHz (critéfsn | <-10
dB). Le facteur de bruit mesuré NF=6 dB (apres mibexlding des plots d’acces) s’explique
essentiellement par la mauvaise prise en compteetur de masse dans les modeéles de

I'époque.

20 a

6.1 dB @ 20GHz
(mesuré et aprés
affranchissement
des plots d’'acces)

NF50 (dB)
S

4.54 dB @ 20GHz (simulé)

0 T T T T T —>

0 5 10 15 20 25 30

Fréquence (GHz)

Figure 3 : simulation et mesure du facteur de bruit su€b@e I'amplificateur faible bruit BICMOS.

Ces résultats positionnent nos travaux 0.5 dB assude de I'état de Il'art des
conceptions LNA MMIC en technologie BICMOS pourféeteur de bruit, et a I'état de l'art
pour le gain, avec une réduction de consommation & photographie des circuits est

donnée en Figure 4.

a) LNA 20 GHz, avec inductances ‘LAAS’ b) LNA 20 GHavec inductances ST

Figure 4: photographie des LNA version a) (avec inductaneeslignes microruban modele LAAS,
450x750um3) et version b)(avec inductances patsrd, 400x500um?).

La version b) de la Figure 4 offrait un meilleurirg&n puissance par rapport a la
version a) grace a un degré de liberté plus grarahtgau choix des valeurs d’'inductances,
mais présentait alors plus de risque lors de |Isglte conception en raison de ces mémes
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modeles d’inductances non éprouvés dans la gamnfrégieence concernée. L'impact de la
disponibilité de modeéles précis pour les élémentifsaet passifs est décisif dans une
conception MMIC. Des projets plus récents, pourquets des modeles fiables sont
disponibles, autorisent un facteur risque plus é€lpgur développer des architectures plus
complexes : nous avons ainsi développé une topologginale d’atténuateur variable actif

fortement linéaire en bande X [10]. Une these dleinent en cours (R. Corbiére), en

collaboration avec Thales Systémes Aéroportésepsut le développement de structures
spécifiqgues hyperfréquences en technologie SiGer pmplications radar. Le gain en

compacité (MMIC avec interfaces de commandes igtgralimentation positive unique,

réduction des consommations et des bilans thermjqueé incite a une redéfinition des

architectures émetteurs-récepteurs historiquenéatisées en AsGa.

De par la nature des sources de bruit mises enlgsucontraintes de conception
d’amplificateurs linéaires faible bruit LNA diffené fondamentalement de celles appliquées a
la synthése de fréquence a faible bruit de phdsenplification faible bruit aux hautes
fréquences fait appel a des transistors de peiite, ttandis que la synthese de fréquence tire
parti d’'une taille de composant plus conséquentmifadition des sources de bruit BF
converties autour de la porteuse) pour réalisacilateur. Ces tendances sont pondérées par
d’autres critéres tels que les divers gains, legémhances, la linéarité... Dans le second
paragraphe, nous allons aborder la problématiquia demulation d’oscillateurs intégrés et

hybrides.

2.2 La synthese de fréquence a faible bruit de phase
Il existe plusieurs solutions viables pour réalisee synthese de fréquence : une

solution purement numeérique telle que le DDS (didigital synthesizer [11]) présente de

gros avantages en termes d’intégration, de rapid@blissement du signal et du faible pas
de programmation, au détriment d’'une consommatiomvent prohibitive pour nombre

d’applications. Les DDS commencent cependant a/érodes niches intéressantes lorsqu’ils
sont utilisés conjointement avec des solutions amiglies plus conventionnelles, comme
tendent a le prouver des travaux récents dansolgpgr Des solutions purement analogiques
comme la synthése de fréquence directe sont tropnarantes pour étre considérées pour
des applications embarquées en raison des nomiosikateurs de référence nécessaires
pour réaliser une telle fonction. La boucle a veiltage de phase (ou PLL pour ‘phase locked
loop’) peut se subdiviser en deux grandes familles PLL analogique pour laquelle les

diviseurs de fréquence sont analogiques, et laditd_numérique de maniére abusive (digital
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PLL) du fait qu’elle utilise des diviseurs numérguprogrammables (Figure 5). Il existe aussi
les PLL basées sur les détecteurs de phase a éohaage (SPD) qui permettent de
s’affranchir des diviseurs et qui sont tres ap@egidans les systemes embarqués. Dans tous
les cas, la synthese n’en reste pas moins assaréenposcillateur analogique contrélé en
tension (OCT, cf. Figure 5). C'est particulierememndi pour la génération de fréquences
micro-ondes et cette configuration tire un avantdgeisif de I'utilisation des technologies

BiCMOS en vue d’'une intégration accrue.

Oscillateur libre
223aé&b
224
PFD
H:H_ . 1 F(p) 1:sortie
M L\ B
Fre ocT
(OUSs)
Oscillateur
ultra stable
2.2.2

+N,P

Diviseur fractionnaire 2.2.3.d

Figure 5: schéma de principe de la PLL numérique, avec Faseur ultra stable, les diviseurs M,P
fractionnaire et N entier, le comparateur de ptiSB et sa pompe de charge associée, le filtre deldé(p) et
I’oscillateu/r analqgigue controlé en tension OCTiwdént la fréquence .f. Les modules abordés sont
representes en grise.

Les parametres fonctionnels, tels que la stalditéa fréequence ou le bruit de phase,
le temps d’établissement ainsi que les plages dmtiera et de capture, varient d’'une
architecture a une autre. Les performances éleesigiépendent fortement de I'architecture
de la PLL (filtre de boucle, comparateur de phaseampe de charge associée), et I'on
obtient parfois l'agilité fréquentielle sur le pae synthése moyennant des architectures
complexes utilisant plusieurs PLL. La stabilité let bruit de phase dans la bande de
synchronisation sont garantis par la synchronisatie la PLL sur un signal de référence
fourni par un oscillateur a quartz (souvent dénonwséillateur ultra stable’ OUS, ou VCXO
pour ‘Voltage-Controlled Crystal Oscillator’). Lesractéristiques en bruit de phase sont, en
dehors de la bande de synchronisation (c'est-aedirgénéral a des distances de la porteuse
supérieures a 1 kHz environ), celles de I'oscillateontrélé en tension (OCT ou VCO pour
‘Voltage Controlled Oscillator’), conformément atdsultats de simulation de la PLL et des
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sources de bruit qui lui sont associées [12]. Nasalix ont porté essentiellement sur
I'analyse et la conception d’oscillateurs a faibtait de phase : dans les paragraphes suivants,
nous traiterons successivement du cas complexa sgienulation d’oscillateurs a quartz tres
surtendus (OUS), celui des oscillateurs variab@€T) intégrés BICMOS fonctionnant en
bande X et en bande K, puis celui d'un oscillatiexe hybride réalisé en technologie GaN.
Nous commencerons par donner une courte synthéketiéorie du bruit de phase et une

présentation des principaux outils de CAO disp@&sbl

2.2.1 Théorie et outils de CAO principaux
Depuis les premiers développements théoriques péspoar Adler puis Kurokawa sur

les problemes de synchronisation par injectioniajjue sur les criteres de stabilité et la
formalisation du bruit de phase, des modéles phmptets ont été proposés pour rendre
compte notamment de phénomenes jusqu’alors igromdse la conversion non-linéaire du
bruit basse fréquence. L’analyse en bruit de pdaseoscillateur dépend a la fois de criteres
de stabilité linéaire (HF) et non-linéaire (BF)neuperturbation HF d’amplitude (resp. de
phase) induira un bruit de modulation d’amplitudesp. de fréquence), alors qu’une source
de bruit BF peut agir indifféremment sur le bruet modulation d’amplitude et de phase. Ces
phénomenes ont été I'objet de nombreuses étuddsudensynthese est proposée en [13].
Dans le contexte de nos travaux, les sources de Rifurestent les parametres de premier
ordre qui viennent affecter la stabilité des oatdlirs a une distance modérée de la porteuse
(entre 1 kHz et 1 MHz). Il est donc primordial dendnsionner au mieux le composant actif
en taille et en polarisation pour réduire la deénspectrale de bruit BF de ces sources, et par
conséquent leur conversion en bruit de phase auteula porteuse. Nous proposons de
traduire le contexte de stabilité d’'un oscillatpar les quelques équations ci-dessous, dont le
détail est donné en [14].

Dans le cas d’'un oscillateur a résistance négatevirmalisme de I'entretien d’'une

oscillation en impédance peut s’exprimer sous fméo:

Z,(f,,AV,) = R(fy, AV + j.X,(f,, AV,) =0 Eq. 1

L’'impédance complexe totalg Z R+j.X; représente la somme des impédances du résonateur
(discriminateur de frequence) et de la résistaregative (amplificateur en réflexion). De
plus, nous supposons que l'oscillateur, fonction@amne frequence aivec une amplitude A,

est soumis a une perturbation représentée pautaesde bruit en tensiongVLes fluctuations
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AV, de cette derniére induisent alors une variatioriréguenceAf et d’amplitudeAA. En
supposant que les conditions d’oscillation resgatisfaites (i.eAZ; = 0), les fluctuations de
fréquences peuvent s’écrire selon une expressesnpiroche du terme de stabilité introduit

par Kurokawa (représenté par le dénominateur dgiditton ci-dessous):

X, R _dR X,
_0A AV, AV,
A = SR ox —ox R LV Eq. 2

0A of, 0A 0Of,

Le terme de conversion du bruit BF se trouve ekpliau numérateur de I'équation
précédente. Dans le cas des oscillateurs surtgeda#lateurs ultra stables OUS), le quartz
qui définit la frequence de résonance possede ateuiade qualité trés élevé (de quelques
milliers a plusieurs centaines de milliers) : lente de stabilité de Kurokawa se réduit a la

. o . . . . OX
seule fluctuation de la partie réactive par rapgoft fréquence c’est a dll’%f—t. Sous
0
I'hypothese supplémentaire d’'un amplificateur sattgndant I'oscillateur peu sensible aux
fluctuations d’amplitude, la fluctuation de fréqeerprend alors la forme suivante :

_0X,

Af =%AVO Eq. 3
t

of,

Le dénominateur rend compte de la stabilité liée caefficient de qualité du
résonateur, et le numérateur traduit la conversiena source de bruit BF autour de la
porteuse (expérimentalement attribuée a des cépauiin-linéaires des transistors par le biais
du terme réactif ¥. Ce terme devient donc le parameétre essentiptitniser pour minimiser
le bruit de phase dés lors que le résonateur esichlos travaux, issus de la mesure et de la
modélisation du bruit BF au chapitre 1, s'inscrivelans cette logique d’optimisation du
dimensionnement en taille et en polarisation despmsants pour minimiser la conversion de
ces sources. Le modéle de Leeson est largementamisofit pour comprendre les
phénomenes de conversion des sources de bruit Bifuérnde phase (Figure 6). La densité
spectrale des fluctuations de phase de l'osciltaxprimée selon le formalisme de Leeson,

peut s’écrire selon I'équation suivante :

f _
L(f ) =20log ——2— |+ 20log(A® en dBc/Hz Eq. 4
( m) g{ZﬁQ f :| g( A) q

L'm
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L(fn) est le facteur de Leeson en représentation bartdeala unique (BLU)f, est la

fréquence d'oscillationf;, est la distance a la porteuse,@A est la densité spectrale de

fluctuations de phase de I'amplificateur (transisto

L(f.)

-30dB/déc
conversion du
bruit en 1/f

Lres(fm)

L(f)

-30dB/déc

conversion du

LFES(fm)

bruit en 1/f

-20dB/déc

-10dB/déc -10dB/déc Plancher de bruit
en oscillation :

Bruit BF multiplicatif

!
1
1
1 . -
| Plancher de bruit en oscillation :
| bruit HF additif 2FKT/P -

lo1sisuel Np [anpisal inig
bruit de phase de l'oscillateur

bruit de phase de I'oscillateur
J10)SISURI) NP [2NPISaJ 1inIg

Bruit HF additif

-20dB/déc
! Bruit BF converti

conversion du
1

bruit thermique
f f/2Q, f

c_osc” 'c

1
1
1 ! 1 Bruit BF converti (négligeable)

fo/2Q, f F

F f

c_osc c

Cas 1 : regime faiblement non-linéaire Cas 2 imédgortement non-linéaire

Figure 6 : modeéle de Leeson illustrant la conversion du bmstduel Le{f,) de I'amplificateur (issu du bruit
BF) en bruit de phase L¥.

Le spectre de bruit de phase de l'oscillateur gésentation BLU (trait noir) est
partiellement relié au spectre de bruit BF du tistos (et donc a son bruit de phase résiduel
en trait gris) par des mécanismes de conversiomrdit multiplicatif (1/f de pente -10
dB/décade, et bruit blanc). Le bruit d’amplitudeest’ pas représenté sur ce graphique.
Différentes combinaisons des parametres peuvenat Yarier le profil du spectre de bruit de
phase de l'oscillateur selon le niveau de bruit [&/hiveau de bruit blanc du transistor ou le
facteur de bruit (plancher HF : 2FKT/P La frequence de coudg dcdu bruit de phase peut
ainsi coincider avec la fréequence de coud#ufbruit BF du transistor lorsque le plancher de
bruit de l'oscillateur correspond au bruit multgaltif du transistor dans la gamme RF (cas 2
d’'un fonctionnement fortement non-linéaire) : dares cas, le bruit additif thermique est
considéré comme négligeable dans sa contributioloraitt de phase. Cependant dans le cas
d’un fonctionnement faiblement non-linéaire, leibadditif haute fréquence masque le bruit
blanc multiplicatif (cas 1 de la Figure 6), et taquence de coude du bruit de phase est alors
totalement indépendante de la fréquence de couubeuit BF.

Dans les paragraphes suivants, les circuits sontuso a partir de simulations
électriques pour définir les caractéristiques dedillation en fréquence et en puissance ainsi
gu’en bruit de phase autour de la porteuse. La mimscompte des interactions bilatérales de
tous les criteres d’orthogonalité évoqués dansubéiqn 2 est trés colteuse en ressources
mémoire et en temps de calcul au niveau logicialjtdnt plus lorsque le modéle de bruit du
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composant présente plusieurs sources corréléeslduassimulateurs utilisés sont les acteurs
principaux des marchés historiques de la hautauérdcp (ADS de Agilent) et du silicium
(Spectre de Cadence). La montée en frequenceidursilavec 'avenement des technologies
BiCMOS SiGe ont positionné ADS et Cadence sur umen&réneau : la passerelle de
simulation ‘Golden Gate’ issue de la collaboratientre ces deux leaders permet aux
utilisateurs de profiter des ressources de sinuniadi la fois dans le domaine harmonique et
dans le domaine temporel. Cette facilité est diaypdus utile que la simulation transitoire est
indispensable pour vérifier les conditions de déage, tout comme la simulation
harmonique non-linéaire permet de contréler lemégétabli. Si chacun des logiciels cités
permet la simulation dans chacun des domaines taingbfréquentiel, leurs spécificités les
limitent toutefois grandement a leurs domainesrédifection respectifs.

e L'analyse temporelle consiste a résoudre un systdimquations différentielles
linéaires et non-linéaires. Cette analyse, disgendans l'outil de simulation Spectre de
Cadence, permet d'obtenir le comportement tramsitde I'oscillateur et de détecter une
eventuelle modulation d’amplitude. Le simulateur &D’'Agilent autorise également ce type
de simulation, mais les conditions de démarrage alams initiées par une stimulation par
impulsion (jonction BE d'un transistor bipolairerpaxemple). Ce stimulus est nécessaire
dans le cas des circuits a fort coefficient de itgiafiuel que soit le logiciel utilisé. L’outil
SpectreRF de Cadence propose également une amBSgperiodic steady state) qui se
décompose en deux phases : la premiére est ungsanensitoire qui définit I'état initial de
la seconde afin de trouver le régime établi parudatératif dans le domaine temporel.

La simulation du bruit de phase est réalisée apemlyse PSS, grace a une
linéarisation autour de la frequence fondamentéecalcul du bruit de phase est basé sur la
théorie LTV (linear time variant) développée pajjiimai [15]. Cette variance avec le temps
est liée au principe de I'|SF (impulse sensitiviityction) qui traduit la réponse en amplitude
et en phase de l'oscillateur au moment de l'ingactil’'un pic en courant : la sensibilité est
maximale sur 'amplitude (nulle sur la phase) lomesde pic est appliqué sur un maximum de
signal en sortie, et elle est nulle sur 'amplitydeaximale sur la phase) lorsque le pic est
appligué sur un passage par zéro du signal desbeticalcul du bruit de phase étant basé sur
une analyse petit signal autour du point de fomctEnent, la précision de ce dernier est
déterminante afin de garantir un résultat précis.

e L’analyse harmonique peut s’effectuer en régimat ggnal et en régime fort
signal : le simulateur ADS d’Agilent gere ces dewpnditions grace aux boites de contréle

respectives ‘OscTest’ et ‘OscPort’. Les conditiguadit signal gérent le gain et la phase de
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boucle dans le plan d'oscillation ou ‘OscTest’ pktcé (sous un formalisme paramétres de
dispersion, équivalent a la représentation en impég): l'unicité de la condition
d’oscillation peut ainsi étre vérifiée, mais lesvidéions de cette fréquence dans des
conditions de saturation induites par un gain decleotrop élevé ne sont pas gérées. ADS
propose également une simulation tempo-fréqueatielite d’équilibrage harmonique
(‘Harmonic Balance’) qui simule les circuits nonéaires par une analyse sur un nombre fini
N d’harmoniques. Cette méthode itérative se basarsgalcul de la loi des nceuds en régime
fréquentiel pour les éléments linéaires, et enmmégiemporel pour les éléments non-linéaires.
Les valeurs temporelles sont transposées dansraide fréquentiel (transformée de Fourier)
et ajoutées aux valeurs issues de l'analyse pgtitaks Avant la mise en ceuvre de cette
méthode itérative, ADS reéalise un jeu d’analysessumeulations en boucle ouverte pour
vérifier 'existence d’une condition d’'oscillatioha procédure d’équilibrage harmonique est
alors appliguée : la solution est atteinte si l@ewrs des courants convergent en amplitude et
en phase dans le respect des lois de Kirchoff.

Auparavant, deux outils étaient proposés sousaiiorme ADS pour simuler le bruit
de phase. La méthode du pnfm (‘phase noise frequemmdulation’) se basait sur une
sensibilité de la fréquence d’oscillation au brmjfecté dans l'oscillateur (principe de la
modulation) : le résultat était satisfaisant a bdsdquence, mais le plancher de bruit n’était
pas pris en compte aux plus hautes fréquences.étloge du pnmx (‘phase noise mixing’)
calculait la conversion des sources de bruit Blewutles commandes non-linéaires, grace a
I'utilisation de la matrice des dérivées ou matdeeobienne : cette méthode est basée sur la
théorie LTI (‘linear time invariant’) notamment lisée par le modele de Leeson [16]. Sur les
dernieres versions d’ADS, la technique des matriflgesonversions pnmx et la technique de
modulation pnfm ont été fusionnées sous I'outilque pnfm.

Dans le cas doscillateurs a faible coefficient giealité (notamment basés sur
I'utilisation de résonateurs LC), les deux logisidbnnent des résultats cohérents tant dans le

domaine électrique que pour la simulation du kaaiphase.

2.2.2 Simulation des conditions d’oscillation des OUS (@slateur ultra stable)
Le cas des oscillateurs fortement surtendus, codans le contexte des oscillateurs a

quartz, est particulierement délicat a simuler ldés que les facteurs de qualité sont élevés
(supérieurs & ™ Les oscillateurs ultra-stables utilisés danssketeur spatial pour

synchroniser les PLL rentrent dans ce cas de fiqawec des facteurs de qualité au-dela de
10°. Nous avons développé une technique permettapté®ir la fréquence et la puissance
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d’oscillateurs surtendus pour lesquels les outiBnalyse classique sont inadaptés: la
simulation temporelle n’esh priori, pas appropriée pour gérer ce type de problemesliear
nécessite un temps de calcul pour atteindre len@giermanent d’autant plus prohibitif que
'accord de la fréequence de résonance est séldas. méthodes harmoniques trouvent
également des limites (impossibilité de simuleectiement des cas Q > 15°Hbus ADS, et
légerement plus en appliquant les techniques delaiion d’enveloppe).

Nous avons progressivement traité des problemedesuoscillateurs 100 MHz ayant
des coefficients de qualité variant de 5.240L0, selon des contextes concrets. L'architecture

retenue est celle de la Figure 7 du type Colpitt.
+VCC

Plan d'oscillation

ref

[_] quartz %

I
R

Figure 7 : représentation électrique simplifiée de type Colfiiin oscillateur ultra stable a quartz fonctioniha
100 MHz.

L’obtention des conditions d’oscillation petit sajrau premier ordre est relativement
aisée en dégradant le facteur de qualité du quapt2s avoir vérifié les criteres de stabilité
(Nyquist) sur une large gamme de fréquence, lalation est limitée en fréquence autour des
conditions d'oscillation. Lorsque le facteur de lifdaexcéde 15.19) différentes alternatives
sont possibles : il suffit parfois de déplacer lanpd’oscillation (au niveau du nceud
d’émetteur par exemple) pour obtenir une convergedes simulations de balance
harmonique. Il est difficile d’affirmer quelle e$a cause de la convergence dans cette
situation, mais il est probable que la définitimdale des courants au niveau de I'émetteur est
moins sensible aux phénomenes non-linéaires quecdesants contrélés dans le plan
d'oscillation de la Figure 7. Pour des facteursgdalité trés élevés (> 1)) cette astuce ne
suffit plus.

En raison de la difficulté a simuler ce type deuwir autonome au-dela de certaines

valeurs des facteurs de qualité, nous avons domelafpé une méthode basée sur la
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simulation de boucle ouverte de I'oscillateur, Bed¢tant une puissance variable de ‘p’ dBm

dans le plan d'oscillation vers 'amplificateur .(€igure 8).

Réalisé par S4P_equ de ADS

Critére ‘Goal’ - Pou?
2
Gain de boucle=1 R<0 Fosc?

s
Résonateur
Quartz
Q>5.105
S4P_Ean Parameter Entrp Mode
Instance Name (namef<start:stop>]) Standard -
EL] st
Select Parameter ] T
E quation Edter
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Figure 8 : méthode de simulation non-linéaire d’oscillatedutsés fort coefficient de qualité (> 5710

Pour chaque puissance incrémentée ‘p’, les comditde boucle sont gérées par une
boite de dialogue basée sur le principe de I'd@#cTest’ associé a des simulations de
balance harmonique (gestion des courants-tensiorssnaulation de régime permanent non-
linéaire). La fréquence initiale est fixée a laewal petit signal selon la technique évoquée
précédemment. Le gain de boucle est géré en metiele phase par des équations liées via la
boite S4P_Eqgn, et grace a des boites d'objectdaljgur la condition ‘phase nulle’ et ‘gain
nul’ dans le plan d'oscillation. Pour chaque valealp’, un résultat de simulation de balance
harmonique est obtenu. Il suffit alors de tracerdenditions de gain et de phase de ce jeu de
résultats pour trouver le critére de puissaner’‘gui satisfait aux conditions d’oscillation du
régime établi. Une simulation centrée sur la pumssa‘'pk’ permet alors d’obtenir la
fréquence et la puissance de sortie de I'osciltateatte méthode itérative est certes délicate a

mettre en ceuvre, mais permet a coup sdr de comwegge la solution puisqu’on place notre
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probléme en situation initiale de boucle ouverteut€fois, il n'est pas possible de simuler
ainsi les conditions de démarrage en régime ti@nsitle I'oscillateur.

La simulation du bruit de phase des oscillateurefoent surtendus reste un probléme
délicat auquel nous tentons actuellement de répoitk maniere plus générale, nous savons
qgue la contribution en bruit de la référence a guau OUS dans un contexte PLL est
prépondérante pres de la porteuse, et les probléésea ce contexte de simulation doivent
étre résolus. Cette contribution n’apparait qu'aas basses fréquences (fréquence de cassure
< 100 Hz), et au-dela de cette fréquence, le liaihc multiplicatif de 'OUS impose un
plancher avant la synchronisation sur I'oscillatiore HF (Figure 9). Dans ce cas précis ou
la puissance de porteuse est faible, la fréquerceadsure du bruit BF et la fréquence de
coude du bruit de phase de 'OUS n’entretiennenuadien : la fréquence de coude du bruit
de phase définit la séparation entre le planch&T/Hy, loin de la porteuse et le bruit de
modulation multiplicatif prés de la porteuse, epetéd directement du facteur de qualité selon
fc=1o/(2Q). Cette valeur reste généralement inférieurkBlz.

»
»

Plancher de bruit blanc
de 'OUS

Plancher de bruit HF de l'oscillateur libre

| | >
T >

|
gques 10Hz 1kHz a1l MHz

Densité spectrale de bruit (dBc/Hz)

Distance f_, a la porteuse (Hz)

Figure 9 : profil du bruit de phase d'une source synthéti§8d | en fonction des bruit de phase de 'oscillateu
ultra stable (OUS) et du bruit de phase de I'ostlr libre HF.

Contrairement aux oscillateurs a fort Q, les oatlirs accordables dans la gamme
fréequences micro-ondes et des ondes millimétrigoes généralement basés sur des circuits
résonants réactifs LC dont le facteur de qualitéda excéde rarement quelques dizaines. Des

facteurs de qualité supérieurs sont accessiblésigant appel a des technologies particulieres
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(report de filtres BAW, ...). Dans le cas de circuit€, le bruit de phase est fortement
dépendant des phénomeénes de conversion des salecésuit BF en bruit de phase.

Différentes réalisations MMIC en technologie BICMO& ainsi été mises a I'étude en bande
X et en bande K.

2.2.3 Les circuits MMIC : conception d’OCT (oscillateur contrdlé en tension) et
autres circuits intégrés

Les technologies BICMOS évoquées au premier cleap@présentent un intérét de
premier ordre dans la course a l'intégration :elemie intégration sous-entend une réduction
de la taille des systemes, mais également l'intégrade fonctions numériques avec les
fonctions analogiques. Le transistor SiGe propa@splds d’excellentes performances en bruit
BF, ce qui augure de prédispositions naturelles poscillation & haute pureté spectrale pour
des versions hybrides d’oscillateurs a résonatdiétectriques [17], mais également pour des
versions d’OCT intégrés. Dans le cadre de projetsadlaboration avec le CNES et Alcatel
Alenia Space (désormais Thales Alenia Space), awass participé a la mise en ceuvre de
difféerentes PLL numériques. Notre participation @amment porté sur la réalisation des
oscillateurs contrélés en tension en bande X (1k)&tbande K (20 GHz), et d’'un diviseur
numeérique programmable. Lors de la conception d€F,hous avons réalisé une étude
comparative de deux architectures série et pagaltilns I'objectif de définir un facteur de

mérite permettant de discriminer les architectdfescillateurs.

a) OCT en bande X

Deux versions série et paralléle ont été réalisees GHz. Les architectures retenues

sont épurées afin de mieux appréhender les mécesismi régissent la conversion des
sources de bruit BF en bruit de phase : outrede®pnances en bruit visées (-100 dBc/Hz @
100 kHz de la porteuse), la conception a été gumhlela satisfaction de deux critéres
principaux :

- l'utilisation de transistors bipolaires SiGe dmmétries identiques (compromis pour
les deux versions) pour faciliter la comparaisor’idgpact direct de la topologie sur le bruit
de phase.

- 'optimisation de la sensibilité d’accord des améateurs pour obtenir un accord

maximal en fréquence (plancher ba&fglfo = 5%).
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Les principales sources de bruit qui influencenbieit de phase sont la source de
bruit de grenaille et la source en 1/f localiséeseveau de la jonction base-émetteur. Des
mesures de bruit BF réalisées pour différentes géwas et polarisations indiquent que I'on
atteint le plancher de bruit blanc entre 1 kHz@®kHz selon les dimensions du composant et
son courant. La source de bruit en courant en enigut étre exprimée par sa densité
spectrale en courantzSselon :

I 2

SH =2qIB+Bllf'AE—Eff Eq.5
Ig représente le courant statique de bagsaggprésente la surface d’émetteur (um?) @t B
représente un coefficient relatif & la qualité stvelle des dispositifs (B= 4.10° pour les
TBH mesurés).

L’objectif premier consiste donc a diminuer cetbeirse de bruit afin de minimiser sa
conversion en bruit de phase. Dans ce but, le nideabruit et le facteur de conversion sont
les deux leviers a actionner au niveau du compogamsi la minimisation du niveau de bruit
BF exige une taille des composants maximale toutrestant compatible avec les
performances fréquentielles visées: une géométri@ doigts d’émetteur de surface
individuelle 24 umz, 4 doigts de base et 2 doigtcallecteur permet de bénéficier de faibles
densités spectrales de bruit en courant, tout eservant un gain dynamique suffisant pour
les applications en bande X. La fréquence de ceuplur bruit BF est alors d’environ
fc= 2 kHz (légérement variable avec la polarisatidrg. recherche par la simulation des
conditions conduisant a la minimisation de la cosiom de la source de bruit BF fait appel a
une technique dite du ‘pushing’ : il s’agit d’appler une perturbation quasi-statique au
niveau de la jonction BE et de relever le décalagdréquence qui en résulte [18]. Cette
technique, parfois rencontrée sous le terme d’aygrgar modulation, est plus facile et plus
rapide que I'approche par matrices de conversiagsplus elle ne nécessite pas de disposer
d’'un modele non-linéaire du bruit BF. La technigiwe ‘pushing’ s’appuie uniquement sur
'analyse des fluctuations de fréquence de l'oat@lir en configuration parallele selon la

formulation suivante :

Af

K, =
AV

en Hz/V Eq. 6

Le facteur de conversiongkse relie aisément aux fluctuations de phase dhsistor

A@ par rapport a ce méme stimul¥/ge grace a I'équation 3 dans Iaquel%:g
0
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représente le terme de stabilité. On obtient alors équivalence seloK | = ) ® K. La
L

quantite K, = AP
BE

représente la sensibilité de la phase de I'ansplifur aux fluctuations

basse-frequence de la tension de commangte Ma méthode dite du ‘pushing’ fournit des

résultats d’autant plus exacts, dans notre casidBétque la source de bruit intrinséque
(physigue) au niveau de la jonction BE est prooldadsource de bruit extrinseque mesurée.
Si le bruit n'agit pas directement sur la non lmi@aconsidérée lors du « pushing », les
résultats obtenus peuvent ne plus étre prochesadedlité. Cette méme technique est
appliguée pour chaque topologie de réaction séuieparalléle (resp. en réflexion ou a

résistance négative, et en transmission, cf. FigQye

Amplificateur
Résonateur Amplificateur en transmission CI3
en réflexion I {
1
[ T Y
\ i

| s BEHE:

e Y
lI Ll —
= = Charge
= = 50 Ohms
= Charge
C; L, 50 Ohms )r F AV A
C .. LR LR
variable C

Il
I

C

variable Lr

Résonateur

(a) (b)

Figure 10 :représentation des schémas électriques des OGiflexion (a) et en transmission (b) en bande X

La définition des inductances et des capacitégsonateur dépendent directement des
conditions de boucle permettant de satisfaire anditions d’oscillation : la minimisation
des pertes dans les inductances permet d’obtesifageeurs de qualité intéressants (valeur a
vide Q > 20). La topologie série est plus aiséeetinm en place car elle n'implique aucune
contrainte liée a I'adaptation d’entrée sortie cainément a I'architecture paralléle. De plus,
sa structure de résonateur en terminaison cowtitioffre une plage d’excursion en
fréquence supérieure a 10% sans difficulté majaaralis que la topologie en transmission
nécessite une optimisation de la sensibilité dwrr@ggur en vue de la maximisation de

I'excursion en fréquence pour atteindre une vatleurordre de 5%.

p. 76



Conception de circuits faible bruit en bande Xrebande K.

Dans une seconde phase, la technique de simuldtiopushing’ est appliqguée en
faisant varier le point de reposs(K/cg) (resp. K(Ig)), pour différents courants de basge |
(resp. tensions ¥) : les polarisations de base et de collecteur sptitnisées séparément
avant de valider I'approche selon une alimentatimmue \&c. Pour la version réaction
parallele, le coefficient de conversion s’amélideemaniére monotone lorsque la tensieg V
augmente et lorsque le courant de basaugmente. Cependant, la valeur de ‘pushing’ nulle
n'est jamais atteinte (K> 3.5 GHz/V pour ¥c < 3.3 V). Avec les valeurs retenues pour
réaliser le résonateur et I'adaptation d’entrédiesocette topologie ne permet pas d’annuler
I'effet ‘extrinseque’ de la source de bruit prépérahte de la jonction base-émetteur. En ce
qui concerne la version série de l'oscillateurteétchnique de simulation de la conversion
de ‘pushing’ n’est pas transposable directementaleul de la conversion étant basé sur une
topologie parallele, nous avons modifié le schémdiabcillateur série en créant une boucle
grace a l'utilisation d’'une masse virtuelle confément au schéma de la Figure 11. Les
simulations petit-signal et en bruit de phase rdstgarfaitement cohérentes entre les

structures a) et b) de 'oscillateur complet.

[j Zy \| masse virtuelle

Charge
Zg Zer 50 Ohms§

Charge
‘ 50 Ohms 4 |
_______ Cmmeen

g
7]
1]
[¢]
-
o
@
)

Figure 11 : transformation de la topologie d’oscillateur eflenéon (a) en circuit paralléle (b) par la techunq
de la masse virtuelle, afin d’appliquer la techeigie simulation du ‘pushing’.

De maniére analogue a la version paralléle deillassur de la Figure 10, une étude
paramétrée du facteur de conversigndst réalisée en fonction dg Mcg, puis de maniere
globale pour une alimentation unique:V Une illustration du bon accord obtenu entre
I'approche quasi-statique et la simulation du bd@tphase est donnée en Figure 12 pour la

topologie série finale (relative a la Figure 13.a).
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2.5 _ - -76
2 / ) S
— s 80 3
2 = =
T 15 _ i
Q Conversion yd - a4 =
1 de ‘pushing’ B Z
nulle ’ 8
N —
X - 88 ©
0.5 |

0 : ‘ : : : -92

25 29 3.3 3.7

VCC (V)

Figure 12 :facteur de conversion de ‘pushing’)(et bruit de phase-{-) simulés en fonction de I'alimentation
Vcc de 'OCT série complet en bande X.

bY

Plusieurs jeux de parametrescf) Ig) donnent lieu & une conversion nulle du
‘pushing’ comme l'illustre la figure précédentd est bien entendu que ceci ne sous entend
nullement latteinte d’'un bruit de phase nul poiostillateur. La simulation externe du
‘pushing’ n’étant qu’'une approximation de la pebation interne physique de la source de
bruit en courant, la contribution de cette derniggste sensible malgré I'optimisation. De
plus, les sources de bruit de second ordre ne amtconsidérées par une simulation du
‘pushing’, et participent alors au bruit de phassdue la source principale est optimisée. En
définitive, la topologie série est plus favorablia aninimisation de la conversion de la source
de bruit en courant § par rapport a la topologie paralléle. De plus,nleeau de la
polarisation de I'oscillateur série est sensiblenhpns bas que pour la version parallele, avec
un courant collecteur moiti€ moindre-{kie= 7 MA). Chaque circuit a donné lieu a deux
versions ;. une premiere laisse deux degrés detdibmur la polarisation de base et de
collecteur, ce qui nous a permis de valider lesatians du bruit de phase selandt Ve
(simulation du ’pushing’ et du bruit de phase),dianqu’une seconde est réalisée avec une
alimentation unique ¥ (3,3V) conformément aux standards conventionnelsahception.

Les photographies des circuits sont données emd-ifi

p. 78



Conception de circuits faible bruit en bande Xrebande K.
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a) dimension de la puce 1x1.4 mm? b) dimensiolageice 1x1.2 mm?

Figure 13 : microphotographies des OCT série (a) et paral®leit bande X.

Des mesures de bruit de phase ont été realiséagatitent a I'analyseur de spectre
puis par une technigue passive de ligne a ret&®jd [A Figure 14 illustre le bon accord entre
la simulation et la mesure, avec une fréquenceddecentre le bruit de modulation 1/f (pente
-30 dB/décade) et le plancher converti (pente -28é@de) mesurée a 1.3 kHz, trés proche

de la valeur mesurée et simulée a basse-fréqundéz)) (cf. cas 2 de la Figure 6).

60 r

ol T Simulation
20

N “Y\A Mesure
ol 1/f2

-40
|
-60 |
|

f=13kHz  q/52 "

L(f.) (dBc/Hz)

-80

e,
v
.,
n

-100

120 . . )
10k 100k M

~F—-

1 10 100 1

Distance f, & la fréquence porteuse (Hz)
Figure 14 : comparaison simulation et mesure du bruit de pbésg d'un OCT parallele @ 11GHz
Les mesures du bruit de phase confirment les texdasimulées par la technique
précédente sur l'intégralité des bandes d’'accosdd#ix oscillateurs : la version de I'OCT

série fait état du meilleur bruit de phase (-95/##2c@ 100 kHz de la porteuse, contre -85
dBc/Hz @100 kHz de la porteuse pour 'OCT para)let®mnformément aux simulations de

p. 79



Chapitre 2 :

Kp. Les études de sensibilité du facteur de converssa-vis des parameétres de polarisation,
des dimensions géométriques, et autres élémensifgpasprésentent un moyen efficace et
rapide de discrimination au premier ordre pour eon@ des oscillateurs a faible bruit de
phase. Cette technique reste valable lorsque lecesale bruit en courant prédominante est
facilement transposable en source de bruit exteunein des acces du transistor : dans le cas
contraire, il est nécessaire de réaliser un modelec des sources de bruit localisées
intrinséques et décrites par un modele non lingamg traduire correctement les variations
du bruit de phase selon la polarisation [20].

La confrontation des mesures et des simulatiora ttéquence d’oscillation ainsi que
de la puissance de sortie des deux oscillateurs sesisfaisante sur la totalité de la bande de
controle ; cependant un léger décalage sur la guiss de sortie et sur la fréquence
d’oscillation est attribué a une compressig(PP) moins rapide en simulation qu’en mesure.
Une rétro-simulation permet de corriger ce probléme

Le comportement en bruit en fonction de la tensl@imentation donne également
un bon accord entre théorie et mesure prés de fg@yse, mais un écart apparait aux

fréquences plus élevées pour de faibles tensigagfgure 15).

-74 -
- e Mesure @ 100 kHz 1 24
4 E 76 ¢ — Simulation @ 100 kHz ~ L
8 g 78 L ¢ Mesure @ 10 Hz 122 S 8
— . . © O
S =) — Simulation @ 10 Hz s -
] 7 20 n (D]
Qo 80 r M c 9
© = < 3
58 . $ 118 ¢
(@) -82 * L O
L o T o
o =
= 8 -84 116 58
S5 o CB [}
m © ©
86 4 14
-88 12
2,8 3 3,2 3,4 3,6 3,8

Vce (V)

Figure 15: bruit de phase a 10Hz et 100kHz de la porteuseoratibn de la tension de polarisatioV
(oscillateur parallele @ Mnraie= 0 V)

La constance du bruit de phase prés de la port€i®eHz) est attribuée a une
compensation de la conversion qui diminue aveg, \par la source 1/f convertie qui
augmente avec ¢ (plus précisément avec le carré du courant setige base selon

I’équation 5). Plus loin de la porteuse (100 kHa)source 1/f n’agit plus : 'augmentation du
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plancher de bruit de grenaille avecnle suffit plus a compenser la conversion, et (gt lafe
phase diminue de maniére monotone aveg Sbnformément aux simulations de Kour
I'oscillateur parallele. Ces phénomenes sont ala@r& illustrés sur les mesures des spectres

de bruit de phase en fonction de la tensieg 8 la Figure 16.

L(f.) (dBc/Hz)

~

iO | 100 - 1000 10000 ~100.000

Distance f a la frequence porteuse (Hz)

Figure 16 : mesure du bruit de phase de I'OCT paralléle pdftérdntes valeurs de tension d’alimentation (2.9
V < V< 3.7 V). la fréquence d'oscillation est ¢geefl1GHz @Vonrsle= 0 V.

Sur la base du constat de I'impact de la sourcérdi en courant au niveau de la
jonction BE du transistor, nous avons également enigeuvre une solution de filtrage de
cette source par le circuit de polarisation de beseformément a une technique proposée par
M. Tutt [21] et éprouvée sur de nombreux dispasigh version hybride au laboratoire
[22][23]. De par I'ordre de grandeur des élémenissiis nécessaires, le filtre ne peut pas étre
intégré au circuit MMIC, il est donc réalisé de neae externe. Un filtre basse impédance
améliore ainsi de 6 dB le bruit de phase résiduelransistor. Cependant, le filtrage externe
induit des difficultés pour stabiliser la polarisat du transistor (notamment au niveau du
découplage d’alimentation) : la mise en ceuvre strerpscillateur série n’a donc pas abouti.

La réalisation de sources de fréquences en bandesKpas directement envisageable
avec une technologie 0.35um (i.e. BICMOS6G). Il mss$sible de disposer un doubleur en
cascade avec I'OCT 10 GHz pour réaliser une syathiesfréquence a 20 GHz, mais les
dégradations sur le bruit de phase multiplié (+6d8)t généralement moins avantageuses
que le bruit de phase dune synthese directe. lisation de structures équilibrées
fonctionnant en subharmonique permet d’atteindre tekes fréquences. Cependant,
I'utilisation d’une technologie 0.25um a permis mealiser notre choix de topologie sans
autre contrainte que I'optimisation du bruit de gdha
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b) OCT en bande K
Nous avons donc choisi d’exploiter les structureplildrées pour réaliser un

oscillateur contrélé en tension MMIC BiCMOS en band (20 GHz) : les oscillateurs
equilibrés proposent deux sorties en oppositiopldese, et tirent bénéfice notamment d’'une
bonne immunité aux interférences électromagnétiqag&ternes, alimentation, substrat) et
d’'une bonne réjection des harmonigues pairs lomguannule le mode commun. Les
topologies d’OCT permettant de générer des sigeawpposition de phase sont basées sur la
double paire croisée [24] ou sur la structure ‘ppsbh’. L'OCT a double paire croisée
apporte un délai temporel dans le mode de réiojecties signaux, ce qui limite ses
performances fréquentielles. Au contraire, 'OCTish-push’ est généralement utilisé pour
travailler en subharmonique : sa structure perneetlidposer de transistors de plus grande
taille (moins bruyants), et de meilleurs factewesgdalité des résonateurs LC intégrés MMIC
en raison de leur fonctionnement a une fréquenciéiérar rapport a celle ou ils seraient
utilisés en mode fondamental. Cette solution est particulierement adaptée pour des
applications millimétriques [25]. Pour notre réatien a 20 GHz [26], nous avons développé
un oscillateur selon la topologie Colpitts en cgafation ‘push-push’ sur la base des travaux
de H. Li [27] conformément au schéma de la FigurelLk réseau ¢;3-Ca-Le2 placé entre la
résistance négative et la source de polarisatiocoarant permet d’optimiser simultanément
la résistance négative (comportement du réseawalqot a une capacité) et le bruit de phase
(Les). Il a été démontré gqu’'une corrélation existe emdr bruit de phase résiduel et le gain
petit signal d’un transistor, selon les conditialescharge de ce dernier [28] : un compromis
doit étre consenti entre un gain élevé ou un lokipphase résiduel faible selon I'impédance de
charge en entrée. Les résultats de cette approcbeuele ouverte ont également été observés
en oscillation. Nous avons réalisé difféerentes &mns pour trouver la charge R, L ou C la

plus & méme de minimiser le bruit de phase de strneture.

p. 82



Conception de circuits faible bruit en bande Xrebande K.
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Figure 17 : schéma électrique de principe de 'OCT ‘push-p@sB0 GHzNota: les circuits de polarisation ne
sont pas représentés sur le schéma.

Seule la charge inductivegl.= 0.1nH permet d’améliorer le bruit de phase de la
structure (une dégradation de 7 a 10 dB sur let lneiphase est simulée lorsqu’on lui
substitue une capacité ou une résistance d’'impédémaivalente). Les compromis a réaliser
pour obtenir un bruit de phase faible et une pldigecord satisfaisante sont complexes. Les
interactions entre les différents parametres deutatidn et d’accord en fréquence affectent
de maniére sensible les performances dynamiquess &tuit, et seule une méthode rigoureuse
permet de pallier les dérives de conception :ileetat la polarisation du transistor sont tout
d’abord fixés pour minimiser les phénoménes de emion tout en bénéficiant d’un gain
convenable (2 a 4 dB selon les pertes du résonateudégénérescence d’émetteur des TBH
et l'inductance de baseglsont ensuite optimisées sur des criteres dynamiuéguence
d’oscillation, plage d’accord et puissance de edrtidans cette démarche, I'inductangg L
offre un degré de liberté supplémentaire pour rattei I'optimum de conversion du bruit de
phase. Il faut toutefois s’attendre a une modiitcaties conditions de charge, et de fait a une
conversion non optimale, des lors que I'on s’écdetéa condition initialement optimisée sous
tension de controle Mwrsie= 0 V. Ce phénomene explique le comportement desires et
des simulations du bruit de phase sur la Figureqdd,se dégradent lorsque la tension de
contréle varie (sensibilité des conditions de chargt de conversion a .. Une

microphotographie de notre circuit est représentégda Figure 18. La technologie BICMOS
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utilisée pour prétendre aux applications en bandee ici la BICMOS7RF de ST-

microelectronics.

1 vCC1

=~ © L softie,

e ——

I |
{ =
H

|

contrale

Figure 18 : microphotographie de I'OCT ‘push-push’ en banddédimension de la puce 0.8x0.8 mmg2)

Les profils de variation en fréquence et en puissale la simulation et de la mesure
relevés sur la Figure 19 sont semblables, avedande d’accord en fréquence de l'ordre de
10 % et une constance de la puissance de sortienetion de la tension de contréle. Un
décalage de 1.5 GHz entre la simulation et la neesst attribué a une mauvaise prise en
compte de la compression des modeles de trans@gpsnibles a I'époque de ces travaux, ce

qui se traduit également par une puissance desodindre de 'OCT mesuré (-4dB).
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Figure 19 : performances dynamiques simulées et mesurées etiofode la plage de contr6le en tension
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Un comportement équivalent peut étre relevé comeeries variations du bruit de
phase en fonction de la tension de contréle. Lesumas réalisées a 100 kHz et 1MHz de la
porteuse au moyen d’'un analyseur de spectre stichi®S : une moyenne sur Six mesures

permet de réduire l'incertitude de ces derniéres.
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Figure 20 : bruit de phase de I'OCT ‘push-push’ en bande Kusénet mesuré a 100kHz de la porteuse.

Les résultats obtenus sur le bruit de phase soniveau de I'état de I'art des sources
en bande K avec une valeur de -90 dBc/Hz a 100 deHia porteuse pour une tension de
commande nulle. Ce bruit de phase se dégrade @ Ifans la bande basse de frequence
synthétisée en raison de I'écart des conditionptaitum de ‘pushing’ (-80dBc/Hz).

La comparaison des travaux de la communauté deseptBurs est un exercice
toujours délicat : si les valeurs annoncées somfoisasujettes a caution car liées aux
conditions expérimentales employées, l'utilisatatel ou tel autre facteur de meérite peut

situer un résultat a I'état de I'art, ou plus madesent dans le paysage des conceptions.

c) Facteur de mérite des OCT : que choisir ?

Les résultats de I'OCT série 11 GHz et push-pushGt& se positionnent tres
avantageusement a I'état de l'art des réalisatiotggrées MMIC silicium et arséniure de
gallium comme l'indique la Figure 21. Le critérevdibppé par Leeson est largement retenu
pour évaluer les performances en bruit : ce faaeureeson (équation 4 du paragraphe 2.2.1)
est calculé en effectuant le rapport de la puissanane certaine distangg de la porteuse
(mesuré dans une bande de 1 Hz) sur la puissariagodeteuse (ou différence des puissances

respectivement exprimées en dBm).
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Figure 21 : état de I'art des oscillateurs contrblés en tenditiC : facteur de Leeson L{f= 100 kHz) en
fonction des fréquences d’'oscillation des difféesnalisations.

Toutefois, le seul facteur de Leeson peut étrddiangint dévoyé par des concepteurs
peu regardants qui voudraient établir un ‘record dande’ purement publicitaire : ces
conceptions patissent généralement de parametresnilyues beaucoup moins performants
qui rendent le circuit impropre pour une utilisatidans un contexte réel. En effet, pour
améliorer le facteur de Leeson, il faut disposeind’ésonateur ayant un facteur de qualité le
plus élevé possible. Ceci est envisageable pouosEfateurs fixes, ou encore des OCT a
faible bande d'accord. On trouve alors dans larhtiure des bandes d’accord de 0.4 %
difficilement exploitables : les décalages de fexe induits par la dispersion technologique
peuvent écarter I'oscillation libre hors de la @atgsirée. D’autres auteurs ont par la suite
proposé un facteur de Leeson amélioré (intitulé RQM-dans I'équation 7 et le Tableau 2) :
ce dernier intégre au facteur de Leeson une loiédeession en fonction de la fréquence
d’oscillation et de la distance a la porteuse (gypssant la présence uniquement de la source
de bruit additif), et il tient également compte ldepuissance statique consommegsFEN
polarisant faiblement les transistors, il est alpossible d’optimiser ce dernier facteur de
mérite. Cet exercice est toutefois délicat pourttassistors bipolaires, car le bruit converti
augmente également sous une faible polarisatioac(aes nuances selon la topologie de
circuit). La comparaison de guelques référenceésétat Ide I'art (reportées dans le Tableau 2)
permet d’appréhender I'impact de ces divers panasetelon les deux facteurs de merite

(Figure Of Merit : FOMesony FOMpoutatune Proposés dans les formules suivantes :
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e Facteur de mérite conventionnel (‘improved Leesdfigure Of Merit’)

m

FOM Leesor = L( fm) - 20|Og|:%:| + 1O|og(Pdiss) Eq- 7

e Facteurs de mérite proposeés [26]

FOM Pout = L( fm) - ZOIOQ{%} + 10|og(Pdiss) _10|Og(PPout) Eq- 8

m

FOM Pout-Atune = L( fm) - 20|09|:%i| +10|09(Pdiss) _lOIOg(PPout) - Atune(%) Eq- 9

m

Le facteur de mérite que nous proposons selon dtou 8 se dérive facilement de
I'équation 7, en rajoutant la contribution en paise de sortie. Un oscillateur a faible
puissance de sortie sera généralement suivi dageé&ampon pour attaquer la voie OL d’'un
mélangeur (optimisation du gain de conversion)geiedoit étre considéré dans le bilan de
consommation s de I'équation 7. L'utilisation de I'équation 8 peet ainsi une plus juste
comparaison des oscillateurs du point de vue étigugedynamique et statique. Par ailleurs,
d’autres travaux proposent des facteurs de médatepétitifs malgré une bande d’accord
inexploitable (0.5% pour [29]). Il semble importatg tenir compte de ce parametre d’accord
de bande, d’autant plus gu’il est ici question ditbateurs a fréquence variable ! La formule
donnée en équation 9 est une premiére tentative rgpondre a ce point. Cependant, cette
formule n'est pas homogéne : le terme daccofdune’ exprimé en pourcentage ne
correspond a aucune représentation dans la dinmer®@e puissances et des fréquences
contrairement aux équations précédentes. Au fiaameilleure pondération du facteur de

mérite selon la bande d’accord correspond a soresgjpn en pourcentage.

Référence [27] [29] [30] [31] [27] [32] [33] [34] Nos travaux [26]
OCT | OCT | OCT
série | paralléle [ push-

push
Fréquence 28 40,5 13 25 46 36.8 33 215 11.p 11 1P
d’'oscillation (GHz)
Bande  daccord| 26 0,5 1,7 1,6 26 6.8 2.2 5 11 45 12
(4dtune %)
Psortie (dBmM) -14,8 0 0 0 -4 -14 -17 -6 -5 -4 -6
Leeson -90 -83 -120 -105 90 | -79 -79 -93 -95 -83 -90
(rapporté a 100 kHz)
FOM jeeson+ -187 -183 -199 -183 -179 -171 -18%5  -1y9  -183 -168 176-
FOM poutatune -198 -183 -201 -195 -201 -164 -17(|) -1Y8  -149 -168 182-
Technologie TBH 1lI-V TBH SiGe

Tableau 2 :facteurs de mérite des meilleurs OCT MMIC a bas&ahsistors bipolaires a hétérojonction
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Enfin, il faut remarquer que la montée en fréquedeetechnologies MOS au-dela de
40 GHz oblige a une diminution sensible des tailles composants, et une augmentation de
la contribution de la source C/f : il s’en suit Unéguence de coupure du bruit C/f de I'ordre
du MHz (cf Figure 6). La régression fréquentiel®®.log (b/f,) devient alors -30.logiff,)
dans les formules dérivées (Equations 7 a 9). Cagpaphe ‘récréatif’ en marge de nos
travaux est uniguement destiné a faire prendrectemse aux utilisateurs de circuits que
'usage d’'un facteur de mérite n'est pas anodimépbnd a un contexte bien particulier. Il
serait aisé de compliquer a loisir ce facteur detméle facteur de ‘pulling’ lié a la charge et
de ‘pushing’ des sources d’alimentation pourraiétre des criteres supplémentaires de
sensibilité des oscillateurs. Mais la définitiomnl’facteur de mérite constitué de I'intégralité
des paramétres serait inintelligible et inexpldeade par la nature trés variée des applications
auxquelles sont destinés les oscillateurs (faialedl, large bande, faible consommation, ...).

La responsabilité de bon usage des facteurs déemnévient donc aux concepteurs...

d) Les OCT dans leur contexte PLL, ou signal de pope de mélangeurs

L’oscillateur est un circuit autonome par définitioen hautes fréquences, le manque
de stabilité I'oblige a étre synchronisé sur uniérgnce plus stable basse fréquence (une
synchronisation par battement de fréquences omityge hautes fréquences serait tout aussi
bien envisageable, mais techniguement encore itiffi@ mettre en ceuvre). Dans une
premiére étape d’intégration de nos réalisationsesiud’'une PLL MMIC, nous avons associé
la version parallele dOCT 11 GHz en cascade avediviseur numérique par 5 [35]
(photographie en Figure 22) pour valider I'assaoiagélémentaire de ces modules en vue de
la réalisation de la PLL.

Figure 22 : oscillateur contrélé en tension paralléle 11GHzadé avec un diviseur numérique par 5
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Le diviseur entier a été réalisé au sein du grolgue,des travaux de M. Sié encadrés
par E. Tournier [36]. Les résultats sont conforraeg simulations : la bande d’accord de
sortie est de 100 MHz pour une fréquence libre.deGHz, ce qui est bien dans un rapport 5
avec les performances de I'OCT. L'utilisation deiskeurs entiers reste cependant limitative
pour la synthése de pas de fréquences ‘agiles’. hedules de synthése de fréquence,
actuellement utilisés dans le secteur spatial, dppel a de nombreuses sources de références
qui correspondent a des canaux spécifiques afiptidiiser les bandes allouées. L'utilisation
d’un diviseur fractionnaire programmable réduitndaniere sensible le gain en encombrement
taille-masse et en énergie consommeée. Nous avorgog@é une architecture de diviseur
fractionnaire programmable basée sur l'utilisatides modules de division entiers déja
disponibles [36]. Le lecteur pourra se reporter maxaux de W. Wong pour obtenir plus de
détails sur la structure illustrée en Figure 2Bigtire 24, ainsi que sur les simulations de bruit
de la PLL compléte [12].

f Division par N/N+1
P/P+1

=
4

S
>

—* Compteur A/A+1 ¥ > Compteur B > fout
4 ¥
\% Vv
Compteur C Compteur D
Arrét
\l' \l‘ A

Logique de contrble

Module fractionnaire

Figure 23 : schéma de principe de la division fractionnairegpronmable implémentée.

Les entrées A et B (resp. C et D) sont codées shits6(resp. 4 bits), et le pas de
réglage minimum est d&f = f¢/24 Hz. Une programmation de A=3,B=5,C = ®et 4
donnera par exemple une division par (BP+A)+D/C95.% (P étant le pré-diviseur mis en
place a 32). Les étages haut débit sont réalisdegique rapide ECL tandis que ceux a
cadences plus lentes font appel a une technolagiefconsommation a base de transistors
CMOS. Un défaut sur un compteur de boucle n'a pass de tester ce module fractionnaire
en 'état. Par la suite, 'assemblage des différenbdules constituant les PLL 10 GHz et 20

GHz a été réalisé avec succes sous la tutelleTa&rnier.
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AIimentat'on ECL

ENTam - EETZTEN

——

Alimentation CMOS

Figure 24 : microphotographie du diviseur fractionnaire a nuateur et dénominateur programmables

L’intégration des oscillateurs est également em@ahle selon un aspect systéme, en
étudiant les interactions qu'ils entretiennent alex mélangeurs de fréquence. Lors d’une
conception de mélangeur de fréquence, la sourcesdilsimulée par une source idéale qui
fournit le signal de pompe au convertisseur. Ceniderne tient pas compte de certains
phénoménes tels que le ‘pulling’ par exemple, dulige a disposer d'un isolateur ou d’'un
amplificateur tampon entre I'oscillateur et le nmglaur pour limiter cette perturbation. A la
suite de nos travaux sur les sources analogiqudsédaence, nous avons donc initié des
études théoriques sur une approche intégrée détatescs HF et des mélangeurs. Ces
travaux ont été réalisés lors du stage de MasterR.dCorbiére [37] : différents oscillateurs
série et paralléle ont été testés seuls, puis ctéme@ un convertisseur de fréquence [38] en
technologie MMIC BiCMOS. Pour chaque configuratidas solutions ont été suggérées dans
I'objectif d'une meilleure maitrise de la conceptimtégrée oscillateur-mélangeur (étude
paramétrée en fonction de différentes valeurs [@isars, choix de la voie de couplage des
oscillateurs paralléles, ...). Cette approche perdeettirer un maximum de profit d'une

intégration MMIC des circuits.
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Pour conclure nos travaux, les transistors a h@tgction Si/SiGe sont d’excellents
candidats pour des applications de synthése dednég, et notamment pour la synthése a
tres haute pureté spectrale, autrement dit pouiseéades sources considérées comme
références pour les dérives a long terme (brupltese prés de la porteuse). Si le résonateur
LC reste un paramétre limitatif pour prétendre aelles applications, les résonateurs FBAR
(‘Film Bulk Acoustic Resonator’) miniaturisés sopiarfaitement compatibles avec les
technologies MMIC (report ‘Flip-Chip’) et peuventégpendre a des bruit de phase 15 a 20 dB
en dessous de ceux obtenus par résonateur cladstfugrace a un facteur de qualité
supérieur a 500. Pour obtenir des performanceitat kle I'art des sources a trés haute pureté
spectrale, la seule solution viable reste l'utiima de technologies hybrides plus
encombrantes mais également plus performantesdejectif de -68 dBc/Hz pour le projet
PHARAO a 1 Hz de la porteuse 9.6 GHz). Les nousdkehnologies IlI-V a grande bande
interdite proposent, quant a elles, des spécificté la forte puissance du signal synthétisé, et
concernent un marché plus confidentiel mais aveforimpotentiel de développement.

2.2.4 Oscillateur hybride GaN de forte puissance en band¥
Les transistors GaN possedent des caractéristigitedement mises a profit pour

réaliser des modules d’amplification de puissanee tgpe SSPA (‘solid state power
amplifier’), en vue d’'une substitution progressaax amplificateurs LDMOS entre 2 et 5
GHz et aux amplificateurs a tubes a ondes progresgATOP, ou TWTA pour ‘travelling
wave tube amplifier’) aux fréquences plus élevéades réalisations MMIC font état de
puissances supérieures a la dizaine de watts afellan, et des rendements en puissance
ajoutée supérieurs a 30% [39][40]. La niche d'aggilon ne se limite toutefois pas a la
puissance, et l'amplification faible bruit en teologie GaN permet de se doter
d’amplificateurs robustes aux agressions électromiggues sans avoir recours a un
quelconque circuit de protection qui dégrade letelac de bruit des LNA issus des
technologies a faible bande interdite. Pour sa fmgynthése de fréquence de forte puissance
permet d'éliminer les amplificateurs tampons néaiess pour optimiser le gain de
conversion des meélangeurs. Elle peut étre utiéggdement pour des applications radar dans
le domaine militaire et civil (source d’'un altimgtradio LRA en aéronautiques,? 16 dBm

en bande C). Lors d’'une collaboration avec ThaleseBrch Technology et les laboratoires de
'IEMN et du GeMAC, nous avons démontré que leundrde gallium pouvait aussi répondre
aux besoins des applications faible bruit en régimé&aire (amplificateur) et non-linéaire
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(oscillateur) conformément aux résultats obtenudesfiacteur de bruit minimum et le bruit
BF au chapitre 1. Notre contribution porte sur éalisation d’'un oscillateur hybride & 10
GHz. Pour cela, nous utilisons le modéle non-lir@voqué au chapitre 1, ainsi que les
caractérisations du bruit BF sous la forme de lasié spectrale des fluctuations du courant
de drain . La dimension du transistor HEMT et son point dos sont fixés
respectivement a 2x75 um (largeur de grille) etsg=¥3.3 V avec W¥s=8V afin d’assurer la
minimisation de la source de bruit BF et le mamtdun gain petit signal suffisant. Une
premiére version d’oscillateur a été réalisée asior amplificateur en réflexion. Le circuit

correspondant est représenté sur la photographekigure 25.

4cm

AlGaN/GaN HEMT *

-
ORI
s

R >

Figure 25 : photographie de 'oscillateur hybride 10 GHz a bdedransistor HEMT AlGaN/GaN.

La contre-réaction de source visible selon I'axeival de part et d’autre du transistor
permet de gérer le gain en réflexion de la résigtamégative. Le résonateur de la partie
gauche est obtenu par une ligne micro-ruban enitwavert (facteur de qualité sur@pQ =
170 ce qui correspond & une fréquence de coudeuitude phase supérieure &’ Hx). Les
circuits de polarisation de grille et de drain itigmes sont placés respectivement a gauche et
a droite du composant, et I'adaptation de sorils@tla technique simple stub. La simulation
en balance harmonique prévoit une puissance dwafoedtal 10 GHz de 22 dBm, avec une
réjection des harmoniques supérieure a 20 dB. Lsuradllustrée en encart de la Figure 25
montre un écart moins probant sur la réjection mitemique (8 dB). La rétro-simulation de
I'oscillateur associée a des mesures sous plusiemditions de polarisation montre que cette
différence est attribuée a un phénomene d’autorgatson du transistor. Le gain en réflexion

élevé induit une composante continue sur la gpée le biais de phénoménes non-linéaires
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(composante quadratique). Le transistor foncticmmenode fortement compressé. La mesure
du spectre de bruit est donnée sur la Figure 86 simulations de bruit de phase du circuit
sont rameneées sur ce graphique en considéranbtaitions expérimentales de la mesure
(bande de résolution RBW = 2 kHz). Un accord saisint est obtenu si I'on considére que
I'état de compression du composant et les phénani@aeits sur le bruit de phase ne sont

pas pris en compte dans la simulation.
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Figure 26 : spectre de bruit mesuré (traits) et report deslsiions de bruit de phase sous les conditions de la
mesure (RBW = 2kHz). L’encart reporte la mesurdahdamental (19 dBm @ 10 GHz), du deuxieme (11dBm)
et troisieme harmoniques (-10 dBm).

La compression du composant a un impact sur soih deuphase. Cependant, une
prise en compte de I'état fort niveau est déliéateettre en ceuvre au niveau du composant, et
notre approche en source extrinséque n'est pagcapld dans ce cas. Des mesures de bruit
de phase résiduel ont été réalisées sur ce contpmsant montage de 'oscillateur. Ce dernier
s’améliore lorsque la puissance du signal RF autgnenmme l'illustre la Figure 27 : le sens
de variation du bruit de phase résiduel ne corme$pgmas toutefois a un niveau de bruit de
phase en oscillation plus élevé en mesure par ragpta simulation. Deux mécanismes
peuvent justifier I'écart relevé entre cette mesira simulation de la Figure 26 :

- Les centres de GR relevés en caractérisationebféguence sont difficiles a

discerner sur le spectre de bruit en oscillatiam(eortement quasi-1/f). Cependant, leur prise
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en compte et leur transformation par le biais deslméarités peut étre la cause du bruit de
phase mesuré supérieur a la simulation. En régomeniveau, il nous est impossible de
prévoir leur conversion autour de la porteuse.

- Le point de repos modifié par phénomene d’autessation peut également
expliquer la modification du niveau de bruit, voieenature des sources de bruit du transistor.
Il n'est pas possible de reproduire ce fonctionngnparticulier en boucle ouverte pour
extraire les sources de bruit. De plus, le fonctenent fortement compressé laisse supposer
des courants de fuite de grille éleves. La derdgtdruit en courant de grille devient alors
non-négligeable : le modéele électrique fort sigi@leloppé doit étre modifié pour prendre en
considération la conversion de la source de brudrdrée sur la sortie, ainsi que la corrélation
des sources d’entrée et de sortie du transistor.

Une modélisation intrinseque du bruit BF, puis duitbde phase résiduel a différents
niveaux de puissance dynamique semble indispengalbieenvisager des conceptions plus
précises, mais également pour interpréter et neetéles mécanismes fondamentaux de la

conversion sous forte puissance RF.
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Figure 27 : mesures de bruit de phase résiduel du composantTHEN.25x75um? (¥s= -3 V, Vps= 10 V)
sous application de divers niveaux de puissancé® @Hz.

Malgré la difficulté rencontrée pour modéliser leiibde phase de nos dispositifs, la
conception sur des approches simplifiées resteestisuffisante pour réaliser un oscillateur
fixe ou accordable. Une grande diversité d'osaliatlibres GaN commence a poindre,
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proposant des puissances de sortie élevées (> 81), des fréquences élevés (> 50 GHz),
une réjection d’harmonique importante (> 45dB),vension monolithique ou hybride. Les
publications les plus pertinentes que nous avoosnsges sont reportées sur la Figure 28.
L’obtention simultanée d’'une fréquence élevée ahéd’puissance élevée est toujours limitée
par les lois classiques de fréquence de coupurgadudu transistor : la fréquence la plus
élevée (53 GHz) propose ainsi la puissance lafplbke (11dBm) [41]. Ce résultat obtenu par
la société Northrop Grumman représente toutefoimddleure réalisation sur les aspects de
bruit de phase, de puissance et de frequence (kEefonmule de Leeson modifiée que nous
avons proposé en équation 8). La version d’'oseillad fréquence fixe réalisée au LAAS se
positionne trés avantageusement sur le graphiqu lEigure 28. Dans la formule du facteur
de Leeson modifiée utilisée en abscisse, nouslisuis pas la puissance statiqueiigRsm

qui n'est pas systématiquement instruite dans lésles. Cette puissance se situe
généralement autour de 30 dBm (26 dBm pour not#latsur), et peut légerement modifier
les tendances de chaque réalisation.
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Figure 28 : comparaison des facteurs de mérite des oscilateaN (abscisse) selon I'équation 8 (sans prise en
compte de Rss non systématiquement disponible) en fonction de jpriissance de sortie et de leur fréquence
(Oscillateurs fixes » fréquence em puissance de sortie. Oscillateurs contr6lés esidan o fréquence et
puissance de sortie).

En raison des fortes puissances mises en jeu ghédnoméne d’auto-polarisation

identifié sur I'oscillateur, nous avons mené urt téendurance sur une durée de 500 h. Les
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résultats de la Figure 29 démontrent une bonnditéate la puissance de sortie, mais le bruit
de phase se dégrade tres rapidement de 15 dB &d’boa semaine. La forte puissance et la
forte température auxquelles le transistor est soupeuvent étre la cause d'une telle
dégradation : des études sur des composants defaotma similaire ont démontré

I'apparition de centres de génération-recombinaisprés application de contraintes

thermiques. Ces travaux d’analyse de défaillancdoention de la température et de la
puissance RF sont actuellement en cours dans te dad travaux de recherche de G. Astre,
avec le soutien de la DGA et en partenariat aveSUNapproche se situe essentiellement au

niveau du composant, mais l'impact circuit serde&mgant exploré en guise de validation.
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Figure 29 :test d’endurance de l'oscillateur GaN fixe 10GHzasht 500h.

2.3 Conclusion

Chaque filiere technologique propose des avantsgeésifiques dont les concepteurs
de circuit peuvent tirer profit lors de la réalieat des fonctions électroniques des hautes
frequences. Notre approche s’est essentiellemeséebaur une connaissance fine du
transistor, la ou d’autres privilégient plutdt lantplexité des topologies : nous avons ainsi
réalisé des amplificateurs faible bruit et des Itzdeurs en technologies hybrides et MMIC,
dont beaucoup se situent a I'état de I'art. L’étddeLNA hybride en bande X a fait 'objet
d’'un brevet sur une solution intégrée de réjectiten la bande de transmission tout en
minimisant les pertes en bande de réception afinédéficier d’'un faible facteur de bruit total

de NF=1.1dB. Diverses études d'oscillateurs GaNViMIC ont également fait I'objet de
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réalisations avec des performances en bruit deephd®tat de I'art. L’optimisation en bruit
de phase des oscillateurs contrélés en tension MBIGe s’appuie sur la technique de
simulation du pushing au niveau de la jonction bB&awetteur ou se situe la source de bruit BF
convertie prépondérante. Cette technique permeistimguer efficacement le bénéfice de la
topologie série vis-a-vis de la topologie paralleédeec un bruit de phase mesuré de -95
dBc/Hz a une distance de 100 kHz de la porteuseHf. Nous avons proposé de nouveaux
facteurs de mérite basés sur I'expression proppaééeeson pour prendre en considération
les contraintes opérationnelles des oscillateuesplds, La conception d’'un oscillateur fixe
GaN @ 10 GHz de forte puissance (20 dBm) et deefdnbuit de phase (-105 dBc/Hz @ 100
kHz) a donné lieu a une étude d’endurance sur arniede de 500 heures durant laquelle une
forte dégradation du bruit de phase a été relests que la puissance de sortie reste
inchangée : l'intégration des contraintes de pséion, RF et thermiques des composants
actifs lors de la conception des circuits représamt axe de recherche déterminant dans
I'optique de I'optimisation des performances etaléabilité des systémes.

A chaque apparition de nouvelle technologie etd#gsonstrateurs circuits qui lui sont
associés, une redistribution des fonctions plus nmins profonde s’opere. Selon des
considérations de performances, de codt, d'intégratde reconfigurabilité ou de faible
consommation, les fonctions et les systemes corapledénéficient pleinement de ces
retombées technologiques, et souvent motiventdelserches pour favoriser 'émergence de
nouveaux matériaux. Diverses opportunités nouspemninis de travailler sur des aspects
systemes dans des secteurs aux contraintes sodiggrintes tels que les systemes radar
embarqués de I'aéronautique, les systémes d’émiséaeption de lanceurs stratégiques ou
de télécommunication, et enfin les systemes faiblé de transmission de données du secteur
automobile. Nous évoquerons quelques unes de oegsétors du dernier chapitre de ce

mémoire.
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3 Le bruit dans les systemes de transmission

La dynamique d’un signal est un parameétre majearsystémes de communication,
lié au contexte de propagation (canal de transam¥sét a l'architecture des émetteurs-
récepteurs : I'étude du bilan de liaison définictatexte opérationnel d’'une communication
hertzienne sur laquelle sont établis les cahiess af@rges des modules d’émission et de
réception. Ce cahier des charges est ensuite affinprécisé selon des contraintes de
performances, de co(t, de robustesse, d’encombtesneiautonomie et selon I'application
visée : par exemple les secteurs de la téléphorobilen et des systemes embarqués
automobile privilégient l'intégration des circuits faible puissance DC consommée en
technologie silicium pour réduire les colts et aagtar 'autonomie. Dans un méme secteur
d’'activité, la finalité de [l'application peut variefondamentalement: les applications
aéronautiques civiles ne partagent pas nécessaitdesee mémes contraintes que celles de
I'aéronautique militaire (radar militaire a fortatégration de modules tres performants, a
basse température).

Enfin, le segment spatial est reconnu comme égapluls exigeant tant au niveau des
performances qu’au niveau de la fiabilité auxquiElrent répondre les satellites artificiels :
les études sont, a ce titre, tres minutieusessaetdhnologies éprouvees, dans la mesure ou il
est impossible de réparer le satellite aprés sa pmnsorbite. Depuis plus d’une décennie, la
forte compétition entre les leaders mondiaux impdserajouter la réduction des colts au
panel déja complet des spécifications en usage caeecteur.

En définitive, chaque secteur d’activité possedemeblématiques de conception qui
lui sont propres. L'évolution des technologies ipge pleinement a cette dynamique
perpétuelle en proposant des dispositifs actifspassifs toujours plus performants ou
intégrés. La diversité des technologies provoque kilexions au niveau systeme qui
aboutissent a de nouvelles architectures en ruptwer les méthodes de conception
précédentes. Les ruptures sont d’autant plus pde®mue les technologies proposent des
dispositifs avec des fonctionnalités différenteg. (gassifs MEMS ou BAW, actifs GaN,
applications totalement numériques HF, ...).

Dans ce dernier chapitre du mémoire, nous décrigoefgues uns de nos travaux qui
portent sur des aspects systemes. La dynamique sitpmal en transmission est gérée de

I'émetteur vers le récepteur au travers du bilatiailon. Elle se répercute sur chaque module
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d’émission ou de réception pour s'assurer quedaasipourra étre démodulé correctement
(saturation, plancher de bruit HF ou bruit de pha&#ans une premiére partie, nous
évoquerons quelques cas de modules d’émissionti@ceou ‘Transceiver’ pour
‘Transmitter & Receiver’ en terminologie Anglo-sax®). La seconde partie sera consacrée a

I'étude d’'un systeme de transmission sans fil damgéhicule automobile.

3.1 L’émission-réception intégrée pour systemes de camitations : étude
de ‘transceivers’

Durant nos dix dernieres années d’activité, nowma\ponctuellement participé a la
définition des performances et des choix de topeogl’émetteurs-récepteurs : dans la
plupart des cas, et notamment avec les exempledopgés par la suite, les fréquences des
canaux utilisés en voie montante different de sdlilisées en voie descendante pour éviter
toute collision spectrale. Les allocations des spsale fréquences sont d’ailleurs surveillées
de maniere tres stricte par des organismes mondidilnternational Telecommunication
Union (ITU) gére les aspects reglementaires emigaes d’attribution des canaux (allocation
de bandes, limitation des interférences, ...)[1].

D’autres systemes utilisent volontairement le mé&maeal en émission et réception,
comme dans le cas des leurres radars mis en ceawrdapguerre électronique : nous avons
ainsi mené une étude prospective de miniaturisati@guipements hyperfréquences en
collaboration avec EADS Launch Vehicles sur cetbfgmatique, et nous avons proposeé
différentes versions d’architectures qui répondent spécifications fonctionnelles techniques
de performance, de volume et de fiabilité [2]. Ldescette étude, différentes technologies ont
été panachées (GaN, SiGe et MEMS) en tirant pdefitavantages qui leurs sont spécifiques.
Des clauses de confidentialité ne nous autorisaatgpdivulguer ces travaux : ils nous ont
toutefois permis d’aborder de maniére globale feasaspects techniques sous-jacents a une
conception embarquée dans un lanceur.

Par ailleurs, des travaux en collaboration avecleBh&ystemes Aéroportés sont
actuellement en cours : ils concernent l'impact liletégration des circuits agiles en
technologie SiGe sur la définition des nouvelleshiectures de radar en avionique militaire
(these de R. Corbiére). Les circuits d’atténuatiéfa concus permettent un gain sensible en
intégration, ce qui autorise une redistribution filextions du systeme global (hotamment sur

la synthese de fréquence large bande).
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Au travers des deux paragraphes suivants, nousli@ai®ite probleme de I'impact de
I'émetteur sur les performances du récepteur ; dalnd&nomeénes peuvent apparaitre. Le
premier, connu sous le terme désensibilisation,ra@stif au niveau de puissance issu de
'amplificateur d’émission (PA) comme [lillustre I&igure 1. Les signaux en bande de
transmission ¥ peuvent perturber la bande de réceptiogn Bes travaux portant sur la
linéarisation des émetteurs permettent de limiteaampleur de ce phénomeéne [3].
Lillustration de la Figure 1 montre que I'étage dieeption risque d’étre aveuglé par les
signaux Rx j et Prx r dont les amplitudes peuvent étre plus élevéescglie du signal utile
Prx. Ce cas de figure est transposable aussi bieroriiexte des communications spatiales

gu’a celui de la téléphonie cellulaire.

Liaison
descendante

(généralement faible Pg,) P
TX_PA

Liaison
montante
(forte P,

Filtre passe bande Ty

1:P

TX_isolation circulateur

Filtre passe bande Ry

)

TX réflexion antenne

XX

PRy issue de I'antenne

Figure 1 : illustration du probléme de désensibilisation dféoepteur par I'émetteur par défaut d’isolaticss(c
1) ou par réflexion sur I'antenne (cas 2).

Le second phénomeéne concerne l'impact du bruiteldrgnde de I'émetteur qui se
retrouve appliqué en entrée du récepteur, et rebassn plancher de bruit en bande de
réception. Dans les deux cas, la conséquence egtionnution du rapport signal de porteuse
sur bruit dans la bande de réception. Dans la grenpartie, nous développons une parade
liée aux fortes puissances de I'émetteur qui viahaésensibiliser le récepteur. La seconde
partie évoque quelques simulations globales dedacte bruit lorsque le bruit hors bande T

de I'’émetteur vient corrompre le bilan de liaisonemtrée du récepteur.
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3.1.1 Etude d’un émetteur-récepteur de communication satkte, segment sol
Cette étude globalise les travaux présentés autah@psur 'amplificateur faible bruit

en bande X. Dans I'exemple de la Figure 2, I'angdieur faible bruit est relié a la voie
d’émission par un circulateur ou module de décolyevoie supérieure de la Figure 2 est
relative au module d’émission de moyenne puissddgeouplage entre la voie d’émission et
la voie de réception, via l'isolation imparfaite duculateur ou I'adaptation non idéale de
'antenne, résultent des contraintes en puissamees da bande de transmission du coté
récepteur. En effet, un mauvais taux d’'onde stafioe de I'antenne répercute en partie la
puissance émise par réflexion vers le récepteuenllest de méme lorsqu’il existe une
isolation insuffisante entre l'accés du circulatale I'émission vers la réception. Cette
difficulté a été levée grace a la mise en ceuvra diltre original intégré a I'amplificateur
VLNA, conformément aux explications données au @@ (paragraphe 2.1.1).

Téte d’émission / réception—— / YN OL T, (13.05 GHz)
g 20
K 34|6 dBm :_':_-—:_-:}_-_-_-_-

[o]

-0.4dB| +7dB -1dB +40dB -0.4dB
—= —= —=
PTx=34 dBm | —~— 1dE ~
@5W)——TRBR  HPA RBR RBR T,
TA111dB (1 étag€ 32dB 8dB | modulateur
0 -10 dBm
> 4, ou C/
Antenne
(pertes
N -0.6dB  +18 dH Q-Lz dB  +27 dB
-0.4 dB R
R X
G/T=8dB/K [~ *— -1dg—~_ R,
TBR VLNA TBR LNA démodulateur
30 a 35 dB(2 étages 30 a 35 dB (3 étages)

OL R, (10.75 GHz)

Figure 2 : schéma d’émetteur-récepteur pour systéme de coroation Skybridge du segment sol [4].

Le bilan de liaison impose quant a lui un rappoff @e 8 dB/K a l'interface entre
I'antenne et le récepteur. La déclinaison en faatieubruit du VLNA se répercute selon une
valeur maximale de NF = 1 dB. L’architecture deHgure 2 et les solutions originales
proposées aux niveaux de l'antenne et de la teghnig filtrage ont été brevetées, et le
lecteur pourra facilement accéder aux clauses tggbs inhérentes a ce document [4]. La

problématique de désensibilisation du récepteut’ @aretteur nous a amené a aborder, par la
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simulation, un autre type d’interaction entre I'étaer et le récepteur : elle se traduit par une

dégradation du facteur de bruit global de I'émeturégime petit signal.

3.1.2 Simulation de la dégradation du facteur de bruit dun transceiver.
Lors de notre participation au consortium européenrecherche TARGET (Top

Amplifier Research Groups in a European Team), myass mis en évidence par simulation
une deégradation du facteur de bruit du réceptews sdes conditions linéaires de
fonctionnement. Nous I'avons attribuée au bruit Eipdu module de puissance qui vient
corrompre le facteur de bruit dans la bande depti&ne selon les mémes trajets que ceux
illustrés sur la Figure 1 (réflexion sur antennen-—ealement adaptée ou isolation
insuffisante du circulateur). Nous avons dévelogps simulations en régime linéaire pour
traduire ces mécanismes de dégradation du facteubrdit [5][6]. L'environnement de
simulation est tout d’abord testé en dynamiquenebmiit en rendant idéaux lisolateur et
'adaptation de l'antenne : les parametres étudmscernent les bandes d’adaptation, les
parametres individuels ou de chaine des filtratestamplificateurs et les facteurs de bruit sur
chacun des acces d’antenne, d’émission et de réoeQuelques résultats significatifs de
simulations sont illustrés en Figure 3 : on y obsdieffet induit par une Iégére désadaptation
d’antenne ou par un défaut d’isolation entre laevj et la voie R (sens indirect, ou anti-
horaire). L’amplificateur en réception possede aotdur de bruit de 1 dB et un gain de 20 dB
dans la bande 11.5-12.5 GHz, et 'amplificateupdessance un facteur de bruit flatteur de 4
dB pour un gain de 20 dB dans la bande 9.5-10.5.GHz

4— 4
3{ 3]
= 2 S 2]
c 7 < a1
1] 1]
4 Isolation du circulateur variant ] Impédance d’antenne variant
1 de-30dBa-15dB ] de 50Q a 70Q
OIIII‘IIII‘IIII‘IITT OIIIY‘IIII‘IIII‘IIII
10 11 12 13 14 10 11 12 13 14
freq, GHz freq, GHz
a) variation de l'isolation circulateur \@riation impédance d’antenne

Figure 3 :simulation (ADS de Agilent) des variations endtian de la fréquence du facteur de bruit ramené en
entrée du LNA d'un systeme d'émission-réceptiongie¢ celui représenté en Figure 1. a) isolationevde
-30 dB a -15 dB (pas de 5 dB) et b) impédance \@&iB@ a 70Q (pas de ).
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Nous remarquons une dégradation sensible du facteubruit du récepteur, qui
augmente jusqu’'a plus de 2 dB lorsque lI'antenngoexijressivement désadaptée ou lorsque
I'isolation se détériore. Le méme comportementéaséinulé en faisant varier le facteur de
bruit de I'émetteur PA. Le profil non symétrique pirt et d’autre de la fréquence 12 GHz est
attribué a la pente des filtres analogiques paasdé T et R, et a 'ondulation en bande
passante (filtres de type Chebyshev). Des simulatisimilaires ont par ailleurs été
confrontées favorablement & des mesures par FleesdcAgilent [7] : le bruit de I'émetteur
qui tombe dans la bande de réception est donc cteuiasensible. Si I'on considére les
parametres de désadaptation d’antenne et I'isolahiocirculateur comme des données fixes,
le bruit d’'un amplificateur de puissance devientpamametre d’optimisation important des
modules ‘tranceivers’.

Des études ont été menées par L. Escotte sur iedbeatrique des amplificateurs
fonctionnant en régime non-linéaire : les outils a@actérisation et de calcul analytique
permettent de traiter les cas de la désensibdisatiu récepteur par les non-linéarités de
'émetteur [8]. Ce cas pratique s’avere tres prodie contexte des signaux de
téléecommunication ou les multiples canaux codésvem®u conduire a un état de
fonctionnement du PA plus fortement non-linéaire quévu en mode mono-porteuse (le
facteur de bruit du PA augmente sensiblement, iexainé ainsi une dégradation du plancher
de bruit en entrée du LNA). Les études engagées cadomaine [9] démontrent I'intérét de
la mesure et de la modélisation en bruit non-liréaux hautes-fréquences pour la conception
des futures générations de systemes de commumicatio

Les travaux précédents se limitent au cadre desll@®e@lectroniques d’'un émetteur-
récepteur intégré. Par la suite, nous évoquonsaten d'un systeme global de
communication de la source vers le récepteur, @esidérant le canal de transmission et les

interférences externes au systeme.

3.2 Communication dans les systemes embarqués autorasbibptimisation
de la transmission de protocole dans un systemeplexe

Le bilan de liaison au sens large est un paramgtrelépend d’'une part du bilan du
signal (puissance émise, atténuations diversesjudbilan de bruit (interne aux modules
électriques et sources de radiations externe$prise place dans le contexte d’'un capteur de

pression communicant, il est complexe a plusiegesds. Tout d’abord le choix d’'une bande
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de fréquence libre permet de prétendre a des apipls grand public tout en bénéficiant de
technologies faible col(t éprouvées : c’est pourqua fréquence basse de 434 MHz a été
retenue pour notre étude. Cependant la grande domgiionde, en comparaison avec les
dimensions mises en jeu dans le véhicule, peutr pleseproblemes pour la propagation des
signaux. Différents phénoménes peuvent en pertuebéransmission parmi lesquels nous
retiendrons l'atténuation au travers des différenparois, les diffractions et les trajets
multiples qui créent des effets d’échos, le bragdl par d’autres véhicules utilisant la méme
porteuse... Cette étude concerne les travaux de ttedé. Cheikh dont nous assurons la
codirection avec J. David (INP-ENSEEIHT), dans ladre d'une collaboration avec
Continental S.A et avec le soutien de la régionifigrénées. Nous avons développé une
méthodologie permettant de distinguer les effetdividuels de la source (modélisation
précise) de ceux liés au canal de transmissiony@ndes effets liés au véhicule et au sol) et
au récepteur (positionnement optimal et soluticamélioration de la réception). Enfin, nous
avons également optimisé le code transmis graaaeloppement d’'un outil de simulation
rapide et fiable. Les méthodes d’optimisation sbasées partiellement ou en totalité sur
I'exploitation de mesures. En parallele, nous av@radué la possibilité de traiter le probleme
par des simulations électromagnétiques afin derdierisensiblement les temps d’étude, et de
comprendre les phénomenes de perturbation misuedajes le cadre de la transmission de la

porteuse RF.

3.2.1 Le contexte d’un TPMS (Tire Pressure Monitoring Sytem)
La mise en ceuvre progressive des modules de cermtedpression des pneumatiques

(Figure 4) répond a des besoins de sécurité reuf@®o de la cause des accidents graves), de
réduction d’'usure des pneumatiques (durée de wriaae 10 a 20 %) et de réduction de
consommation de carburant (de 1.5 a 3 %) et d’éomsge CQ (plus de 35 g/km pour un
contréle annuel contre moins de 5 g/km pour un rétmtmensuel). Actuellement, les
méthodes d’'implémentation de ces systemes sortivesfeent onéreuses et longues a mettre
en ceuvre : la technique industrielle appliquéeyi@agrs consiste a cartographier le véhicule
afin de déterminer les emplacements les plus jedicdu récepteur. Le module d’émission
est pour sa part régulierement amélioré, mais &8st qui posent probléeme ne sont pas
résolus pour autant : cette méthode empiriqueéadisée en statique (véhicule a I'arrét) et en
fonction de la vitesse du véhicule. L'objectif dette étude est de proposer des stratégies
d’amélioration du taux de réception du systeme gni&s en Figure 4 [10]. Le probléme
majeur de ce type de liaison concerne les largeatioms de puissance entre le signal émis et
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le signal recu : une illustration en est donnéeladiigure 5. Le profil de variation angulaire
est parfaitement reproductible a chaque tour de réamplitude des variations peut dépasser
les 50 dB, et nous remarquons l'apparition d’'uneezd’'ombre pour la roue arriere gauche
dans le cas de notre illustration lorsque le sigreasise en dessous du plancher de détectivité

du récepteur.

Unité d’affichage

Unité de controle
récepteur

Unité de roue (Wheel Unit)
source

Figure 4 :illustration d'un systéme de capteur de pressionmaniquant entre d’'une part les quatre
pneumatiques et d’autre part un calculateur ceatradiveau du tableau de bord

Notre objectif consiste a comprendre comment ceggza’ombres apparaissent dans
le but de réduire leur occurrence ou leur impactlsibilan de liaison. Ces zones d’ombres
peuvent étre au nombre de trois a quatre selomit@mement considéré en fonction du type
de jante ou de pneumatique, du type de véhiculelltomombre de passagers. Toutes les
analyses ci-dessous correspondent implicitemene&tude du rapport signal & bruit (‘carrier
over noise’ C/N), et nous présenterons différeststions permettant de limiter I'impact
direct ou indirect des évanouissements de signés<techniques directes concernent I'étude
de la source et du récepteur (emplacement, coatign), alors que les techniques indirectes
concernent les stratégies de diversité spatialeleoyolarisation d’antennes (utilisation de

plusieurs antennes), ou de diversité temporellegfette plusieurs trames).
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»ro- -4 Angle de la roue

Plancher
de détectivité

Lad

Puissance recue (dBm)

i i i i
Rotation de la roue (9

=
o

e—e- Roue avant gauche 44 Roue avant droite

== Roue arriére droite - ROue arriére gauche

Figure 5 : variations de puissances du TPMS : mesures degngss recues en fonction de I'angle de rotation
de chacune des quatre roue en mesure statiqueifyroctement identique est relevé en dynamique).

Différents outils de caractérisation et de modétisaspécifiques ont été développés
pour les besoins de cette étude. Dans un premigpsteil est primordial de modéliser la

source rayonnante de maniere précise pour conisatreffets vis-a-vis du bilan de liaison.

3.2.2 L’émetteur : modélisation de la source
La source de l'unité de roue présente un rayonnemaativement isotrope et

I'émetteur a été considéré jusque la comme unecequonctuelle. Cette hypothése semble
d’autant moins légitime que différents éléments aiifies sont situés a des distances
correspondant a des fractions de la longueur d’antlquelle le signal est transmis. Nous
avons procédé a des caractérisations en chambcbhddé selon trois axes, afin d’apprécier
le diagramme de rayonnement en champ lointain. &ennement doit étre isotrope de
maniere a couvrir toutes les directions : en eféetaractere dynamique de la roue n’autorise
pas une conception directionnelle qui ne seraitgrasision permanente avec le récepteur.
Cette technique de mesure en champ lointain pedeeposer un diagnostic efficace au
premier ordre, mais ne correspond pas au contéelede la roue. Par la suite, nous avons
donc procédé a une caractérisation fine de la salmos un plan bi-dimensionnel paralléle a
la roue en distance courte (10 cm). Ces deux canegagde mesures en champ proche et en
champ lointain ont été appliquées par étapes ssivessen commencant par l'unité de roue

seule, puis associée a la jante, et enfin en @jle pneumatique [11]. Une derniere étape
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consiste a tester l'effet de sol sur le rayonnendmtla source, en utilisant une plague

métallique.

Une illustration de relevé en champ lointain esirdee en Figure 6. Une table mobile
permet un relevé de mesures en coordonnées spéeryec une résolution de 0.3° sur les
360° de rotation, et de 10° pour les 180° de vanatd'azimut. Le pilotage est assuré par une
unité PC qui collecte les données sous MatLab ddirtracer le diagramme de rayonnement

3D ci-dessous :

polarisation horizontale polarisation verticale

a_
influence Maximum = 62 dBuV/m Maximum= 65 dBpV/m
Moyenne = 57dBuV/m Moyenne = 57 dBuV/m
de la jante Minimum = 35dBpV/m Minimum = 18 dBuV/m
b-
influence .
Maximum = 66 dBuV/m Maximum= 68 dBpV/m

Moyenne = 59 dBuV/m

Moyenne = 57 dBuV/m
Minimum = 18 dBuV/m

de la Jante et Minimum = 28 dBpV/m

du

pneumatique

C-

effet du sol Maximum = 67dBuV/m
Moyenne= 58dBuV/m

Minimum = 18dBuV/m

Maximum = 64dBpV/m
Moyenne = 54dBuV/m
Minimum = 28dBuV/m

Figure 6 : mesure en champ lointain du diagramme de rayonneemeB8D de I'unité de roue seule, avec jante,
pneumatique et effet de sol selon deux polarisat{warticale et horizontale) : les valeurs maxirmateoyennes

et minimales du champ mesuré sont reportées paguehconfiguration.

Le profil varie selon la complexité de la sourceealbn la polarisation. Un couplage se
produit entre la valve de pression (antenne) ¢arige, ce qui favorise un rayonnement vers
I'extérieur de la roue et limite le rayonnementsvé@ structure métallique. La polarisation
verticale offre des maxima et des moyennes plusgékeque la polarisation horizontale, mais
avec des minima plus bas. La dynamique du sigrhahoeamment I'apparition de zones

d’ombres dans le diagramme de transmission RF vprdwjue le point critique concerne les
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minima : en effet, le facteur de bruit du récepteasséde une sensibilité maximale de l'ordre
de -90 dBm, et tout signal possédant une vale@rigre a ce plancher provoque une rupture
de la liaison. Il est donc primordial de limiterdrembre et 'amplitude des zones des minima
au niveau de la source. Les variations en chanmmaioi ne sont pas toujours significatives
selon la prise en compte ou non des différents édésnconstitutifs de la roue. L'analyse des
données 3D est ensuite réalisée a I'aide de fare@DF (‘cumulative distribution function’)
qui permettent de mieux quantifier les performanset®n différentes configurations. Ces
fonctions CDF représentent le taux de probabilééé&teption exprimé en pourcentage. Les
influences de la dimension de la jante (167, 171981 et de la nature du pneumatique (selon
constructeur) peuvent étre facilement discriminggsl'analyse de cette fonction, avec des
écarts de plus de 6 dB attribués a chacun de casptaies de configuration du veéhicule.

Pour le besoin des mesures en champ proche, nauns aéveloppé un dispositif
expérimental spécifique afin de réaliser un scarmelimensionnel dans un plan paralléle
devant la roue. Les mesures de la Figure 7 prouysnta puissance radiée fluctue de plus de
20 dB selon la zone explorée autour de la rouesidyeal RF est absent de la zone intérieure

de la jante métallique (mur métallique), tandis lpsezones de rayonnement sont étalées.

Maximum = 65dBpV/m

Maximum = 61dBuV/m moyenne = 45dBuV/m

Position du Minimum = 38dBuV/m
Position du moyenne = 52dBuV/m capteur

capteur

puissance (dBm)

Minimum = 42dBuV/m puissance (dBm)

champ
maximal

neumatique
champ P q

maximal

jante -
champ

minimal I

a) unité de roue (capteur) + jante b) unité de royante + pneumatique

Figure 7 : caractérisation 2D en champ proche (10cm devanoule) faisant état de la distribution de la source.

Lorsqu’on rajoute un plan métallique en guise d€cas extréme utilisé pour I'étude),
de multiples sources rayonnantes apparaissenntériéur de la cavité pneumatique-jante :
ces sources sont distribuées de maniére quasdpgr® en fonction de la demi-longueur
d’ondeA/2 aussi bien a 434 MHz (Figure 8) qu’a 2.45 GHm{emé par simulations EM).
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Position du capteur

puissance (dBm)

Figure 8 : caractérisation 2D de la source en champ prochec(affet de sol pour différentes positions
angulaires du capteur).

En conséquence de ces mesures et des simulatelis®es sur le module capteur et
roue, la source d’émission ne peut pas étre cagd®mmme localisée mais plutbt distribuée.
De plus, des minima ponctuels apparaissent pot&iosraxes radioélectriques, ce qui peut
affecter de maniére sensible le bilan de liaisooutd@fois, ces zones d'ombres, ou
évanouissements également dénommeés ‘black spoitguré=5), ne sont pas en totalité
imputables a la source : le canal de transmissgut @galement en étre la cause par le biais
d’atténuations ponctuelles liées a I'éloignement @metteur et du récepteur (en fonction de
la position angulaire de la roue), de diffractiogis de recombinaisons destructrices des
signaux RF au niveau du récepteur. Dans le parhgrapivant, une étude spécifique au

récepteur permet de dégager les facteurs détertaiearvue de leur optimisation.

3.2.3 Le récepteur : mise en ceuvre de stratégies de dige pour améliorer la
réception
Les techniques traditionnelles de mise en oceuvreTEMS sont intégralement

expérimentales (mesure de taux de réception deegrgour différentes versions d’émetteurs,
de récepteurs, de véhicules en fonction de la salesCette technique empirique est trés
colteuse en temps et peu précise pour appréhemderparametres a fort impact
d’amélioration. Nous avons développé une technigpggcielle basée sur une mesure de
signature (Figure 5) et sur des équations anakticquour simuler le bilan de liaison selon
différentes configurations : la taille de la traémise, la structure de la salve constituée de

plusieurs trames, la sélectivité du récepteur,deitdde données et la dimension de la roue
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sont autant de parameétres qui peuvent étre piemsidération lors de I'étude. Les variations
relatives d'un parameétre pour différentes vitegsesnettent de distinguer les situations les

plus favorables pour améliorer le taux de réception

a) les variations de puissance autour du récepteur

Dans un premier temps, des mesures de champ @lectau niveau du tableau de bord
ont permis de mettre en évidence des phénoméenesnds d’'ombres uniquement liées a la
position du récepteur. Les mesures de champ @eetrsont réalisées par un dispositif de
détecteur de champ connecté a I'analyseur de sppatrfibre optigue de maniere a ce que
l'instrumentation n’interfere pas avec le champ wmnésLa lecture de la Figure 9 démontre
que la position angulaire de la roue n’'est paseseesponsable de laffaiblissement des
sighaux. La position du récepteur aux alentours tdbleau de bord est également
déterminante : le canal de communication connaindéiples perturbations et la situation
relative de I'émetteur, du récepteur et des obssaehvironnants sont autant de parametres
qui déterminent les niveaux de puissance de patiegsplus favorables. Les trajets multiples
liés a la diffraction ou a la réfraction sur legqa métalliques du véhicule se recombinent
parfois de maniere destructrice, ce qui provoquaraplifie le phénoméne de zone d’'ombre.
Un espacement de~ 60 cm est ainsi relevé entre les deux perteséecotises de signal # let
# 2 au niveau du récepteur pour un angle de rod8@® La perte de signal # 3 pour un angle

aux alentours de 300° est uniquement attribuéesiggteature angulaire de la roue.

-50dBm —

Puissance regue

--------- y 60 Cm

Position relative
du récepteur

0Ocm

Angle de rotation 0°
de la roue (émetteur)

Figure 9 : mesure de puissance recue en fonction de la postigulaire de I'émetteur et en fonction de la
position du récepteur (sur une distanca e
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L'allure de ces mesures a été confirmée par deslaiions électromagnétiques
(logiciel Empire) de maniere qualitative sur un icale différent. La propagation des ondes
RF dans un contexte de systeme embarqué autoneshileenalisée par la grande longueur
d’onde A = 69 cm) utilisée pour les TPMS : la structure dwhicule est constituée de
modules de petite taille et de grande taille (ieféres aA/10 jusqu’a plus de ), et
I'analyse de la propagation releve d’'une approdbet®magnétique multi-échelle. Les ondes
multiples incidentes sur le récepteur peuvent &r@hase ou en opposition de phase, ce qui
conduit a des recombinaisons constructives ouuldstes. La détermination statique (vitesse
nulle) de 'emplacement optimal du récepteur njest suffisante : en condition de roulage,
les pertes de signaux apparaissent a diverseseastedlous avons mis a I'étude plusieurs
stratégies pour éviter ou limiter I'effet des zordembres avec la vitesse. La diversité
spatiale met en oeuvre plusieurs antennes placdiffi@@ntes distances permettant d’atténuer
'impact des zones d’ombres. La diversité temperalyit sur la structure temporelle et les
redondances des trames envoyées. La diversité ldesption, qui bénéficie de la faible
corrélation entre les polarisations verticale etizomtale en réception, ne sera pas détaillée

ici.

b) stratégie de diversité spatiale

La réception des ondes par deux antennes sépanmdesdistance comprise entre 0 et
A permet de disposer de deux canaux de propagatd@pendants (ou non corrélés). Les
avantages de la diversité spatiale sont étudiésaaars du gain de diversité qui dépend du
profil de la liaison (signature mesurée), du caedfit de corrélation des antennes, du niveau
relatif des signaux de chaque antenne et des mehdd combinaisons employées pour

commuter ou combiner les mesures issues des déennas [12].

-La corrélation spatiale est décrite par la fornthiorique suivante :

O DJS(Z'Tﬂ'dj Eq. 1

J est une fonction de Bessel de premiere especeialéfil'ordre 0, d représente la distance
entre les deux antennesXetkest la longueur d’'onde. La meilleure performaraigenue en

théorie pour des antennes isotropes et pour uneesq@onctuelle, apparait a une distance
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supérieure &/2 lorsque la corrélation est faible (contexte paase libre). Dans le cadre de

notre étude, chaque unité de roue est équipéeéinatteur. Le récepteur est positionné selon
4 emplacements différents (mesure tousAld3 a proximité du tableau de bord a I'intérieur

du véhicule, et 4 positions a I'extérieur du véldécgelon une procédure standard. Dans
chacun des cas, la variation angulaire de puissastcenesurée et le récepteur calcule les
valeurs RSSI correspondantes (‘received signalngtine indicator’). Le coefficient de

corrélation empirique entre les mesures de deuawaast estimeé selon I'équation suivante :

S (Ru() - Re @R, (6) - R, (6)

pec - N — , — 3
J > (R (6) - R (6) -JZ (Re.(6)-Re(0)

i=1 i=1

Eq. 2

R..(0) et R., @) représentent 'amplitude des signaux regus poageé antenne relatives

aux canaux C1 et C2, en fonction de la positiorutaige de chaque roud.,(d) et R.,(6)

sont les valeurs moyennes des enveloppes de sigeaet N est le nombre de points de
mesure par signature (environ 2200 points par sigagour C1 et C2). Le Tableau 1 reporte
les résultats de corrélation pour chaque positdbbno(les en mesure intérieure et 1 roue en

mesure extérieure).

Ala A2 3414 A
Roue avant droite - intérieur 94 % 40 % 12% 19 %
Roue arriere droite - intérieur 75 % 59 % 50 % 11%
Roue arriére gauche - intérieur 80 % 59 % 39 % 19 %
Roue avant droite - intérieur 63 % 55 % 51 % 34 %
Corrélation moyenne a 78 % 53.2 % 38 % 20.7 %
l'intérieur du véhicule
Roue avant droite —mesure 98% 81 % 60.9 % 51.5%
extérieure

Tableau 1 : diversité spatiale des modules de transmission SP®oefficient de corrélation mesuré pour
chaque roue en situation réelle (intra-véhicul@retiehors du véhicule pour la roue avant droite.
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La disparité des canaux de propagation et de kEwwsonnements justifie les écarts
relevés entre chaque roue. La corrélation dimiradefois de maniére sensible avec la
distance d, ce qui abonde dans le sens de l'utlééla diversité spatiale. De plus, la
corrélation plus élevée dans le cas idéal de la ravant droite en mesure extérieure
s’explique par le fait que les trajets issus dedarce arrivent sur chaque antenne avec un
angle quasi-identigue. Au contraire, a l'intérielr véhicule, la réfraction et la diffraction
modifient de maniéere plus conséquente les angl@dants sur chaque antenne, ce qui les
distingue I'une vis-a-vis de l'autre et diminue 3 la corrélation. Cette distribution plus
perturbée en interne qu’en dehors du véhicule esble sur la répartition des champs
électromagnétiques du veéhicule simplifié de la Fegli6. La diversité spatiale semble a ce
titre propice pour améliorer la réception des signd.a sélection de I'antenne peut ensuite
étre réalisée selon différentes techniques: coamdmn des signaux, commutation sur
I'antenne qui recoit la puissance maximale... La gange incidente sur chaque antenne est
déterminante dans le choix de la sélection d’aermmme l'indique déja la formule de
I’équation 2.

-Le second parametre sensible pour évaluer effivanele gain de diversité spatiale
est donc la différence de puissance recue sur ehaafenne : le graphique de la Figure 10 est

tracé pour des valeurs de CDF a 1% (i.e. valahle §8% des données collectées).

m
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Différence de pui

Figure 10 :diversité spatiale des TPMS. Variation du gain iderdité en fonction de la corrélation des antennes
et de la différence de puissance des antennes.
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Le gain de diversité s’améliore lorsque la coriétatet la différence de puissance

recue par les antennes sont faibles (jusqu'a 12’'dBiélioration de gain de diversité). Au

contraire, une grande différence de puissancedB)4ou un coefficient de corrélation élevé

(> 70%) améliorent le gain de diversité de moins6ddB. Le calcul de la différence de

puissance entre les antennes est reporté dariddauasuivant :

Ala A2 3414 A
Roue avant droite 1.55dB 3.14dB 4.52 dB 0.78 dB
Roue arriere droite 0.76 dB 1.66 dB 242dB| 6.57dB
Roue arriére gauche 0.67 dB 1.03dB 1.15dB 1.15¢dB
Roue avant gauche 1.69 dB 4.72 dB 5.69 dB 3.42dB

Tableau 2 :diversité spatiale des TPMS. Différence moyennpudssance pour chaque position de roue

Les résultats different d’'une roue a une autrégsetas les plus significatifs (gain > 4
dB) sont reportés en gras dans le Tableau 2.

-Différentes techniques de sélection d’antenneétiappliquées, et nous avons retenu
une technique de sélection de la puissance laghwge (conformément aux conclusions du
tableau précédent). L'efficacité de la diversit@tgple peut étre représentée de différentes
manieres, et nous garderons une représentationfemos de tableau pour rester cohérent et
faciliter le lien avec les résultats précédents gains de diversité du Tableau 3 sont relevés
pour 1% de la fonction CDF. Nous remarquons ajoosy chaque unité de roue, les situations
les plus favorables en terme de gain, soit liéés Gorrélation des antennes (cf. Tableau 1,
noté par), soit liees a la différence de puissance (cfldalp 2, noté par ), ou encore grace

a ces deux facteurs agissant simultanément (noté*pa

15cm (A /4) 30cm (A/2) | 45cm (31 /4) 60cm (A)
Roue avant droite 0dB 6.1dB *** 7.6dB * 9.4dB ***
Roue arriere droite 2.1dB 2dB 1.9dB 0dB
Roue arriére gauche 4.5dB 7.4dB ** 7.8dB ** 7.5dB ***
Roue avant gauche 3.5dB 0.1dB 0.2dB 3.4dB

Tableau 3 : calcul du gain de diversité spatiale sur la baserdélls de canaux de propagation mesurés, pour

applications TPMS.
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c) stratégie de diversité temporelle

Avec l'augmentation de la vitesse, la trame temipmrémise au niveau de la roue
utilise un encombrement angulaire plus importangufe 11). Il est statistiquement plus
probable que cette trame passe par un angle dedzamére (Figure 5). L’augmentation du
nombre de trames permet de limiter I'impact de daez d'ombre. Pour cela, nous avons
développé une technique d’analyse de prédictionrdessections de trames [13]. Il est alors
possible d’optimiser leur agencement afin de misénile coefficient d’intersection : cette
approche utilise des outils d’analyse similaired'édude précédente, avec des formules
adaptées a cette nouvelle situation. Les paramatré@sidier sont la structure de la trame
(nombre de trames, séparation inter-trames, débjt,et I'environnement de propagation
(vitesse du véhicule, circonférence de la roue,breret taille angulaire des zones d’ombre).

Les équations utilisées pour cette étude sont I@&sidans la référence [14]. La
position et la taille angulaire d’une trame varientfonction de la vitesse comme l'indique la
Figure 11. La position angulaire est estimée pbarae trame, et il est facile d’en déduire les
positions relatives des trames les unes par raguoctautres : le coefficient d’intersection
représente alors le pourcentage commun a l'enseuidse quatre trames. Ce calcul est

indépendant du profil de canal et du nombre de démabre.

e trame N°1 ==——=trame N2 ———trame N3 trame N4

I |

Vitesse 180km/h Intersection 3.5 %
1

Vitesse 130km/h Intersection 0.9 %

[ ]
Vitesse 60km/h A =T Intersection 0 %
0 40° 80° 120° 160° 200° 240°  280° 320°  360°

Position angulaire de la roue

Figure 11 : diversité temporelle des TPMS. Position angulaies ttames avec le coefficient d’intersection
associé (%) pour les vitesses de 60 km/h ; 130 k180 km/h pour un protocole utilisant 4 trames.

Il est possible d’optimiser les différents paramegtile trame de maniére a minimiser le
coefficient d’intersection sur I'ensemble des \s&s (0-300 km/h pour notre étude). Des
études 3D du coefficient d’intersection en fonctibe la vitesse et du nombre de trames

permettent d’envisager le scénario le plus faveraldl trames suffisent pour réduire le
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coefficient d’intersection pour des vitesses irdéres a 150 km/h ; mais au-dela, la taille
angulaire des trames est trop conséquente et dficame d’intersection de 30 % est calculé

pour une vitesse de 300 km/h malgré l'utilisatian @ trames. La seule solution pour les
vitesses tres élevees est d’augmenter le débe etdlire la taille des trames. Ce point a été

également étudié lors de I'optimisation du protecol

Dans un second temps, le calcul de coefficienttefgection est appliqué a une
signature RSSI de puissance recue. Un cas de sigratant trois zones d’'ombre a été mis a
I'étude : cette situation de type ‘pire cas’ perrdéllustrer le gain apporté par la diversité
temporelle. La Figure 12 reporte les valeurs ddolection CDF calculées sur la trace
angulaire mesurée (cf. Figure 5) en fonction deriababilité de réception pour différents

scénarios de diversité temporelle.

100

/

10

CDF (%)

sans diversité temporelle

o1t —@— 2trames
= = = 3trames
----------- 4 trames

20 30 40 50 60 70 80 90 100

Probabilité de réception (%)

Figure 12 :diversité temporelle des TPMS. ‘cumulative disitibn function’ CDF pour une signature de
variation dynamique de puissance possédant 3 zboewres, pour différentes configurations de diitérs
temporelle.

La valeur de probabilité est relevée pour un CDF18& (i.e. 99% des cas sur
I'ensemble des 4 signaux recus et sur I'ensemtdevilesses). La probabilité de réception de
trame non affectée par une zone d'ombre est de 4% la configuration & 4 trames, soit
une améelioration de plus de 20% par rapport a bediune trame unique. Le tableau ci-aprés

reporte le gain de diversité en fonction du nondwdérames et du nombre de zones d’'ombre.

p. 123



Chapitre 3 :

3 zones 2 zones 1 zone

d’ombre d'ombre | d'ombre

Gain de diversité pour 2 4% 3.5% 25 %
trames

Gain de diversité pour3 19 % 17 % 16 %
trames

Gain de diversité pour4 25 % 23 % 22 %
trames

Tableau 4 :gain de diversité temporelle (%) exprimé en fonttilo nombre de trames et du nombre de zones
d’'ombre.

Les diversités de polarisation horizontales etivalgs représentent également des
solutions pertinentes pour améliorer le taux depéon des trames émises par les différents
émetteurs : nous avons congu et mesuré divers tgfsgennes, et les validations en
environnement réel sont en cours. En conclusioncel® études, nous avons propose
différentes alternatives de diversité afin de misgn ou d’éliminer les zones d’ombre de la
signature du canal de transmission entre les éuomsttet le récepteur. Ces techniques
analytiques basées sur I'exploitation de tracémdsures dynamiques de la puissance regue
pour chaque roue (Figure 5) sont rapides, et aghorila simulation de cartographies
exhaustives en fonction des parametres sur lesquesspossible d’agir. Les tests terminaux
seront prochainement réalisés, et une comparaisaine ele module actuellement

commercialisé et la version optimisée devrait pe¢m@ele valider nos approches.

3.2.4 Optimisation du protocole BF transmis
L'influence du code sur l'efficacité de la transei@ des données est sensible. Le

protocole disponible jusqu’alors avait été déveopgur des considérations purement
numeriques : nous avons donc développé un outsim@lation qui permet d’intégrer des
notions dynamiques liées au profil de variation pigssance du canal afin de vérifier la
robustesse du code en fonction de la vitesse. drzagire de bilan de liaison peut étre une
mesure ou encore un fichier factice synthétisé pesibesoins de I'étude (ex : étude selon
I'espacement des zones d’'ombres). Ce logiciel (dmet illustration partielle de I'interface
graphique est donnée en Figure 13) est contrélaupagrogramme externe de pilotage qui
permet de faire varier des paramétres et de dameereprésentation graphique sous MatLab.
De nombreuses simulations ont été réalisées poeafiaer le protocole en fonction de la
distance inter-trames, du nombre de trames, dérdiffs protocoles déja disponibles, du
plancher de bruit du récepteur, du nombre de zatespuissance transmise qui sont
inférieures au plancher de détectivité ou de leadie angulaire entre ces zones d’'ombres.
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sélection de d resul:iat avitesse  gjgnature de puissance mesurée
protocole structure de trame onnee ou simulée (fichier Texte ou Excel)
: Frame Hitrate [%] | |52 59 - ‘

Classical 3 6K ; Ely
Total Frames 1080.0 i= 1
= a0
Good Frames - S =
Classical 19.2K 100-
Frames lost - 105

Jumped Protocol B 0 w0 s 20 2w k!

Burst Hitrate [%] 81.39 Frame Ster Angle ]

Scattred Protocol

Analyse All Start Angles

Data Rate Analysis

220

8 Frames at 900Kb.

8 Frames at 19.2Kb Return

Frame Length Analysis

seom |

Black Spot Analysis

plancher de bruit du récepteur diamétre roue autres informations

Figure 13 : exemple de capture d’écran du logiciel dévelopgsualisation du profil de puissance recue et
instruction des données de code, de dimensionude.to

Une comparaison entre I'ancien protocole et leqomie optimisé est illustrée sur la
Figure 14. Les résultats du pourcentage de pageets (simulés) sont reportés en code de
couleur en fonction de la vitesse (de 10 a 240 kreftde la distance angulaire entre deux
zones d’'ombre (de 40° a 310°).

2 et 3 trames @ 19.2 kb/s
3 trames @ 9.6 kb/s Paquets recus (%)

40° Espacement entre zones d'ombre  310° 100 40 Espacement entre zones d'ombre _ 310°

=

240 240

90

80

= <
= £
£ <
3 70 g
2 g
£ >
> 60
50
10 s 40 10
110ms, 110ms 10ms, 90ms
a) avec l'ancien protocole b) avecrat@cole proposé

Figure 14 :résultat avant et aprés optimisation des protoabtasission de paquets : pourcentage de trames
recues en fonction de la vitesse et de I'espacearantlaire entre 2 zones d’'ombres pour I'ancienquale
@9.6kb/s (a) et le protocole proposé @19.6kb/s (b).
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Le cas le plus critique est évidemment obtenu legstes zones d’ombre sont
régulierement espaceées (i.e. 180°). Le pourcerdagemquets recus chute alors jusqu’a 75 %
a une vitesse voisine de 65 km/h, voire 40% poanitesses de 130 km/h ou au-dela de 200
km/h lorsqu’on utilise I'ancien code. Le protoc@posé est systématiguement au dessus de
95 % de réception de paquets pour des vitessed pligu’a 210 km/h, avec un minimum de
75 % de réception sur une zone réduite de la Fitfit®) (210 km/h, zones d’'ombres séparées
de 180°). Ce nouveau protocole a été programnesdiablage de I'émetteur est en cours et

les tests des modules a) et b) en situation réetle prévus dans un futur proche.

3.2.5 La simulation électromagnétique des systemes embarés
L’environnement complexe de propagation du champd®fs un véhicule provoque

de nombreuses perturbations : nous avons propasé&alations de calcul basées sur le
traitement de mesures réelles de signatures afiptidiiser le protocole de transmission et
'emplacement du récepteur. Des solutions de di¢éersnt été étudiées pour limiter ou
éliminer l'influence des zones d'ombres. Ces teghes représentent un gain de temps
considérable vis-a-vis des cartographies systémegigéalisées jusqu’alors pour chaque
véhicule et chaque variante d’'unité de roue (japteeumatique). De méme la simulation
électromagnétique s’avere étre un outil d'invesioya puissant et rapide. Cependant, rares
sont les logiciels qui permettent la simulation @amp proche. Nous avons évalué un
logiciel basé sur la méthode des éléments finidanaine temporel FDTD (finite difference
time domain) lors du stage de Master2 de N. Tr&h [Rifférentes structures d’antennes ont
été simulées et comparées avec les résultats abpamud’autres logiciels (FEKO, HFSS et
AMDS). Ces antennes ont ensuite été intégrées amekiles de roues pour valider les
résultats illustrés en Figure 6, Figure 7 et Figdien champ proche et en champ lointain. Un
avantage de la simulation réside en la flexibiiés paramétres : par exemple, la simulation a
€ variable a lintérieur du pneumatique permet desuri comprendre la répartition des
champs et les atténuations de puissance. Unerditist est donnée sur la Figure 15 pour un
ensemble unité de roue, jante, pneumatique et étdlique en champ lointain et en champ
proche. Nous retrouvons des comportements équigal@nceux relevés en mesure, et

notamment la périodicité des sources répartielasimulation en champ proche.
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a) simulation champ lointain en 3D b) siatidn champ proche en 2D, vue de coupe @ 10cm tevaoue

Figure 15 :simulation électromagnétique de structure complétBunité de roue dans son environnement jante
+ pneumatique, avec sol métallique.

La simulation d'un véhicule complet met en jeu demensions de petite taille et de
grande taille vis-a-vis de la longueur d’'ondlee 69 cm. La finesse de maillage a échelle
variable que propose Empire permet de répondre aonéexte particulier, au détriment
toutefois de ressources mémoires importantes. @atre; la technique temporelle FDTD
permet de couvrir une simulation sur une gammerétuence importante sans alourdir ni le
temps de calcul, ni la ressource mémoire. Un enkemé simulations et d’animations
réalisées sur des véhicules simplifiés permet diéieréles effets d’aréte et de réfraction sur
les parois métalliques : le chassis et le sol jopuerrdle de guide d’onde comme lillustre la
Figure 16 (***). Le modele inspiré de nos premiatessins d’écoliers (ou encore de
'universelle ‘traban’) permet de modifier a loisia taille, le nombre et la nature des
ouvertures. Les paramétres métalliques et diéipris des parois et des verres sont issus de

modéles de véhicules plus complexes (Figure 19).
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™)
’ue iintérieure de dessus (plan a) | \
[ 1° 5=
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Vue intérieure de profil (plan b)
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Figure 16 : simulation électromagnétique de la transmissioM$Rur un véhicule simplifié (les zones de
champ rayonné maximum sont les zones sombres ) €t zones claires claires sur (**)). L'émetteest
placé dans la roue arriere gauche conformémenpasitons de champ maximum.

Les simulations montrent le fort impact des ouvexdude type fenétre sur la liaison,
conformément & ce que prouve I'expérience. SuFigare 16 (**) et (***), la position de
I'émetteur est facilement identifiable sur la raaréére gauche en raison de la concentration
des champs dans cette zone. Les variations de chdimférieur du véhicule ne semblent pas
répondre a une répartition précise, tandis quehéamp externe suit les parois supérieures,
latérales et inférieures du véhicule de manieralli@&g jusqu’au tableau de bord. Une

simulation avec I'habitacle totalement fermé (mélksctriques) prouve que la transmission
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jusqu’a un récepteur placé sur le tableau de bordedors du véhicule reste opérationnelle.
Dailleurs, lorsqu'on ne conserve que le chassisvéiicule, ainsi que le récepteur et les

quatre roues, nous obtenons des variations degmazisgelles que représentées en Figure 17.

-6 T T T T T T T

roues avant

roues arrieres
-20F i

Puissance du champ recu (dB V/m)

2% 50 100 150 200 250 300 350 400

Angle de rotation

Figure 17 :variations angulaires de puissance regue poucomfguration roues + chassis simple+ récepteur.

Des lors que 'on rajoute les éléments intérietikéhabitacle, le niveau de puissance
chute de plusieurs dizaines de dB V/m :

- Dans une simulation complete (4 émetteurs simslésessivement sur chaque
roue), le récepteur placé en différentes positienkong du tableau de bord présente des
variations de puissance simulées équivalentedesaelevées en mesure.

- De plus, les variations de puissance en fonafiera position angulaire du capteur
présentent des profils similaires aux mesures s metrouvons des fluctuations angulaires de
puissance pouvant conduire a des rapports sighaliiinsuffisants (zone d’'ombre a 200°,
pour les roues arrieres). La prise en compte dibithcle simplifié de la Figure 16 atténue de
plus de 20 dB la puissance du signal recu.

Des simulations sur plusieurs structures compléeeséhicules confirment I'impact
des éléements multi-échelle intérieurs sur la dygamides signaux transmis. Sur la Figure 18,
des simulations de variation de puissance recudoection de l'angle de la roue sont
reportées pour un véhicule de type berline et urnicuée de type cabriolet (Figure 19) : les
niveaux de puissance recue pour le cabriolet restgmerieurs a celui d'une berline (mais

inférieurs au cas de la Figure 17). La différeneesdrface métallique d’'un vehicule affecte
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nos simulations d’'environ 20 dB sur le bilan dasba entre une version berline et une

version cabriolet.

w
o

-20+

roue avant droite

N
o

roue arriere droite

-30+

(o]
o

roue avant droite

40+

roue arriere droite

Puissance du champ recu (dB V/m)
- : o \ 4
o o

Puissance du champ regu (dB V/m)

0 50 100 150 200 250 300 350 400 0 50 100 150 200 250 300 350 400
Angle de rotation (9 Angle de rotation (9
a) voiture berline b) voiture cabriolet

Figure 18 :variations de puissance recue pour deux véhicaleplets.

Figure 19 : simulation électromagnétique de véhicules ‘completsidiA6 Berline (a) et BMW Z3 cabriolet (b)

Enfin, I'allure du rayonnement en champ libre saxtérieur du véhicule (Figure 16)
illustre la propagation du signal, qui s'étend dams périmetre large autour du véhicule
(plusieurs metres). Le véhicule peut donc pertudutres systemes TPMS, et en retour étre
lui-méme perturbé. Nous avons quantifié les callisitemporelles entre différents émetteurs-
roues grace a un simulateur d’échange concu sot® (N&twork Simulator) : un logiciel de
simulation de réseaux informatiques a été modffi¢ @émuler le systéme TPM sous NS-2.
Seules les collisions temporelles sont prises esidération, et les phénoménes d’atténuation
et de trajets multiples ne sont pas modélisés fgoomoment. La simulation met en jeu de 4 a
24 unités-roues simultanément, soit 1 a 6 véhiculesstratégie de diversité temporelle
présentée précédemment permet ainsi de réduisuiede pertes dans un facteur 20 (soit
0.04% de pertes) par rapport au protocole classigp&menté [10]. Cependant, la collision

inter-véhicules n’est pas considérée comme un moitijue qui affecte le taux de réception
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des TPMS, avec des pertes de 'ordre de 0.8% ¢aut laktuel du protocole (dans le cadre
idéalisé de notre simulation). Ces défauts ne sgmtént que le douzieme des problémes liés
au rapport signal a bruit, problemes essentiell¢nena la dynamique du profil de puissance

recue.

3.3 Conclusion
Dans les différents contextes de systemes de coinatiom étudiés, nous avons

abordé plusieurs problématiques liées a la réaepmtion signal : dans les modules intégrés
d’émetteurs-récepteurs, le bruit en bande de riecepieut étre affecté par une puissance
indésirable parasite ou issue de I'émetteur, vpiae le facteur de bruit de I'émetteur.
Différentes techniques de filtrage et d’optimisatiou facteur de bruit de I'émetteur
permettent de limiter la dégradation du seuil dessxlité des systemes de réception. L’étude
d’'une communication d’'un systéme embarqué autormaimlus a conduit a développer des
stratégies et des outils de mesure et de simulgoun limiter les effets de variation de
puissance du canal de transmission. La stratégidivagsité temporelle est d’autant plus
efficace que le nombre de signaux en dessous det@a de bruit est élevé, et la diversité
spatiale permet de limiter I'impact des recombioass en opposition de phase des trajets
multiples. Le contexte varié de ces études noushamedes réflexions aussi bien au niveau
systéme qu’au niveau circuit, voire matériau : iaingilisation de solutions piezoélectriques
pour alimenter les batteries d’émetteurs des TPMGt padicalement changer les bilans

energétiques de I'émetteur et les bilans de liagssociés.

p. 131



Chapitre 3 :

Références bibliographiques du chapitre 3 : le bdains les systéemes de transmission.

[1] G. Maral, M. Bousquet, ‘Satellite communicatigystems : systems, techniques and
technology’, third edition, J. Wiley publisher, 783

[2] J.G. Tartarin, J. Graffeuil ‘pré-étude prospeet de miniaturisation d’équipements
hyperfréquences’, rapport confidentiel de contrADS Launch Vehicles, référence LAAS
02638, Décembre 2002, 42p

[3] S.G. Jeong, S.H. Jeong, J.H. Cha, Y.C. Jeotig, Kim, ‘A feedforward power amplifier
with loops that can reduce Rx band noises sigmalwedl as intermodulation signals’, 31th
European Microwave Conference, September 2001, diokiK, pp. 1-4.

[4] J. Graffeuil, J.G. Tartarin, G. Calille, T. ParB. Pinte, ‘Circuit and method for receiving
or transmitting microwaves’, rapport LAAS N°9853evet (Europe du nord, France, Asie,
office codes AU, CN, KR, SG, US) CIT Alcatel (FR)° NEP0957590, FR2778803,
WQ09960717, 17 Novembre 1999, 29p. accessible susitee WIPO(world Intellectual
Property Organizationhttp://www.wipo.int/pctdb/en)

[5] J.G Tartarin, ‘Noise in transceivers’ froifransmitter design for broadband wireless
access R2.1.2.3, Quick Shot Annual Report, 2004, 8p

[6] J.G. Tartarin, G. Soubercaze-Pun, C. Gaquitmy frequency noise in AlGaN/GaN
HEMT and RF noise simulation of a transceiver’, TART short courses on WP2.1.2.2 and
WP2.1.2.3, 14-1B april 2005, Orvieto, Italy.

[7] T. Gee, ‘Suppressing Errors in W-CDMA Mobile bees’ CommsDesign, March 01,
2001.egalement sur http://www.commsdesign.com/story/ OEIZP221S0076.

[8] C. Chambon, ‘Etude du bruit électrique dansdespositifs fonctionnant en régime non-
linéaire. Application a la conception d’amplificate micro-ondes faible bruit’, Thése de
I'Université Paul Sabatier, N° d’ordre 07759, débeen2007.

[9] A. Greens, Y. Rolain, ‘Noise figure measurenserdn non-linear devices’, IEEE
Transactions on Instrumentation and Measuremerts 5@, N°4, 2001, pp.971-975.

[10] M. Cheikh, J.G. Tartarin, J. David, S. Kesslé&: Morin, ‘Etude de la qualité¢ de
transmission radio pour le systétme de pressionpaggue automobile’, 18'°° Journées
Nationales Microondes, 27-28 Mai 2009, Grenoble, 4p

[11] M. Cheikh, J. David, J.G. Tartarin, S. Kesskr Morin, ,RF source characterization of
tire pressure monitoring system’, 39th European rti@ave Week, European Wireless
Technology Conference EuUWIT, 28september -2 Octabé, Roma lItaly, 4p.

[12] M. Cheikh, J.G. Tartarin, J. David, S. Kessker Morin, ‘An experimental evaluation of
the space diversity technique for tire pressure itoong system at 434 MHz’, IEEE
Vehicular Technology Society, soumis a la revuédeait 2009. 13p.

[13] J.G Tartarin, M. Cheikh, J. David, S. Kessl&r,Morin, ‘Time diversity technique for
tire pressure monitoring system’, Journal of Auttin® Technology, soumis a la revue en
Juillet 2009. 6p.

p. 132



Le bruit dans les systemes de transmission.

[14] M. Cheikh, J.G. Tartarin, J. David, S. Kesslé. Morin, ‘Transmission quality
evaluation of tire pressure monitoring systems'™ 18ternational IEEE Conference on

Intelligent Transportation Systems, ITSC 2009"30¢tober 2009, St-Louis MO, USA, 6p.

[15] N. Tran, ‘Modélisations électromagnétiques siisteme de surveillance pneumatique
automobile TPMS’, Master 2 Professionnel de 'Unsie® de Nice Sophia Antipolis, rapport
LAAS, Septembre 2008, 53p.

p. 133






CONCLUSIONS & PERSPECTIVES



Conclusions & perspectives

p. 136



Conclusions & perspectives

Conclusions & perspectives

Les travaux présentés dans ce manuscrit représeaten synthese de nos dix
dernieéres années de recherche articulées en hapstes respectivement sur les composants
et les semiconducteurs, sur les circuits puis ssr dystemes des hautes-fréquences. lls
présentent tous un dénominateur commun: la recbere la meilleure qualité de
transmission au travers du choix de l'architecteirele celui des composants utilisés. Parmi
les criteres de choix considérés, ceux en relaiat le bruit électrique occupent une place
prépondérante. Ces travaux du champ disciplinarééectronique font partie des sciences
dites appliquées, et ne peuvent a ce titre étresag@s que grace a une étroite collaboration
avec les acteurs industriels : nous avons ainde qulaisir de collaborer avec la désormais
grande famille Thales (Thalés Alénia Space, Th8lgstémes Aéroportés, Thalés Research &
Technology), ST_Microelectronics et SiGe-Microsyste le CRHEA, EADS Launch
Vehicles, Continental S.A et le soutien réguliela®GA et de la Région Midi-Pyrénées. Le
consortium de nos partenaires s’élargit considérabht si I'on intégre les différents instituts
de recherche qui ont été associés a nos travamadere récurrente ou plus ponctuellement.
Enfin, la forte implication des doctorants, stagiaiet autres membres permanents de I'équipe
est pour beaucoup dans I'aboutissement de nosrobese: cing theses (dont une en co-
direction a 50% et deux autres que je co-dirige0a%®) et 9 stages de DEA/M2P/M2R
jalonnent les travaux évoqués dans les pages éiesd

Le premier chapitre résume notre activité de restteersur le bruit de fond des
composants. Les filieres bipolaires IlI-V et SiG# €ait I'objet de modélisations dynamique
et en bruit HF afin d’analyser I'impact des procgtichnologiques sur leurs performances.

Les transistors bipolaires SiGe, alors issus dtechnologie émergente, ont été parmi
ceux qui ont fait I'objet de nos premiéres préoatigms. La définition de leur procédé de
fabrication de base est un point sensible qui &flairs performances électriques et en bruit :
les niveaux et les épaisseurs de dopages reprasénf@incipal levier d’'amélioration de ces
technologies, tout comme le profil de variation germanium qui offre toutefois moins de
degrés de liberté. Des analyses de fiabilité antédlisées a I'aide de mesures de bruit BF, de
modeles électriques et de simulations physiqueppiloche multi-outils offre des avantages
certains dans la précision de diagnostic des mgecers de défaillance identifiés.

Plus récemment, ces outils ont également été imisfd lors de I'étude d’une filiere a

effet de champ a grande bande interdite GaN sférdifts substrats d’épitaxie : les premiéres
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analyses, quoique intéressantes, n'ont pas étagées a cause de la trop grande diversité des
mécanismes de bruit mis en jeu. Des filieres phsneées ont ensuite été étudiées, et
notamment les mécanismes de conduction lies aekirde fréquence de la source de bruit
1/, ou encore les évolutions des centres de GR awvemolarisation et la température
ambiante.

Dans le second chapitre, nous avons présenté @setgaultats de nos activités sur la
conception de circuits faible bruit en bande Xrebande K : des amplificateurs faible bruit a
base de transistors a effet de champ en réalisagionde et a base de transistors bipolaires en
circuit intégré BiCMOS viennent illustrer le potetde chaque technologie respectivement a
10 GHz et 20 GHz. Chaque realisation a été coneumaahiére a obtenir un facteur de bruit le
plus faible possible, tout en réduisant au maxinesnsensibilités des circuits aux variations
d’éléments ou de modeles les moins précis. Dedllaiscirs fixes et accordables ont
eégalement été réalisés a 10 GHz et 20 GHz en tldies BiCMOS SiGe et GaN : les
oscillateurs accordables MMIC realisés ont faibjai d’études topologiques comparatives
afin d’apprécier I'impact du choix de I'architectusérie ou parallele sur la conversion des
sources de bruit du composant actif. Nous avonsedgmt soulevé le probleme de la
pertinence des facteurs de mérite pour comparigreliftes réalisations. Les oscillateurs SiGe
et GaN realisés présentent des performances & kgal'art dans leurs technologies
respectives. Ce chapitre s’appuie fortement sgotmaissance des sources de bruit linéaires
et non-linéaires que nous avons étudiées sur tfésatites filieres.

Le troisieme chapitre évoque nos travaux sur dstesyes d’émetteur-récepteur dans
une vision ‘transceiver’ et sous un aspect systeoramunicant. L'étude de ‘transceiver’
aborde des problémes liés a la dégradation du botét récepteur de maniéere trés théorique
par de simples calculs ou par des simulations ieligs. Deux aspects peuvent affecter le
facteur de bruit du récepteur: une puissance &lepée issue de I'émetteur peut faire
fonctionner le récepteur en mode non-linéaire gratter son facteur de bruit ; un facteur de
bruit trop élevé de I'amplificateur de puissancéécémetteur peut agir en large bande et
également aboutir a une dégradation du facteurrd# @u circuit de réception. L'étude
systéme a porté sur un module de transmission entcapteur de pression de pneumatique et
un récepteur dans un véhicule automobile. Apres amodélisé les distributions rayonnées
par la source et les variations de puissance auteda zone de réception pour différentes
conditions de position de roue, nous avons déptse stratégies d’amélioration visant a
limiter I'impact des zones pour lesquelles le signecu est inférieur au plancher de

détectivite. Nous avons démontré l'intérét de ledsité spatiale d’antennes au niveau du
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récepteur, de la diversité temporelle des trameasvaau de I'émetteur, et nous avons évoqué
I'étude de diversité de polarisation.

Le bruit reste une préoccupation majeure du domdmd’électronique. Dans le
contexte de la diminution critique de la taille desnposants pour la montée en fréquence et
en débit, 'augmentation du bruit BF est fortemgénalisante comme le soulignent les
travaux du mémoire. Par ailleurs, la diminution tesssions d’alimentation vient également
limiter les marges de bruit des systéemes numeérigbaesconséquence de ces tendances, la
fiabilité des composants devient également un alanatise fortement corrélé au
développement des nouvelles technologies. L'oldanties meilleurs compromis pour
sélectionner et améliorer les composants passie piéveloppement de procédures d’'analyse
novatrices : certains travaux s’orientent versiiausation physique du bruit basse fréquence,
ce qui permet de raccourcir les cycles de concepgbaur définir le meilleur procédé de
fabrication. En ce qui concerne les circuits etdgstemes, la problématique de montée en
fréquence évoquée précédemment implique égaleraemide en ceuvre de topologies plus
immunes au bruit. De plus, dans un contexte olcdedraintes de conception sont toujours
plus séveres, les modeles se doivent d’étre de eluplus complets. Conscients des
difficultés pour obtenir de tels modeles, nous asienvisagé, il y a tout juste 10 ans, de faire
appel aux techniques de réseaux de neurones dpeslgpar les automaticiens: nous
pensions tirer un avantage de ces algorithmes dguas pour lier des domaines soit
disjoints, soit partiellement corrélés. Les résedeneurones peuvent établir et améliorer des
liens implicites entre des mesures et des modééetriques, en bruit, thermique, par une
approche pluri-disciplinaire... Nos activités n’ordsppris cette voie, mais d’autres travaux
ont depuis prouvé lefficacité de l'utilisation degseaux de neurones pour réaliser des
modeles électriques, sans toutefois exploiter Fapipe multi-physique. La simulation
coopérative inter-logiciels esquissée au chapitgodrrait alors étre mise en ceuvre par le
biais des systémes de réseaux de neurones. De mbus, pensons que [l'utilisation
d’algorithmes neuronaux ne se limite pas au senlailoe de la modélisation, et pourrait étre
toute aussi efficace lorsqu’il s’agit de conceptide circuits: en effet, les choix de
polarisation et de taille de transistors, de tog@e d’adaptation en petit signal ou en bruit, en
puissance ajoutée ou en rendement de puissance&melappuyer avantageusement sur une
méthode neuronale afin de dégager les réseaux llss pertinents. Le libre arbitre du
concepteur est moins sollicité dans des tachedesnae simulations, mais I'action de celui-ci

se focalisera plus efficacement sur le choix desgons et des liens pertinents pour cadrer le
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périmétre d’action des algorithmes. Enfin, une appe systéme peut s’envisager de méme
sur la base de disponibilité de bibliotheques dsuds.

Le développement de nouvelles techniques de matiélis(resp. de conception) nous
semble une ouverture intéressante vers laquelles nimwrner pour exploiter plus
judicieusement les divers jeux de mesures (resppdeametres du cahier des charges). Les
systémes électroniques des hautes fréquences &omtgpe jamais présent dans nos
applications quotidiennes, avec la téléphonie =tk et autres (fours a) micro-ondes. Leur
déploiement croit sans cesse : la sollicitation sietémes sans fil dans des domaines tres
variés (les télémesures en milieu hostile, lesesyss de surveillance, la sécurité et 'imagerie
téra-Hertz , les applications bio-médicales ou digoes...) donne la mesure des besoins a
venir en conception tout comme en modélisationaleveaux dispositifs. Cette abondance de
systemes qui cohabitent simultanément laisse aitrele plus fortes contraintes sur la
conception, la robustesse et la reconfigurabil#écds nouvelles générations. Nous voila a
'aube d’'une ere de techno-diversité, et le rappeorent avec notre bio-diversité est d’autant
moins abusive que de nombreux projets tendent Gciassces deux domaines. Nos propres
insuffisances biologiques pourraient trouver a teraes réponses dans les voies de
I'électronique : des projets de ‘nez électronigsent déja développés pour des applications
professionnelles (drogue, sécurité usines, ...), @irrpient étre envisagés a des fins

thérapeutiques.
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