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INTRODUCTION

Depuis quelques années, les constructeurs automobiles manifestent un intérét
croissant envers les dispositifs permettant d’accroitre la sécurité et d’automatiser les
transports. A cet effet, les capteurs de position et de déplacement doivent présenter
un temps de réponse le plus faible possible ce qui implique de ce fait d’opérer sans
contact physique.

Jusqu’a maintenant, les cinémometres micro-ondes étudiés au C.H.S. et
réalisés en technologie hybride étaient destinés principalement a des applications
ferroviaires et permettaient de mesurer avec une bonne précision la distance (2
0.05% prés), et de connaitre a tout instant la vitesse et le sens de déplacement des
véhicules.

Cette technologie a pour avantage d’étre rapidement mise en oeuvre en
utilisant des composants discrets. Cependant, I'utilisation de ce capteur & grande
échelle dans le domaine de I'industrie automobile par exemple, n’est pas
envisageable dans cette technologie compte-tenu de 'encombrement important et
du prix de revient élevé.

L’élaboration d’un capteur bénéficiant d’une intégration monolithique sur
GaAs de I’ensemble des circuits micro-ondes, a été entreprise dans le cadre d’'un
contrat M.R.T. avec la collaboration des Laboratoires d’Electronique Philips
(L.E.P.) et de la fonderie Philips Microwave Limeil (P.M.L.). La conception et la
réalisation technologique de ce nouveau micro-capteur sont les objectifs principaux
de ce mémoire.

Le choix de la fréquence, qui est essentiel pour un bon fonctionnement du
capteur dans des conditions d’environnement trés diverses, a été fixé 3 10 GHz.
Cette fréquence présente I'avantage d’autoriser I'emploi de techniques MMIC
relativement peu cofiteuses. De plus 'expérience du C.H.S. a démontré la faisabilité
d’un capteur de vitesse a haute précision fonctionnant a cette fréquence.

Les objectifs sont d’'une part, de délivrer une puissance hyperfréquence a la
charge suffisante & une fréquence de 10 GHz, afin d’obtenir un signal de retour
exploitable quelles que soient les conditions de fonctionnement, d’autre part,




d’effectuer un mélange des signaux émis et regus avec si possible un gain de
conversion, sans qﬁe le bruit basse fréquence devienne un inconvénient a
I'exploitation du signal Doppler. 11 est intéressant d’isoler la partie génératrice du
signal afin de s’affranchir des effets de variation de la charge. Enfin, la source
hyperfréquence devra étre suffisamment stable en fréquence afin de ne pas affecter
la précision des mesures.

Dans la premiére partie sont décrites la conception et la réalisation d’un
premier prototype assurant toutes les fonctions du radar. Ce capteur comprend
plusieurs circuits sur la méme puce GaAs, dont un oscillateur dont la structure bien
connue est de type Colpitts, un étage tampon (buffer) qui pourra étre suivant les
versions A un ou deux étages, et un mélangeur actif. Deux types de mélangeurs
seront étudiés afin de comparer les performances : un mélangeur a diode Schottky
et un mélangeur a transistor a effet de champ.

Dans la seconde partie, nous présentons les différentes étapes de la réalisation
du premier prototype étudié, les caractéristiques hyperfréquences des deux circuits
réalisés : mélangeur & FET et a diode, ainsi que les résultats des essais
cinémométriques obtenus sur bancs de simulation.

La troisi¢me partie est consacrée a I'’étude d’autres capteurs hyperfréquences
qui sont des évolutions du premier prototype. Nous étudions plus particuliérement
deux nouveaux types d’oscillateurs permettant de fournir une puissance
hyperfréquence d’environ 10 dBm a I'antenne, d’assurer pour une des deux versions
une bonne stabilité en fréquence grace a un résonateur diélectrique (D.R.O.), et
d’obtenir pour la seconde version un accord de la fréquence autour de 10 GHz
(V.C.0.).

La quatri¢me partie donne les résultats des essais menés conjointement par le
C.H.S et le L.E.P./P.M.L. avec le premier prototype radar monté sur un véhicule
routier. Ces essais permettent d’étudier le comportement du nouveau radar et de

comparer son fonctionnement a celui du cinémomeétre Doppler hybride
précédemment développé au C.H.S.

La cinqui¢me partie concerne la protection des circuits MMIC réalisés. Ceci
implique I'étude prospective d’un boitier assurant la liaison hyperfréquence 2
’antenne sans diminuer les performances du radar.
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Introduction

Dans ce chapitre, il s’agit de concevoir et d’étudier théoriquement I'ensemble
d’un capteur intégré monolithique sur GaAs. Notre but est d’intégrer les pr1nc1pa1es
fonctions des prototypes existant en structure hybride.

Ce chapitre comporte trois parties ; chacune d’entre elle correspond a une
fonction de notre capteur.

La premiére partie est consacrée a ’étude dun oscillateur. Il doit pouvoir
fournir une onde hyperfréquence a une fréquence voisine de 10 GHz, de puissance
suffisante pour que le signal de retour issu de 'antenne d’émission-réception puisse
étre traité méme dans des conditions d’environnement difficiles.

Dans la seconde partie, nous nous intéressons a la conception d’'un étage
tampon a base de transistors & effet de champ permettant d’isoler I'oscillateur de la
charge et de nous affranchir des variations de celle-ci.

La troisiéme partie de notre capteur est constituée d'un mélangeur. Deux types
de mélangeurs sont étudiés et comparés :

— un mélangeur a base de transistors a effet de champ.
— un mélangeur a diode Schottky.

Dans tous les cas, nous traitons les problémes technologiques inhérents a la
réalisation de notre capteur intégré monolithique.




Circuit Quadripole Charge
résonant actif L1

Figure 11 : Synoptique d'un oscillateur




Chapitre I - 2

I) COSCILLATEUR

I.1) Principe des oscillateurs

Il existe différentes fagons d’aborder la conception des oscillateurs micro-

ondes parmi lesquelles on trouve :

a) ’étude des paramétres [S] [réf 1, 2]

b) I'analyse petit signal de la résistance négative d’un transistor modélisé

[réf 3]

¢) la résonance série ou paralléle

d) 'analyse faible bruit [réf 4, 5, 6]

e) 'approche analytique grand signal [réf 7, 8, 9]

f) ’analyse non linéaire [réf 10, 11]

Nous n’étudierons pas ces différents points de vue qui ont été déja largement
diffusés dans plusieurs ouvrages [réf 12, 13], mais nous rappellerons simplement
quelques caractéristiques intéressantes ainsi que les méthodes que nous avons
utilisées pour notre étude.

La) L’étude des paramétres [S]

Tout oscillateur peut étre décrit simplement par le schéma représenté figure
I1:
a) le quadripdle actif décrit par ses paramétres de répartition mesurés ou
déduits d’'un schéma équivalexit est a l'origine de la production d’'une résistance
négative. Cet élément actif est rendu instable par une contre-réaction suffisante.

A 1"

b) le circuit d’entrée est appelé "circuit résonant" car il fixe la fréquence
d’oscillation.

c) le circuit de charge détermine la puissance hyperfréquence délivrée.

L’approche conceptuelle a partir des parametres [S] est couramment utilisée.
Elle permet en particulier d’établir les conditions de démarrage de I'oscillation. 11
est nécessaire alors d’étudier la stabilité du circuit actif constituant I'oscillateur.

D’une maniére plus générale, nous rappelons les conditions de stabilité dun
quadripole actif chargé par une résistance R, [réf 14] : un quadripdle actif décrit par




Chapitre I — 3

ses parameétres [S] est dit inconditionnellement stable si les conditions suivantes sont
respectées :

1A] < 1 et k>1 [1]

00 A =358;S5,—5,5, 2]

k est le facteur de stabilité :

2 2 2
_ 1+ IAI - Isul - |Szzl

2 2 3]
2. |SIZ| . ISZI|

Les conditions d’oscillation s’expriment par les relations suivantes :

k<1 [4]
I'6Sim=1 [5]
I Sum=1 [6]

ou I'y et I'; sont respectivement le coefficient de réflexion de la charge placée
a la sortie du quadripdle actif et le coefficient de réflexion a I’entrée de ce méme
quadripole.

Si1m €5t le coefficient de réflexion en entrée du quadripdle lorsque celui-ci est
chargé par une impédance de coefficient de réflexion I';.

Syu S,
Siim =S + 1 [7]
T, 52

S,m st le coefficient de réflexion en sortie lorsque ’entrée du quadripdle est
fermée sur une impédance de coefficient de réflexion I'.




Zone
instable

Stim|=1

Figure 1.2

Exemple de cercle de stabilité
dans le cas ou le centre de

'abaque n'est pas inclus dans
le cercle de stabilité. (k<1)




Chapitre I — 4

Sy1 1z
Spm = S+ 8]
T, Su

Pour qu’il y ait oscillation, il convient donc de choisir les impédances a placer
en entrée et en sortie du quadripéle, c’est & dire I'| et I'; pour satisfaire les

conditions suivantes :

— d’aprés I'équation [4], garantir un facteur de stabilité inférieur a I'unité
— d’apres I'équation [5], satisfaire la condition de résonance en entrée, ce qui
implique que I’équation [6] doit aussi étre vérifiée.

Puisque I'y et I'; sont naturellement inférieurs a l'unité, pour que le

quadripole soit respectivement instable en entrée et en sortie, il faut que :
|Suml >1 et [Spul >1 (9]

On peut tracer le lieu représentatif de cette condition de stabilité a entrée et
a la sortie. Les lieux des valeurs I'; et I'; donnant les valeurs critiques S;;,, = 1 et

S,,m = 1sont des cercles dans le plan complexe.

On peut ainsi déterminer suivant la position des points représentatifs des
coefficients de réflexion par rapport a la zone instable des cercles de stabilité si un
circuit est rendu stable ou instable (figure 1.2). Si 'impédance d’entrée présente un
coefficient de réflexion I'; a lintérieur du cercle de centre Q, et de rayon R, il y
aura instabilité en sortie. De la méme fagon, il y a instabilité en entrée si
I'impédance de sortie présente un coefficient de réflexion I'; situé a l'intérieur du
cercle défini par @, et R,.

Lb) L’analyse petit signal

Dans le paragraphe précédent, nous avons décrit les circuits oscillateurs en
utilisant le concept des paramétres [S]. Il est équivalent de considérer qu’un
quadripdle actif peut présenter une impédance de sortie i partie réelle négative,
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Chapitre I — 5§

c’est a dire est susceptible de générer une onde hyperfréquence a partir d'une source
continue, et d’étudier le systéme dans le plan de charge.

Le schéma de principe de l'oscillateur dans le plan de sortie est représenté
figure 1.3.

b

On peut déterminer a partir de 1’équation [5] une autre expression des

conditions d’oscillation lorsque I'oscillation est entretenue. En régime stable, ces
relations sont vérifiées en tout point du circuit a la fréquence F,,.

Rg+ R, =0 [10]
) X+ X, =0 [11]
ol Z, = R, + jX| constitue I'impédance de charge
et Z; = Rg + jX; est I'impédance différentielle vue en sortie de

Poscillateur dont la partie réelle R est négative.

Démarrage de l'oscillation :
En régime petit signal, l'analyse d’un oscillateur revient a satisfaire la
condition nécessaire de démarrage de I'oscillation donnée par la relation [réf 15] :

IRg| >Ry [12]

Autrement dit, pour qu’une oscillation prenne naissance, il faut que le circuit

présente une résistance négative suffisante pour compenser les pertes de ce circuit.
En pratique, certains effets parasites diminuent cette valeur de Rg; et il faut pour

assurer le démarrage des oscillations prendre [réf 16]:

IRg| > 1,2R,
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Amplitude du courant
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Figure L4 : Evolution de la résistance

négative en régime sinusoidal
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Chapitre I — 6

Une fois le démarrage obtenu, la résistance négative évolue en régime
sinusoidal avec 'amplitude du courant comme indiqué sur la figure 1.4.

Stabilité de P'oscillation :

Pour que les conditions de stabilité en fréquence des oscillations soient
établies, il faut que les conditions suivantes soient respectées [réf 17, 18] :

JR 60X OR 6X
0A, dw, Odw, dA,

>>0 [13]

SR OR OX OX _ .
A, 0w,  Ow, dA,  ° [14]

ol A, est "amplitude du courant généré par oscillateur lorsquune oscillation
stable existe et Zy =R + jX = Z, + Zg.

La relation [14] traduit le fait qu'une variation d’amplitude du courant ne
produit pas de variation de fréquence.

Lc) La résonance série ou paralléle

Nous avons vu qu’en appliquant une contre réaction suffisante, on crée une
résistance négative et on rend ainsi I'élément actif instable.

On peut classer les oscillateurs de deux fagons : soit 'élément de contre
réaction est placé en série et on pourra déterminer la valeur de Z,¢ optimale, soit il

est placé en parallele entre 'entrée et la sortie de I'élément actif (transistor) et on
optimisera la valeur de 'admittance Y . Le schéma équivalent pour chacune des

résonances série ou paraliele est donné figure L5.




S, (f) ——» (TF) —— s ()

| l

Circuit - Circuit
A/ lineaire non-lineaire

| |

S, (f) = S; (f) «—— TF +—— ss (V)

Figure 16  Principe du bouclage harmonique
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L.d) L’analyse non-linéaire

Le colt élevé de la technologie et I'impossibilité de modifier un circuit
monolithique aprés sa réalisation impose d’avoir entiérement simulé le
fonctionnement du circuit hyperfréquence au moment de sa conception au moyen de
logiciels spécialisés.

Dans le cas présent, nous voulons réaliser un oscillateur et par la suite un
mélangeur, il est donc indispensable du fait du fonctionnement grand signal de ces
deux circuits d’utiliser pour la conception un logiciel de simulation non-linéaire.

Les logiciels de simulation utilisables en régime non-linéaire appartiennent a
deux grandes familles utilisant deux méthodes d’approche différente. Chacune de
ces méthodes présente ses propres avantages selon les applications envisagées.

— L’analyse temporelle qui consiste en la résolution de systémes d’équations
intégro-différentielles représentatives du fonctionnement du dispositif [réf 19]. Les
logiciels appartenant a cette famille sont : MWSPICE (Microwave Spice) de EESOF
(USA), PHILPAC de PHILIPS. Cette méthode permet de déterminer la forme du
signal et d’effectuer P'analyse transitoire. Elle nécessite un temps d’analyse
important. '

— L’équilibrage harmonique [réf 20, 21, 22]. Le principe de cette méthode
consiste a séparer tous les éléments linéaires des éléments non-linéaires du circuit.
L’analyse s’effectue dans les domaines fréquentiel et temporel, le passage de I'un 2
Pautre est réalisé par transformée de Fourier discréte. La figure 1.6 montre les
étapes de déroulement du calcul. Parmi les logiciels utilisant cette méthode, citons
MDS (Microwave Design System) de HEWLETT PACKARD (USA), LIBRA de
EESOF (USA), TOAST de CARO-LINE (FRANCE). Cette méthode permet
Panalyse en régime permanent uniquement et nécessite une taille mémoire
importante. Elle a 'avantage d’étre rapide et d’analyser des circuits mettant en
oeuvre des fréquences trés différentes.

I.2) Structures d’oscillateurs

Aprés avoir rappelé les différents critéres d’analyse ainsi que les principales
lois de fonctionnement des oscillateurs (conditions de démarrage, stabilisation de
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Ioscillation), nous allons 4 présent nous intéresser aux types d’oscillateurs utilisables
pour notre application "capteur hyperfréquence” (radar Doppler).

Loscillateur doit pouvoir fournir une onde hyperfréquence fixe voisine de
10 GHz qui est la fréquence de résonance de I'antenne, de puissance suffisante pour
obtenir un signal de retour exploitable quelles que soient les conditions
d’environnement, et la fréquence d’oscillation doit étre insensible aux variations de
la charge (isolation vis & vis de la charge). A ces caractéristiques s’ajoutent la taille
du systéme final qui doit étre la plus faible possible, le poids réduit et le cofit
minimal.

Le choix entre les différentes configurations d'oscillateurs s'est effectué en
fonction des spécifications visées pour notre utilisation : stabilité des oscillateurs,
bande d’accord, puissance délivrée a la charge. Il existe trois configurations possibles
qui sont présentées dans le tableau ci-dessous avec leurs avantages et leurs

inconvénients.
Montage Source commune Drain commun Grille commune
Stabilité i X% *
Puissance de sortie x* X% *
Bande d’accord * x* %%
* : faible
** : oyen

xxx : élevé

L’oscillateur que nous avons retenu est constitué de transistors & effet de
champ. Ce type de transistor répond en effet parfaitement a notre utilisation compte
tenu de notre choix de fonctionnement du syst¢me en bande X et de sa réalisation
en circuit monolithique sur un substrat GaAs. De nombreuses études ont été
publiées sur ces types d’oscillateur et les résultats ne cessent de progresser [réf 23,
24, 25].

Pour nos applications, il faut pouvoir ajuster la fréquence d’oscillation le plus
prés possible de la fréquence de résonance de I'antenne, et il nous faut le plus de
puissance possible sur la charge ( = 10 mW). C'est pourquoi nous nous sommes

b

intéressés dans cette premiere réalisation a 1’étude d’un oscillateur a transistor




- [
zgu |

Figure 17 : Schéma é€lectrique
de loscillateur

Figure 18 : Oscillateur a contre—réaction

utilisant un diviseur de tension
|
|
|
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monté en grille commune. La puissance nécessaire sera obtenue a l'aide d’un
amplificateur-buffer.

Ayant rappelé les conditions de démarrage et de stabilité des oscillations ainsi
que les différentes méthodes d’analyse disponibles, nous allons décrire la conception
de notre oscillateur a transistors a effet de champ.

L.3) Topologie retenue en fonction des spécifications

Afin de mettre au point la meilleure structure possible pour les
caractéristiques de I’oscillateur (oscillations stables, fréquence de 10 GHz, puissance
de quelques dBm sur 50 €2 et insensibilité de la fréquence et de 'amplitude des
oscillations en fonction de la variation de la charge), tant d’un point de vue statique
qu’ hyperfréquence, nous nous sommes astreints & concevoir un systéme le plus
simple possible. La topologie retenue est celle présentée figure 1.7. C’est la structure
de base de l'oscillateur Colpitts. Elle consiste 2 ramener sur 'entrée (grille) une
partie de la tension de sortie (drain) a I'aide d’un diviseur de tension Z, et Z,. On
peut représenter cet oscillateur d’'une autre maniére de fagon 2 faire apparaitre ce
diviseur (figure 1.8).

Nous avons vu qu’il existait plusieurs méthodes possibles pour la conception de
Poscillateur. L’analyse petit signal (linéaire) nous a semblé étre la meilleure
approche pour fixer les valeurs des différents éléments permettant d’obtenir une

résistance négative 2 la fréquence d’oscillation.

Cette résistance négative permet de compenser les pertes dues a la partie
résistive de la charge ainsi que les pertes dues aux éléments parasites a la résonance.

Le transistor est en configuration grille commune puisque la grille est reliée a
la masse en hyperfréquence.

Dans le cas présent, nous voulons réaliser un oscillateur a fréquence fixe et
nous ne disposons que d’une seule tension d’alimentation. Pour chaque tension de
commande, il n’est donc pas utile de connaitre la fréquence correspondante mais
simplement de connaitre si les conditions d’oscillation sont respectées, c’est a dire :




§Rgs 88 gm Vgs od —— (ds

Figure 19 : Schéma équivalent
simplifié du transistor

G D

—e— ©

— — Cgs E% gm Vgs gd | |21

©

S

2

Figure 110 : Schéma équivalent simplifié
de l'oscillateur d transistor

Elément actif Cellule en Tl
: D B
| IR |
Uyl | —— cgs @gm Vgs égd U, yA Z2 | |Us
° 3

Figure 111 : Structure de loscillateur
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Y &=0 [15]

Yim=0 [16]

I.4) Etude de Voscillateur 3 ’aide du schéma équivalent

Pour effectuer I'étude analytique du fonctionnement de loscillateur,

considérons le schéma équivalent intrinseque du T.E.C. présenté figure 1.9. Nous
négligerons les capacités Cgq et Cy [réf 26].

Ce schéma équivalent devient le schéma de la figure 1.10 lorsque le circuit est
bouclé par la contre-réaction, I'impédance de charge est Z; = R, + jX;

On peut remarquer que cet oscillateur Colpitts comporte un circuit actif et un
bloc de filtrage dont la structure est celle d’une cellule en IT (Figure 1.11). Cette
cellule en IT constitue le circuit résonant avec trois éléments en série.

Si on suppose que les impédances qui caractérisent la cellule sont purement
réactives :

Z, = jX,
Z,=jX,
Zy=jX,

la fonction de transfert peut se mettre sous la forme :

U m m
2_ b __E£ [17]
U, g—iB Yi—g
ou:
X+ X, + X, .




Chapitre I — 11

D’aprés la condition d’entretien des oscillations [5], il faut que :
Y dn=0

soit:  X;+X,+X,=0 pourw=w, [19]

Dans notre cas, nous avons choisi la structure du Colpitts, c’est 4 dire que la
réactance X, est constituée d’'une bobine d’inductance L et les réactances X, et X,

par des condensateurs C, et C,. Ces trois éléments constituent un circuit-résonant
série qui, a la fréquence de résonance satisfait I’équation [19].

La fréquence de résonance correspondante vaut :

Fp=—T=—— 20
0 C.C [20]
2M\|L-c c

Nous avons volontairement négligé la susceptance d’entrée, soit X; = j Cg0

pour ne pas compliquer les calculs. Cependant, si I’on tient compte de cette capacité

qui fait partie du schéma équivalent du transistor et vient en paralléle sur la capacité
C,, on obtient alors pour la fréquence de résonance :

1

F. =
’ CG(G+Cy)
I\l cic+c,

[21]

On peut vérifier que la fonction de transfert calculée précédemment présente
bien une partie réelle négative :




Vgs

>0

—CgSngngs é :—Cl

gd

o

S

Figure [12 : Schéma de principe

de loscillateur Colpitts
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U2 Em
R | =-—<0 [22] alafréquence de résonance.
U, 84
La condition d’entretien des oscillations impose [réf 27,28] :
tm_G
g G

Cette partie réelle négative doit d’aprés [12] étre au moins égale a 1,2 fois la
partie réelle de la charge, cest a dire environ — 60 Q dans notre cas [réf 16].

Alors, on obtient lorsque les oscillations sont entretenues :

Ro(Zg+Z) =0 [23]

1.5) Conception de Poscillateur.

L.5.1) Présentation du schéma électrique

L’oscillateur dont le schéma de principe est donné par la figure 1.12 utilise,

comme nous I’avons vu auparavant, un circuit résonant ayant la structure d’une
cellule en IT constituée d’une inductance L et de deux capacités C, et C,.

La fréquence d’oscillation de ce type d’oscillateur est :

1
Fo=T"""T— 24
0 2z4/L.C [24]

ou C correspond & la mise en paralléle de C; et C;;

et Cr=C,+Cy

I est bien connu que la capacité C, varie en fonction de la température et de

la polarisation, ce qui entraine un décalage de la fréquence de résonance si 'un de
ces deux paramétres varie. Cependant, si nous nous imposons de prendre C , >>




5 .

j:ff ‘ T
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Figure L13 : Polarisation du transistor par
une charge active remplacant
une self de choc.

|
|
— |
|
|

i
VDSO VDS
Figure [14 : Mise en évidence de la zone de
fonctionnement de la charge
active sur la caractéristique

d = F (Vds)
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C, , la fréquence d’oscillation sera alors trés peu dépendante de la variation de la
capacité C : la stabilité des oscillations sera ainsi améliorée.

Le transistor d’oscillation est un T.E.C. en configuration grille commune.
L’inconvénient majeur de cette configuration est la faible puissance recueillie en
sortie. L’adjonction d’'un amplificateur s’avére donc nécessaire. En revanche, une
grande bande d’accord de la fréquence peut étre envisagée avec ce type de
configuration.

Etant donné que nous ne disposons que d’une seule tension d’alimentation, la
polarisation du transistor a été assurée en tenant compte de deux impératifs
majeurs :

— le premier réside dans le fait que I'élément qui est chargé d’effectuer la
polarisation doit étre intégrable en monolithique sur GaAs.

— le deuxiéme point concerne le fait que cet élément doit présenter les
mémes caractéristiques qu'une self de choc, c’est a dire présenter une impédance
trés faible a fréquence nulle et trés élevée a 10 GHz.

L’impossibilité d’utiliser, lors de I'intégration monolithique, une self de choc
supérieure a 2 nH ayant de bonnes qualités électriques nous a amené a utiliser une
charge active (figure 1.13) [réf 29, 30]. Cette charge active est réalisée a ’aide d’'un
T.E.C T;. dont la grille est reliée a la source (V,, = 0). Elle a également I'avantage
d’occuper une surface beaucoup plus faible qu’une self intégrée tout en assurant les
mémes propriétés en continu et en hyperfréquence. L’évaluation des paramétres

électriques s’effectue de la méme maniere que pour celle d'un T.E.C. On T'utilise
dans la zone saturée de la caractéristique (figure I.14). Le transistor T, impose le

courant continu dans le transistor d’oscillation T,. T, joue donc le réle de générateur
de courant, il doit étre de taille plus faible que T,.

Comme nous ne voulons utiliser qu’une seule tension d’alimentation, la tension
V, de T est fixée par un pont de résistance R; R, , branché sur l'alimentation

méme de 'oscillateur.

La figure 1.15 montre le schéma électrique complet de la cellule "oscillateur”.

Un troisiéme transistor T, polarisé par un pont R, R, a été intercalé entre le
transistor d’oscillation et la charge active. Il permet de réduire un peu la tension Vg
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Figure 115 :

S

Schéma électrique
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du transistor d’oscillation. En régime dynamique, les transistors T, et T; montés en
série présentent une impédance élevée. Cette impédance en paralléle sur C, permet

de ne pas perturber le fonctionnement de I’oscillateur.

La capacité C’; permet le découplage de l'alimentation. Les grilles des
transistors T, et T, sont mises a la masse en hyperfréquence au moyen des capacités
C,etC5.

Les caractéristiques principales du circuit étant fixées, le choix précis des
valeurs des différents éléments (capacités, inductances, résistances de polarisation,
taille des transistors) a été effectué a I'aide d’un logiciel de conception temporel
Philpac de fagon a obtenir les performances visées. Les valeurs numériques de ces
éléments sont données sur le schéma figure 1.23 et les tensions de polarisation page
I.18.

L.5.2) Eléments utilisés

Le prix étant un paramétre trés important dans une réalisation industrielle, -
nous avons opté pour un process simple et fiable. Ces conditions sont remplies par la
filiere DOSAL de la fonderie Philips Microwave Limeil.

Cette filiere est le résultat d’'un mixage entre deux process existant : le DOSML _
[réf 31] et le DO7A [réf 32] dont nous rappelons briévement les caractéristiques
essentielles. ‘

Le process DOSML permet I'obtention de transistors de 0,5 gm de longueur'
dont la fréquence maximale d’utilisation est de 60 GHz, ce qui est largement
suffisant pour étre utilisé dans un oscillateur 3 10 GHz car si I'on tient compte des
impératifs de puissance et de stabilité, la fréquence maximale d’oscillation doit étre
au minimum d’une octave supérieure i la fréquence d’oscillation désirée, donc
dépasser les 20 GHz [réf 33]

Le process DO7A a l’avaritage d’étre simple et peu coliteux.

Ce process a été développé spécifiquement pour des circuits micro-ondes a
haute densité d’intégration.
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Modélisation des transistors

Pour la simulation de nos circuits, nous avons utilisé des transistors MESFET
GaAs de longueur de grille 0.5 um. Tous les modéles de transistors utilisés dans la
simulation de nos circuits font partie de la technologie DOSAL de la fonderie P.M.L.
Les caractéristiques de courant drain en fonction de Vg, (parameétre Vgs), les
variations de la capacité Cgs et la transconductance Gm en fonction de Vgs sont
représentées sur les figures 1.16, 1.17, 1.18 et 1.19. Ces caractéristiques mesurées
permettent une modélisation trés fine des transistors (schéma équivalent
extrinséque) et une simulation directe de nos circuits & partir du logiciel de C.A.O.
non-linéaire Philpac [réf 34].

Les parametres de ce modéle sont : -

Vs : tension Drain-Source.
Vgs : tension Grille-Source.

w : largeur de grille.
Npq : nombre de doigts de grille.

Exemple ;

Pour une tension de polarisation Vg de — 1V 2 Vg = 2V, les valeurs des

parametres du schéma équivalent extrinséque du transistor sont :

Gm =73mS xw
Rd =03 Q/w

Rs = 0.3 Q/w

Rg = 85 Q xw/Np42
Rds = 81.7 Q/w
Rgs = 1.95 Q/w
Cgs = 686 fF xw

Cgd = 163.1fF xw
Cds = 179.6 fF xw
un temps de propagation sous la grille 7 = 2.24 ps

Ce schéma équivalent du transistor est directement utilisable pour la
conception a I’aide du logiciel de simulation en régime non-linéaire Philpac.

Les principales caractéristiques du procédé DOSAL sont :
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Figure 120 : Schéma pour la comparaison des
impédances de sortie et de charge.
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Ve=-14V

Ipss = 150 mA/mm

Hauteur du substrat : 200 #m

Pas de pont 4 air ni de trous "via hole"

3 niveaux d’interconnexion
Fr =23 GHzalIyg

1.5.3) Optimisation du circuit

Démarrage de l'oscillateur — étude petit signal

Afin d’étudier le démarrage de I'oscillateur nous avons déterminé I'impédance
a la sortie de loscillateur et nous avons comparé cette valeur a I'impédance de
charge (50 2). En fonctionnement réel, cette étude sera simulée de nouveau, tous
les circuits composant le capteur étant alors reliés (paragraphe II1.3).

Le schéma du montage permettant de comparer les impédances de sortie et de
charge est présenté figure 1.20 .

nous avons retenu les critéres d’optimisation suivants :

— 300 Q < R(Z,,) < — 100 Q (lp| >1)

lorsque In(Zys.) = 0 (phase nulle)

Loscillateur Colpitts ayant la particularité d’associer les deux types de contre-
réaction (série et paralléle), nous avons utilisé indifféremment les notions
d’'impédance et d’admittance.

Le systéme ne va osciller qu’a la condition :

| R(Zos) | > |Re (Zy)]| silarésonance est de type série
ou | R (Yoscy| > |®(Y,)| silarésonance est de type paralléle (réf 33)

Dans notre cas de figure, la charge est définie par :




. 228 -i20
-249 -1
-260 -120

3 4.2 4.4 4.4 4.3 19 19.210.416.510.5 11
FREQUEMCY (GHz)

Figure 1.21 : Impédance 2 la sortie de l'oscillateur
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. . . . . . . ! . ‘ _(] 0
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FREQUENCY (GHz)

Figure 1.22 : Admittance a la sortie de I'oscillateur
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Nous remarquons sur la figure 1.21 que la partie réelle de I'impédance vue a la
sortie de l'oscillateur est inférieure 3 — 50 Q lorsque la fréquence varie entre 9 et
11GHz. 11 y a donc possibilité de démarrer l'oscillation dans cette plage de
fréquence, en particulier lorsque la partie imaginaire passe par la valeur nulle a
10 GHz [réf 35, 36}.

Alors en régime établi, & la résonance Gg+G.=0 [25]

Le méme raisonnement peut étre effectué avec ’admittance (Figure 1.22) .

Grice a lanalyse en linéaire, on peut optimiser rapidement les différents
parameétres pour obtenir les conditions de démarrage voulues. Nous avons vérifié
que ces conditions étaient respectées en plusieurs points du circuit et plus
particuliérement au niveau de la grille et du drain du transistor d’oscillation. Aprés
optimisation, une combinaison de valeurs respectant les conditions ci-dessus a été
obtenue. Les valeurs optimales désirées : taille des transistors, capacités C, et C, et

inductance L, sont reportées figure 1.23.

Un transistor d’une largeur de 100 #m nous est apparu comme étant le
meilleur compromis pour obtenir une résistance négative suffisante pour démarrer
les oscillations et obtenir la fréquence désirée (10 GHz) lorsqu’il est chargé par
50 Q. Le transistor est composé de 2 doigts de 50 #m de large de fagon 4 minimiser
les résistances d’acces.

Cette approche linéaire nous donne une indication sur les conditions de
démarrage de l'oscillation et une approximation de la fréquence de résonance. Bien
que le schéma équivalent du transistor soit un modéle grand signal, les non-
linéarités du transistor ne sont pas prises en compte (fonctionnement petit signal).
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Figure 123 : Schéma électrique de loscillateur
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Polarisation

Comme nous I’avons décrit au paragraphe 1.5.1, la polarisation de la grille est
assurée par un pont de résistance R;, R,, R;, le courant I est fixé par la charge

active. La taille du transistor de charge active est de 70 um.

Les résistances de polarisation ont été choisies de fagon & fixer les tensions de
grille des transistors T, et T,. Leurs valeurs doivent &tre suffisamment élevées

puisque le courant de grille du MESFET est pratiquement nul, mais assez faibles
pour que la constante de temps 7 = R . Cgs ne soit pas trop grande (R étant 'une
des résistances du pont Ry, Ry, R3).

Enfin, le choix des éléments de polarisation sera fonction des impédances de
bouclage de fagon a ce qu’ils n’influencent pas la valeur de la fréquence et surtout la
puissance de sortie.

Le drain du transistor d’oscillation est directement relié a I’alimentation et la
polarisation de la source est effectuée par deux transistors T, et T,;. La tension

d’alimentation est répartie de fagon presque identique entre Vg, Vs, €t V{dsa-

Les polarisations des transistors T;, T, et T, sont fixées en fonction de la

simulation, les valeurs sont données ci-dessous :

g2 =—02V Vg =0V
Vi1 =25V Vi =28V Vi3 =27V

Vg1 =—015V Vv

Le courant de drain commun aux trois transistors vaut :

I = 12.6 mA

Remarque : Cette polarisation est susceptible d’étre légérement modifiée en
fonction de la simulation du circuit en régime non-linéaire.
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Figure 1.25 : Simulation du signal de sortie de I'oscillateur
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Simulation en régime non-linéaire

Si 'on veut déterminer la puissance disponible en sortie, la fréquence
d’oscillation et la forme de 'onde et, par conséquent par transformée de Fourier le
spectre ainsi que les harmoniques, il est indispensable d’étudier l'oscillation en
régime non-linéaire.

Pour effectuer la simulation, nous avons utilisé pour le transistor le modéle de
la technologie DOSML décrit figure 1.24 . L'utilisation du méme schéma équivalent
pour les deux analyses (linéaire et non-linéaire) nous permet de nous affranchir des
erreurs de passage d’'un modele a I'autre et donc de diminuer les écarts de fréquence
obtenus entre la simulation linéaire et la simulation non-linéaire.

Ce schéma équivalent tient compte en particulier des non-linéarités de Cgg et
du courant drain I 4. Les courants I, et I, modélisent le phénomeéne d’avalanche. Ry
et C; simulent le temps de retard. Les autres parametres sont caractéristiques du
fonctionnement du transistor : Cgge, Cyse €t Cgge sOnt respectivement les capacités
Cge Cys €t Cgq 2 tension nulle et sont donc indépendantes de la polarisation tout
comme Ry Ry et Ry. Les autres parametres : gp, Cgs, Rgs, Cyso Cgq €t 7 sont

fonctions de la polarisation et de la largeur du transistor.

Les valeurs de ces parametres sont données dans le tableau suivant:

R, (w,Nbd) 85 . w/Nbd Q

R; (W) 0,3 /w Q

Ry (W) 0,3 /w Q

Cgse (Nbd) 6,3 .Nbd fF

Cgde (Nbd) 1,7 . Nbd fF

Cse (Nbd) 2,5.Nbd fF
Remarque :

Afin d’accélérer le démarrage de l'oscillateur, et de gagner en temps de calcul,
nous avons appliqué sur le drain du transistor une courte impulsion de courant, de




Figure 1.26 : Courbes de variation
d’amplitude et fréquence du signal de
sortie en {fonction de 1’alimentation
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faible amplitude pour ne pas influencer le fonctionnement de loscillateur. La
simulation se fait sur un intervalle de temps d’environ 10 ns observé au bout d’un
temps de 20 & 30 ns, ce qui permet d’observer le régime établi stabilisé en
amplitude. Nous pouvons ainsi en déduire la fréquence et la puissance de
Poscillation.

Le résultat de la simulation en régime non-linéaire est donné figure 1.25. Nous
constatons que le signal de source oscille bien 4 10 GHz.

‘ Nous avons ensuite étudié I'effet de la polarisation sur la fréquence et sur

’amplitude des oscillations (figure 1.26) . Il est clairement apparu que plus la tension
d’alimentation augmente et plus 'amplitude des oscillations augmente. Cependant,
la puissance de sortie ne peut constamment augmenter sans risques. La puissance de
saturation du TEC qui dépend du point de polarisation, de la caractéristique et de
I'impédance de charge présentée va limiter la puissance de sortie (figure 1.27)
[réf 37].

La puissance de sortie maximale que peut fournir I’oscillateur vaut :

LAV AU N
outmax—z_\li 2_\15 [26]

Soit dans notre cas de figure pour un transistor de 70 #m et sachant que Iy, =
150 mA/mm, nous prendrons AV =5V :

Pout,,, = 6,56 mW

De la méme fagon qu'en linéaire, nous avons fait varier les principaux
€léments du circuit pour connaitre les limites de variations & ne pas dépasser pour
qu’il y ait une oscillation stable et de puissance supérieure au mW entre 9 GHz et
11 GHz.




Figure 1.28 : Courbe de variation

d’amplitude et de {fréquence du signal

de sortie en fonction de 1’inductance
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Figure 1.29 : Courbes de variation
d’amplitude et de {réquence du signal
de sortie en fonction de la capacité
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Les courbes de variation de fréquence et d’amplitude du signal de sortie en
fonction de l'inductance sont présentées figure 1.28. La puissance est quasiment
constante alors que la fréquence diminue.

Les courbes de variation du signal de sortie en fonction de la capacité C; (C,
est fixée par C, = C; — Cg) pour deux valeurs d’inductance sont données figures

1.29 et 1.30

La courbe de variation du signal de sortie en fonction de la charge est donnée
figure 1.31. Sur cette derniére courbe nous constatons une influence importante de la
charge sur la fréquence (phénomeéne de pulling).
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Conclusion

N

Nous avons concu un oscillateur a4 l'aide d’un logiciel de simulation
hyperfréquence non-linéaire temporel en utilisant comme élément actif le
MES.F.E.T.

Le fonctionnement de notre oscillateur est i présent établi avec la bonne
fréquence et une puissance suffisante. Cependant nous avons remarqué dans ce
chapitre que linfluence de la charge pouvait avoir des conséquences non
négligeables sur les oscillations. Dans les applications que nous envisageons, la
charge qui imposée par ’antenne 10 GHz, peut varier en fonction de la partie réelle
de I'impédance de cette antenne, ce qui diminue 'amplitude des oscillations, ou en
fonction de la partie imaginaire de cette méme impédance et va donc changer la
valeur de la fréquence.

Pour nous affranchir de cette variation de charge ( ou diminuer le facteur de
pulling) nous allons intercaler un nouvel élément amplificateur-buffer entre
loscillateur et la charge. Ce buffer va adapter la charge a I'oscillateur et amplifier la
puissance de sortie transmise a la charge.

Nous allons dans le paragraphe suivant étudier cet étage buffer et I'associer a
oscillateur.
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II) LE BUFFER
Introductiori

Dans les applications que nous envisageons, la charge de l’oscillateur est une
antenne d’émission-réception dont I'impédance peut varier dans des proportions
non-négligeables.

De ce fait, il est indispensable que 1’oscillateur présente un-facteur de pulling
le plus faible possible : il nous a semblé judicieux de lui adjoindre un étage tampon
ou buffer.

Dans ce paragraphe, nous allons étudier et simuler 2 buffers différents, le
premier étant A étage unique, le second est constitué de 2 étages en série afin de
mieux isoler la charge de I’oscillateur. Nous avons ensuite comparé les performances
de chacun d’eux lorsqu’ils sont associés a 'oscillateur.

IL.1) Roéle

Pour assurer le bon fonctionnement d’un oscillateur, il est important dans sa
conception de lui ajouter un étage adaptateur afin de transmettre le maximum de
puissance a la charge.

Le simple fait de changer l'impédance de charge modifie les conditions
d’oscillations (parties réelle et imaginaire). L’amplitude des oscillations décroit et
Poscillateur risque a la limite de ne plus générer de signal hyperfréquence.

Il peut d’autre part exister des signaux parasites interférant par I'intermédiaire
de I'antenne sur la fréquence d’émission du radar. Si l'oscillateur ne posséde pas
d’étage tampon, des fréquences parasites proches de celles de I'oscillateur risquent
d’imposer une fréquence autre que la propre fréquence d’oscillation. Cette propriété
est utilisée pour stabiliser un oscillateur [réf 38, 39].

Un amplificateur Buffer va donc permettre de s’affranchir des variations de
charges, d’augmenter la puissance transmise a la charge et d’obtenir un Q. (facteur

de qualité externe) de loscillateur élevé.
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I1.2) Réalisation du Buffer.

I1.2.1) Simple étage.

Le schéma électrique du buffer a étage unique est donné figure 1.32 . Comme
dans le cas de Poscillateur, la charge active constituée par le transistor T, de taille

inférieure 2 celle de T; fournit le courant drain-source du transistor T;. Cette
structure a I'avantage d’étre simple & mettre en oeuvre puisqu’elle ne fait intervenir
que deux transistors alors qu’une structure classique nécessite des adaptations en
entrée et en sortie 4 l'aide d’éléments passifs tels que capacité et inductance
occupant une surface importante sur le circuit.

Dans ce schéma, compte-tenu de la tension d’alimentation unique disponible,
nous avons polarisé le transistor d’amplification T; par un pont de résistances R.

Le signal provenant de l'oscillateur est appliqué directement sur la grille de ce
transistor via une capacité de liaison C. Le signal amplifié est recueilli sur la source
de ce méme transistor.

Le schéma équivalent simplifié des deux transistors T; et T, montés en série

est donné figure 1.33.

La polarisation des transistors du buffer est donnée ci-dessous. La tension
d’alimentation est répartie de fagon quasi identique entre T; et T».

Polarisation
Vgsl =-0225V Vi1 =3,78V I4=27mA
VgsZ =0 VdsZ = 4,22 \'%

Etude petit signal.

Une étude en petit signal nous a permis de déterminer les valeurs optimales de
C; et de L pour que les conditions d’oscillations a la sortie du buffer soient

respectées. Les valeurs obtenues sont :

T, : 150 um ( 2 doigts)




Figure 1.34 : Admittances vues a la
sortie de l’oscillateur et a l’entrée
du buffer chargé par 30 Ohms.
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T; : 200 #m (4 doigts)

L=0,8nH

Cl = 0,22 pF

Les transistors sont définis par un modéle identique a celui utilisé lors de la
conception de l’oscillateur (§ 1.5.2).

Etude des conditions de dém e de L'oscillation en fonction de Cj.

Pour cette étude, nous avons repris le schéma de principe de la figure 1.20 du
paragraphe 1.5.3. La figure 1.34 nous donne I’évolution des admittances vues a la
sortie de l'oscillateur et a ’entrée du buffer chargé par 50 Q2. La valeur de C; pour

que la condition de démarrage des oscillations, soit respectée vaut :

C; = 0,24 pF lorsque L=0,8nH

Le fait que la conductance de charge vue a l’entrée du buffer soit plus faible
que celle de 'oscillateur (| —1,6| > |1,3|) constitue un avantage puisque la réserve
de conductance négative n’est pas diminuée par cette charge. Nous nous sommes
assurés cependant que le buffer seul ne pouvait pas osciller sur une charge de 50 .
Pour cela, nous avons tracé figure 1.35, I’évolution de ’admittance vue a 'entrée du

buffer en fonction de la charge. Nous constatons que le buffer ne présente aucun
risque d’auto-oscillation & 10 GHz puisque Y cparge > Yputter > 0.

Optimisation

Le choix de la structure optimale pour transférer le maximum de puissance a la
charge sans atténuer le signal de l'oscillateur a é€té réalisé a 1'aide du logiciel de
C.A.O. temporel des laboratoires d’électroniques PHILIPS. Cette analyse du circuit
en régime non-linéaire a également pour but de déterminer la fréquence de

loscillation en régime établi. Aprés quelques essais, la taille et le nombre de doigts
des transistors T; et T, ont été fixés. Pour obtenir un meilleur signal en sortie du
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buffer, un ajustement de la taille du transistor de I'oscillateur ainsi que I'inductance
et les capacités C; et C, a été rendu nécessaire.

Les valeurs des différents éléments sont donnés ci-dessous :

C, =032 pF L=0.75nH

Largeur du transistor d’oscillation: w = 70 um

Analyse en régime non linéaire.

L’étude du circuit en régime non linéaire a été réalisée sur un temps allant de
55 ns 4 56 ns (figure 1.36). Nous constatons que la tension de sortie du buffer (Vgyr )
est environ 3dB plus faible que la tension de sortie de I'oscillateur. La fréquence de
'oscillation est de 10 GHz avec une puissance de I'ordre de 13,2 mW, soit environ
11,2 dBm. L’évaluation de la tension de sortie du buffer ne présente aucune
distorsion. Les polarisations de loscillateur et du buffer ne seront donc pas
modifiées.

11.2.2) Double étage

Dans le but d’améliorer davantage I'indépendance de Poscillateur (fréquence
et amplitude) vis a vis de la charge, nous avons entrepris I'étude d’'un double étage
buffer placé entre l’oscillateur et la charge.

L’inconvénient d’utiliser un double étage buffer provient du fait que I'on perd
au minimum 3 dB en amplitude & chaque étage. Le choix de la largeur des
transistors est donc plus important dans le cas du double étage buffer que dans le
cas d’ un étage simple afin de ne pas diminuer davantage ’amplitude du signal de
sortie.

Polarisation

La figure 1.37 montre le schéma électrique complet du buffer & double étage.




Figure I.38

. Admittances vues vers
l’oscillateur et vers la charge
(C1=0.36 pF)

)

Re(Y) (ms)

-0.6

ImCY) (ms

)

-0.8
-1

------------

- mm———

----------

.........

......

-1.2

-1.4
-1.6

'
—
08

.....................

s vernnnsna Tehagegaredenernnnieitnasines

PeTY 3

.....
vvvvv

~-

P SR Y WS- VU TN T T SN TN SR WU O TR WA T T SO TR O TR Bt sheud el 1o T-29 3

cerel

ImCYosc)
-10 "~ Re(Yosc)
ImCYe)

20— Re(Yc)

QO

— booabdoobgdoa ol

Fréguence (GHz)

Figure 1.39 :

de 1’osc
Re(Y) (ms)

1llateur

(F=10 GHz)
ImCY) (ms)

1

Conditions de démarrage

13

10

S

0

mmee Re(Yosc)

-0.8 : .................. _:
e é
-1.2 : .................................................... é
-1.4 : ........................................................... .
5 Y =Y —— j o
C e toee g_.-._._.-.-.-.-.-.-‘_.-.-_-.-.E

0.2 0.24 0.28 0.32




Chapitre I — 27

Comme dans le cas du buffer simple étage, la tension d’alimentation est
répartie également entre chaque transistor. La polarisation obtenue est la suivante :

Vg1 == 03V Vyq =37V I = 18 mA
Vg =0V Vip =43V Ip =27 mA
Vg =— 022V Vy3=35V
Vga =0V Via =45V

Etude petit signal

L’étude petit signal (figure 1.38) montre que la réserve de conductance \
négative est plus importante dans le cas présent puisque la courbe de variation de la |
conductance vue a I'entrée du buffer chargé par 50 Q entre § GHz et 11 GHz est l
cette fois-ci négative (— 0,6 mS). C’est mieux pour l'oscillateur en tant que charge }
car il n’y a pas de diminution de la réserve de conductance négative mais il peut y ‘
avoir un risque d’oscillation du buffer sur une fréquence parasite. Nous nous |
sommes donc assurés en régime non-linéaire que le buffer & double étage seul
chargé par 50 Q n’oscillait pas et nous avons vérifié que I'oscillateur ne créait pas
des fréquences d’oscillation autres que celle générée par son propre circuit.

Les valeurs de L et C; pour établir les conditions de démarrage sont déduites
de la figure 1.39. Yy, est 'admittance vue a la sortie du second étage buffer.

Les valeurs de C; et L lorsque Im(Y o) = 0, G = — 1,9 mS sont :

C, = 0,26 pF

L=0,73nH
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Etude grand signal

Une fois la fréquence d’oscillation déterminée a partir de ’analyse petit signal,
nous avons remarqué que I’amplitude maximale de l'oscillation n’est pas atteinte
pour les transistors choisis et que la fréquence d’oscillation n’est pas égale a4 10 GHz.

Ceci provient du fait que des non-linéarités viennent s’ajouter dans la
simulation en non-linéaire par rapport au linéaire et contribuent & déformer ou
diminuer le signal d’oscillation.

Les largeurs des transistors Ty, T, T3 et T4 ont donc été choisies en fonction

des résultats de la simulation en non-linéaire.

T; : 150 m (2 doigts)
T, : 100 xm (4 doigts)
T3 : 200 um (4 doigts)

T4 : 150 um (2 doigts)

L’évolution de la tension de sortie de P'oscillateur et sur la charge de 50 Q est
donnée figure 1.40. L’amplitude des oscillations est environ de 2,23 V i la sortie du
buffer, ce qui permet de transmettre a la charge une puissance :

P=124 mW (soit environ 10,9 dBm) 410 GHz

I1.3) Association des buffers a 'oscillateur

Sensibilité a la variation de la charge.

Pour les deux buffers étudiés, nous nous sommes intéressés aux variations de la
fréquence délivrée par l'oscillateur en fonction de la charge. '




Figure I.41 : Courbe de pulling du
signal de sortie (Buffer simple)
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En faisant varier un élément de la charge a la fois (résistance ou capacité),
nous observons I'évolution de la fréquence lorsque les conditions de démarrage sont
remplies. Nous avons fixé comme limites :

1 <TOS <2 pour une fréquence comprise entre 9 GHz et 11 GHz

Nous avons tracé comme dans le cas de I'oscillateur seul, I'évolution du facteur
de pulling ou Qg en fonction de la charge. Les résultats sont présentés figures 1.41
et 1.42. Pour effectuer cette étude, nous avons séparé la partie oscillateur du buffer
associé a la charge. Plusieurs étapes ont été nécessaires pour obtenir la valeur du
pulling en simulation :

1°) Nous avons relevé en analyse petit signal, la courbe de la variation de la
partie imaginaire de I'admittance vue a la sortie de l'oscillateur en fonction de la

fréquence : Ab = f(Fréquence) pour F variant de 9 & 11 GHz (figure 1.43). On en

Ab
déduit la pente de la courbe a = AR

2° ) On reléve la variation de la susceptance Ab vue i I'entrée du buffer en
fonction de la charge dont 'amplitude et la phase varient (figure 1.44). La variation
de la charge doit &tre faible pour rester linéaire : 0,01 < |p| < 0,2

Connaissant pour une charge donnée la variation de dm (Y,,) = Ab, on en
Ab
déduit la dérive de fréquence correspondante a I'aide de I'équation : AF = o avec
lp| fixé.

Nous pouvons conclure d’aprés ces courbes que I'influence de la charge sur la
fréquence d’oscillation est plus faible dans le cas d’un double étage buffer que dans
le cas du buffer simple mais que dans les deux cas, la fluctuation de fréquence
obtenue avec un buffer associé a l'oscillateur est beaucoup moins importante
qu’avec Poscillateur seul (voir paragraphe 1.5.3).

Influence des éléments parasites

Pour que les résultats obtenus en simulation soient les plus proche de ceux
obtenus pratiquement, il faut tenir compte lors de la simulation des principaux
éléments parasites.
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1°) L’inductance

Le schéma équivalent de I'inductance spirale utilisée est représenté figure 1.45.
Lorsque nous simulons le fonctionnement de I'oscillateur en régime stable, nous
observons une légére diminution de 'amplitude des oscillations dans le cas ot nous
faisons intervenir 'inductance réelle avec ses pertes.

Exemple :

L’ordre de grandeur des éléments parasites pour une inductance de 1 nH vaut :

r= 169 Q
C,=495fF
C, = 30,6 fF
R, = 4737 Q

2°) Capacité plots

La capacité parasite pour un transistor de largeur w < 100 #m est de I'ordre de
10 fF ; pour un transistor de largeur w > 100 um elle est de 'ordre de 20 fF.

3°) Capacités parasites

Pour des capacités atteignant 1 pF, il est nécessaire de prendre en compte dans
la simulation la capacité parasite proportionnelle 2 la surface de métallisation.

La figure 1.46 nous montre la capacité parasite pour chaque valeur de capacité
souhaitée.

Nous avons observé en simulation qu’en rajoutant tous ces éléments parasites
que la fréquence d’oscillation avait tendance & diminuer. Nous avons compensé
cette diminution en baissant un peu la valeur de l'inductance pour rattraper la
fréquence 10 GHz.
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Conclusion

Par cette étude nous avons montré que I'adjonction d’un étage tampon (simple
ou double) permet pour notre application, de s’affranchir des variations de charge
tant du point de vue fréquence qu’amplitude.

L’influence des principaux éléments parasites est suffisamment importante a
10 GHz pour étre prise en compte dans la simulation.
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IIT) LE MELANGEUR
Introduction

Dans cette partie, notre but est étudier et d’intégrer a ’ensemble du capteur
un dispositif de mélange des signaux émis et regus.

Le mélangeur devra étre le plus simple possible tout en assurant de bonnes
performances tant en ce qui concerne le gain de conversion que le rapport
signal/bruit.

Nous nous proposons d’étudier deux types de mélangeur, I'un a transistor a
effet de champ et 'autre 4 diode Schottky et d’en comparer les résultats obtenus en
simulation.

II1.1) Généralités sur le mélange

Rappelons quelques principes fondamentaux sur le changement de fréquence
et la multiplication de fréquence.

Si a 'entrée d’un circuit non-linéaire on applique un ou plusieurs signaux , il
apparait a la sortie du circuit des harmoniques de ces signaux (multiplication de
fréquence), de rangs plus ou moins élevés, ainsi que des signaux de fréquences
différentes des harmoniques (mélange de fréquences) a condition que le degré de
non-linéarité du circuit et (ou) le niveau des signaux d’entrée soit suffisamment
important. '

La notion de mélange et de multiplication de fréquence dépend donc de la
non-linéarité du circuit et de I'amplitude du signal qui lui est appliqué.

1I1.1.1 ) Principe et processus du mélange de fréquences

Tout quadripdle peut étre défini par sa fonction de transfert Vs = f(Ve). On
peut décrire cette fonction de transfert par une série polynomiale telle que :
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o0

V.=2AV, [29]
0

A, est un terme continu.

A, . V¢ est proportionnel au signal d’entrée de fréquence fondamentale Fo.
2

A, .V, estle terme quadratique (harmonique de rang 2, soit 2F).
n .

A, .V, donne I'harmonique de rang n, soit nFo.

Ainsi, plus 'amplitude de la tension d’entrée V, augmente et plus le nombre

de termes du polynéme a prendre en considération augmente. Il y aura donc
apparition d’harmoniques en sortie. Ce comportement traduit le concept de grand
signal.

Si maintenant deux signaux V, et V, d’amplitude élevée et de fréquence
respective F,; et F, sont appliqués a I’entrée du systéme non-linéaire, on obtient alors

a la sortie de celui-ci un signal comprenant des composantes de fréquences
harmoniques : nF, et mF,, et d’intermodulation : nF,; = mF,.

Grandeurs caractéristiques

Parmi les grandeurs caractéristiques permettant de rendre compte des

performances d’un dispositif de mélange de fréquences, citons celles qui sont les \

plus importantes pour nos applications : le gain de conversion, I'intermodulation
d’ordre trois, le facteur de bruit, ainsi que les isolations entre les accés OL, RF et FL

111.1.2 ) Eléments actifs pour mélangeur

A partir d’éléments présentant des caractéristiques courant-tension I = f(V)
non-linéaires, on peut obtenir une multiplication de fréquences ou un mélange
[réf 40].

Parmi les mélangeurs actifs, on trouve suivant I’utilisation :

. Les mélangeurs a diodes : dans ce cas, on utilise la caractéristique du courant

en fonction de la tension directe appliquée comme loi de conversion non-linéaire
(figure 1.47) [réf 41].
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Figure 148 : Caractéristique courant—tension
d'un MESFET utilisé pour le mélange.
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v
I=1, [exp(%)— 1] [30]

ol k est la constante de Boltzmann : k = 1.37 102 J /K, V la tension appliquée
et T Ia température absolue.

. Les mélangeurs 2 transistors bipolaires : si on ne prend en compte que la

diode émetteur-base, les équations du modeéle sont :

Ic = BIb
Vbe
Iy = Iy, [exp(vT>- 1] [31]

kT
ou Vbe est la tension émetteur-base et V= ?

. Les mg’langéur§ a transistors a effet de champ (simples ou doubles grilles) :

ici, C’est la caractéristique classique du courant drain I, en fonction de la tension

appliquée a la grille qui est utilisée (Figure 1.48) :
[32]

ol Vpr est la tension de pincement du FET et I, le courant de saturation 2
Vgs = 0 Volt.

Cette caractéristique est de la forme quadratique. Dans cette zone, les

fréquences issues du mélange bénéficient encore d’une amplification. Cette
configuration a un gain de conversion G important. Il s’exprime par :

g’ E)L
Ge = [33]

4 W c‘g's2 (Rg + Ri + Rs)
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ou g; est la composante fondamentale 3 F = Fge de G,, , Rg et Cy sont
respectivement les valeurs moyennes de 1/Gy et Cgsdla fréquence F = F; [réf 42].

Remarquons que plus Vas sera proche de la tension de pincement V; et plus la

zone non-linéaire sera intéressante [réf 43], donc le mélange s’effectuera d’autant
mieux.

111.1.3) Principales configurations de mélangeurs

La plupart des dispositifs mélangeurs utilisent le plus souvent des diodes
Schottky et parfois des transistors & effet de champs polarisés [réf 44, 45].

Rappelons les principaux avantages que présente la structure a FET :

. La tension drain-source est maintenue dans la zone de saturation de la
caractéristique du TEC, le courant drain-source est donc pratiquement indépendant

de la tension drain-source. Ainsi la puissance de sortiec ne dépendra que de
I'impédance de sortie et du générateur de courant I .

. L’'impédance présentée par le TEC est principalement capacitive, par
conséquent, la dissipation de puissance restera faible méme si des tensions grille-
source de larges amplitudes sont appliquées a 'entrée du TEC.

. Le gain de conversion est important. Il peut cependant diminuer compte tenu
des éléments parasites ( résistances de grille, de source, de canal).

Les ordres de grandeur des performances obtenues actuellement sont
présentées dans le tableau suivant pour Py, = 10 dBm [réf 46, 47] :

Type de Mélangeur Diode Schottky TEC GaAs polarisé TEC bigrille
Gain de conversion —6a —-7DB 546 DB 748DB
Intermodulation +5dBm +16 420 DB /
d’ordre 3 (IP3)
P(-1 DB) —620dBm +5 dBm /
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Figure 1.50 : Mélangeur a F.ET.
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I11.2 ) Conception du mélangeur

I1.2.1) Etude préliminaire

Jusqu’a présent, les mélangeurs en place sur les cinémomeétres a effet Doppler
réalisés en structure hybride au laboratoire utilisaient des diodes détectrices a
contact Schottky (HP 5082-2775) chargées par un condensateur de 47 pF et une
résistance en parallele de 47 k2 [réf 48], 'ensemble constituant la cellule de
détection du signal Doppler.

Dans le but d’'une intégration monolithique de la téte hyperfréquence, une
étude comparative de deux types de mélangeurs a été effectuée en structure hybride
et des essais de fonctionnement en cinémomeétre ont été réalisés au laboratoire
[réf 49].

Les deux types de mélangeur étudiés sont :
a) Le mélangeur a diode Schottky (figure 1.49).
b) Le mélangeur & transistor a effet de champ (MESFET) (figure 1.50)

Nous déduisons de cette étude comparative que le mélangeur MESFET
présente, pour notre application, des performances comparables & celles obtenues
par un mélangeur & diode Schottky. Comme prévu, le gain de conversion est
amélioré de 10 dB.

Par ailleurs, afin d’étudier le comportement réel des deux types de mélangeur,
des essais qualitatifs "en situation" ont été réalisés sur un banc de simulation routier
constitué d’un tapis roulant dont la vitesse de défilement est réglable et sur lequel
des cailloux sont répartis de fagon aléatoire. Des relevés de la fréquence Doppler

visualisée sur analyseur de spectre pour chaque mélangeur sont présentés figures
I.51, 1.52 pour P,; = 10 dBm respectivement pour la diode Schottky et le transistor

a effet de champ, puis figures 1.53 et 1.54 pour P, = 0 dBm.

De cette étude préliminaire a I'intégration monolithique, il en résulte que le
mélangeur 2 transistor a effet de champ donne de meilleurs résultats que celui a
diode Schottky. Nous pouvons donc envisager son intégration monolithique a la téte
hyperfréquence.
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111.2.2) Simulation et optimisation

Nous allons & présent tester les performances du mélangeur en simulation et
pour cela nous allons situer les hypothéses que nous nous sommes fixés pour débuter
I’étude.

Etant donnée l'impossibilit¢ de séparer le signal d’émission du signal
rétrodiffusé, les deux signaux (RF et OL) sont injectés directement sur la méme
entrée du mélangeur : sur 'anode pour la diode, sur la grille pour le FET.

La fréquence utilisée pour le signal d’émission est F;, = 10 GHz, pour le
signal requ Fgp = 9.9 GHz, d’ou la fréquence Doppler Fg = Fp = 0.1 GHz. Le fait
de considérer des fréqﬁences OL et RF voisines ne nécessite qu'une simple
adaptation a la fréquence RF.

Remarque : nous avons simulé une fréquence Doppler beaucoup plus élevée
qu’en réalité (normalement le rapport est de 'ordre de 10 8: F, < 10 kHz). En effet
nous ne pouvons pas obtenir une simulation du signal Doppler réelle a l'aide du
calculateur compte tenu des limitations de I'analyse temporelle. En prenant une
fréquence Doppler de 100 MHz, le temps de calcul ne prendra que quelques
minutes et la précision restera correcte. Nous prendrons un pas de calcul
suffisamment faible, c’est & dire dix a vingt itérations par période pour le signal de
fréquence le plus élevé, soit un pas de 10 ps pour la période de 0.1 ns (10 GHz).
L’étude doit se faire sur au moins une période du signal de fréquence la plus basse
soit 10 ns (F = 100 MHz) [réf 50].

II1.2.2.1 ) Mélangeur 3 FET

Un FET métal-semiconducteur (MESFET) posséde deux types de non-
linéarité, I'une est la non-linéarité Ig-Vgs, 'autre la non-linéarité Id-Vgs [réf 51]. La
premiére non-linéarité résulte de la barriére Schottky entre la grille et la source et
montre des caractéristiques analogues aux diodes a barriére Schottky. La seconde
non-linéarité est causée par les effets du "Pinch-off".
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II1.2.2.1.a) Présentation du schéma électrique

L’ensemble du schéma électrique du mélangeur 3 FET utilisé pour la
simulation est présenté figure L55.

II1.2.2.1.b) Circuit de polarisation

La polarisation est réalisée proche du pincement c’est 4 dire dans la zone de
non-linéarité maximale de la caractéristique Ing = F(Vs) (figure 1.56), soit pour le

MESFET de la technologie DOSAL utilisée :
Vgs = — 1,4 V, le drain est polarisé a la tension Vpg =3V

Comme une seule alimentation est disponible, la polarisation désirée est
obtenue grice 4 deux diodes en série placées sur la source du transistor et polarisées
en direct & 'aide d’une résistance de 1 kQ. Le courant traversant ces diodes est fixé

par cette résistance : Igo4e = 8 mA. La valeur de la tension aux bornes des diodes

vaut :

V,=Vy, +V,=12V

Cette tension fixe la valeur de la tension grille-source Vg5 (Vg = — 1,2 V) du
transistor car la grille est reliée a la masse par 'intermédiaire d’une résistance R,
La valeur de R, doit étre, d’'une part suffisante pour ne pas perturber le circuit

micro-onde et d’autre part la constante de temps 7 = R, . Cys doit étre suffisamment
faible. La capacité Cgs étant fixée par le transistor, un compromis est nécessaire sur
la valeur de R,. Nous prendrons R, = 10kQ.

N

La tension drain-source est obtenue par la résistance de 4 kQ reliée a

lalimentation.. La chute de tension dans la résistance R = 4 kQ quand celle-ci est
parcourue par un courant de 1,2 mA est de 4,8 V = Vo = 2 V (figure 1.57).

L’élément non-linéaire est un transistor de 70 #m de largeur. La taille a été
optimisée pour obtenir le maximum de signal a la sortie du filtre passe-bas. Ce
transistor a une structure interdigitée de deux doigts de grille ayant chacun une
largeur de 35 um afin de réduire les résistances d’accés qui seraient susceptibles de
détériorer le gain de conversion (voir la formule du Gain [33]).




OL + RF FI

— Cp <Kp | Spoppler Ri

(100k0)

Figure 158 : Sortie du mélangeur (filtre)
chargé par l'amplificateur BF

Fp Fe Frr et F"", F(Hz)

Figure .59 : Fréquence de coupure du filtre.
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Pour ce premier .circuit, le signal basse fréquence est appliqué a I'entrée d’un
amplificateur basse fréquence d’impédance d’entrée élevée (de I'ordre de 100 KQ).
De ce fait le filtre placé 2 la sortie du mélangeur et chargé par Z. ne causera pas

d’atténuation (figure 1.58).

Les éléments R-C du filtre passe-bas ont été choisis pour obtenir une
fréquence de coupure telle que les signaux de fréquences Fg,; et Fgg soient filtrés

convenablement. La condition suivante a été respectée :

1
>>= [34]

T= FO

s I

De plus, compte tenu de la valeur de la fréquence FI utilisée pour la
simulation (100 MHz), il faut respecter la condition ci-apres :

=T <<7T [35]

Nous avons donc pris :

1 1 1
F0<<Fc=2nRC=1GHZ<<FD [36]

Ainsi, nous nous trouvons a 1 décade de la fréquence la plus élevée (signal
d’émission) et 4 une décade de la fréquence la plus basse (signal Doppler) (figure
1.59).

Ce filtre est constitué pour la simulation uniquement , d’'une capacité de 0.1 pF
et d’'une résistance de 1,6 KQ. Il sera remplacé ultérieurement dans la réalisation
par des valeurs de R et C plus élevées.
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II1.2.2.1.c ) Optimisation
Critéres d’optimisation
Rappellons ici nos deux principaux objectifs :

. Transmettre le maximum de puissance de l'oscillateur a I'antenne afin de
recueillir un signal rétrodiffusé d’amplitude suffisante.

. Renvoyer toute la puissance du signal rétrodiffusé et recu par I’antenne vers
le mélangeur.

L’optimisation des éléments de I'oscillateur (transistors, capacités, inductance)
a été réalisée pdur obtenir le maximum de puissance sur 'impédance vue A la sortie,
c’est a dire I'impédance de I’antenne (50 2) en paralléle sur celle du mélangeur.

Une étude en petit signal (linéaire) de 'impédance d’entrée du mélangeur seul
a la fréquence de 10 GHz nous a donné :

Ze,, = R+jX avec & (Ze_,)=329Q
et  JIm(Ze,)=37.08Q

Nous remarquons que cette impédance est constituée d’une partie réelle et
d’une partie imaginaire non-négligeable.

La partie réelle de I'impédance d’entrée du mélangeur joue un réle important
puisque en paralléle sur celle de 'antenne 50 ohms, nous obtenons une impédance
résultante plus faible sur laquelle 1’oscillateur doit fournir sa puissance.

Un bilan des puissances émises par Uoscillateur et recues par 'antenne et le
mélangeur nous donne :

Posc = Pantenne + P mélangeur [37]
V2
avec P, = 1 [38]

équi
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ol Ry, = et V est la tension efficace a la sortie de Ioscillateur.

1
1 + 1
Rmél R

ant

La partie imaginaire intervient dans la puissance consommée par le mélangeur
et n’est pas utilisable comme puissance utile.

. vz
P= Zemel [39]

II1.2.2.1.d) Performances obtenues.

Polarisations

Rappellons les principales polarisations obtenues lors de la simulation :

- I(1KQ) = 6,8 mA Vps=2V
V(1KQ) =68V Vgs=—12V
V(4kQ) =48V I, =12mA
Iniope = 8 mA Vaum =8V

Les deux signaux (OL et RF) injectés directement sur la grille sont mélangés
au niveau de la non-linéarité de la caractéristique d’entrée du transistor. Les signaux
résultants du mélange sont ensuite filtrés par un circuit R-C 2 la sortie du mélangeur
de facon a ne récupérer que le signal Doppler utile.

Simulation en régime non-linéaire

En régime dynamique, la source du transistor est reliée a la masse. Le signal
d’OL sera d’amplitude bien plus importante que la RF = fonctionnement grand
signal. Le signal RF issu de I'antenne de réception reste faible = 40 dB de moins
que signal d’OL. Le signal de retour (RF) issu de 'antenne de réception est simulé

par un générateur de tension alternative dont la puissance est de 'ordre de 20 4 50
dB en dessous du niveau de I'oscillateur local (P,; = 10 dBm).
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Le logiciel nous permet de tracer les amplitudes des signaux temporels en
entrée et en sortie, puis par une FFT d’obtenir les différentes raies des fréquences
OL, RF et FI ainsi que leurs harmoniques (figure 1.60).

Les résultats obtenus en simulation sur Philpac ont montré que pour différents
niveaux d’amplitude appliqués a I'antenne (OL) et pour différentes valeurs de la
tension RF (signal rétrodiffusé), le meilleur résultat pour le gain de conversion est
obtenu pour une puissance délivrée par P'oscillateur et son buffer associé de I'ordre
de 11 dBm.

Le tableau ci-aprés nous donne les résultats de 'amplitude du signal FI ainsi
que le gain de conversion obtenus lorsqu’on fait varier le signal RF pour 2 valeurs
de fréquences (50 et 100 MHz) et pour plusieurs amplitudes.

Frr (GH2) 9,9 9,9 9,95 995
Fp (MHz) 100 100 50 50
Ve (mV) 50 20 100 i 20
SVp (mV) 63 25 102 27
Gain de conversion (dB) +2 + 1.94 + 0.17 + 2.6

Le signal d’OL est obtenu par I'oscillateur associé au buffer a la fréquence de
10 GHz avec une tension de 2,23 V. Le schéma pour la simulation est donné figure
L.61. Quelques exemples de signaux recueillis en sortie du mélangeur, ainsi que leurs
spectres associés sont donnés figures 1.62 et 1.63. |

Nous pouvons remarquer sur ces figures que nous obtenons bien la raie FI a la
fréquence F; = 100 MHz lorsque le signal de la RF est a la fréquence de 9,9 GHz

(FoL = 10 GHz).

Nous avons étudié I’évolution de la puissance FI en fonction de la puissance
RF. Les courbes obtenues sont représentées figures 1.64 et 1.65 pour deux
fréquences FI (1 MHz et 10 MHz). Nous fixons la valeur de la puissance de I'OL a
10 dBm et nous faisons varier la puissance RF de — 30 dBm a 10 dBm.

Les courbes indiquent que le gain de conversion en fonction de la puissance de
la RF est de 'ordre de —3dBa + 1dBpourF_ =1 MHz et vaut entre — 1,4 et +
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Figure 1.66 : Evolution des harmoniques du mélangeur




CCCHAR MODAE | TREHZIEMT o6 FER Y

Ml

48 41 42 43 49 45 43 47 43 49 5@
- TIME (ns)

Figure 1.68 : Signal sur la grille de Transistor d’oscillation.

Figure 1.69 : Signal en sortie du filtre HF
Fosc = 10 GHz ; P = 11 dBm
Fre = 99GHz; Ve =8 mV
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2 dBm pour F_ = 10 MHz. Cette évolution est caractéristique du mélangeur a

F.ET.

Le point de compression 3 1 dB de la courbe P_ en fonction de la puissance de
la RF se situe a PRF = 6 dBm. A partir de cette valeur, la puissance de la FI se
sature et chute au dela de Py = 10 dBm. .

Nous avons relevé également les évolutions des harmoniqués 2et3dela

fréquence FI. L’harmonique 2 est au minimum a 20 dB en dessous du fondamental
lorsque P varie de — 30 4 0 dBm et ’harmonique 3 est & plus de 30 dB en dessous

du fondamental (figure 1.66).

Enfin, nous avons effectué une étude précise de 'intermodulation. En effet,
I'intermodulation et en particulier I'intermodulation d’ordre 3 (ou IP3) est un
phénoméne génant qui apparait dans tout systtme non-linéaire (mélangeurs,
amplificateurs grands signaux) [réf 52]. Ce phénoméne entraine la présence de
composantes fréquencielles proches de la fréquence du signal utile (signal Doppler)

et le détériore considérablement. Pour caractériser cette intermodulation, nous
avons considérés hormis le signal d’émission F,, , 2 signaux d’entrée de fréquences

trés voisines Fgpp, et Fpp, , d’amplitudes identiques. On obtient en sortie de

nombreuses composantes et en particulier :
* 2Fpm = Fre = FoL et + 2Fpp * Fre = FoL

qui sont les fréquences d’intermodulation d’ordre 3.

Le point d’intermodulation d’ordre 3 se situe & Pge = 7.5 dBm pour Fg =
1 MHz et Py, = 0 dBm (figure 1.67).

Pour nos applications, ces harmoniques sont négligeables car ils ont une
puissance de 'ordre de — 50 dBm & — 80 dBm.

Les résultats obtenus par la simulation temporelle nous donnent les évolutions
des signaux de la grille du transistor (figure 1.68), ainsi que le signal Doppler a la
sortie du filtre HF (figure 1.69). Comme nous pouvons le constater sur ces figures, le
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signal sur la grille est une modulation du signal hyperfréquence par le signal
Doppler basse fréquence.

Loscillateur délivre dans cette configuration optimale une tension d’amplitude
2,23 Volts créte a créte. Les puissances recueillies sur chacun des éléments sont les
suivantes :

V,=223Vertteacréte. = Poage = 55 = 1243 mW (11 dBm).

V2
V,=223Veréteacréte. =  Pug=pg-

= 18,8 mW (12,75 dBm).

'mel

La puissance est donc répartie a la fois sur I'antenne et sur 'entrée du
mélangeur.

Remarque : 'adaptation en sortie n’est pas utile dans notre cas puisque la fréquence
Doppler ne dépasse pas quelques kHz.

Couplage des circuits a l'antenne

Intéressons-nous maintenant a notre second objectif qui est de renvoyer toute
la puissance du signal rétrodiffusé par la cible et requ par l’antenne vers le
mélangeur. Pour répondre au mieux a cet objectif, il est nécessaire d’introduire un
nouvel élément entre l'oscillateur, le mélangeur et I'antenne. Cet élément se
présente sous la forme d’un hexapoéle (figure 1.70) tels que les ports (1) et (2) soient
adaptés simultanément & 50 Q et le port (3) & 'impédance présentée par ’entrée du
mélangeur.

Jusqu’a présent, nous avons utilisé des circulateurs a ferrite "Drop In"
intégrables en technologie microruban [Réf 53]). Ces circulateurs conviennent
particuli¢rement bien pour notre application puisqu’ils permettent de transférer
I’énergie hyperfréquence & I'antenne et de récupérer le signal rétrodiffusé qui est
ensuite envoyé vers le mélangeur.

Un tel composant n’existe pas encore en technologie monolithique sur GaAs a
10 GHz. Des études sont en cours dans notre laboratoire afin de réaliser un
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circulateur actif & base de transistors MESFET en technologie microruban puis en
monolithique sur GaAs ensuite. Ce circulateur sera destiné dans un premier temps a
remplacer les circulateurs a ferrite existant, puis dans un deuxiéme temps a étre
intégré a '’ensemble du circuit MMIC actuel.

I11.2.2.2) Mélangeur & diode
I11.2.2.2.a) Présentation du schéma électrique

Le schéma de principe du mélangeur a diode est donné figure 1.71.

L’élément non linéaire est une diode a contact Schottky dont la taille a été
optimisée pour obtenir le maximum de signal FI & la sortie du filtre.

En polarisation inverse, la diode peut é&tre modélisée par une source de
courant en série avec une résistance parasite. Pratiquement, la diode se comporte
comme une résistance fixe en série avec une diode Zener de 0.7 Volt.

La non-linéarité que nous utilisons est la caractéristique du courant I en
fonction de la tension directe appliquée.

La détection des signaux issus de l’oscillateur et du signal requ par ’antenne
est assurée par cette diode détectrice associée a un condensateur C en paralléle avec
une résistance R.

II1.2.2.2.b) Circuit de polarisation

~ b

La diode est prépolarisée a une tension légérement positive de fagcon 2
améliorer la sensibilité tangentielle et de I’amener ainsi a4 son point de
fonctionnement optimal. Cette polarisation est assurée par un faible courant de

P'ordre du milliampére issu du buffer via une résistance de valeur élevée.

I11.2.2.2.c) Optimisation

Le résultat optimal est atteint lorsque les pertes de conversion sont minimales
a la fréquence FI, il en est ainsi lorsque :
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Figure 172 : Schéma du mélangeur a diode
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Figure 1.73 : Exemple de signal requ a
la sortie du mélangeur a diode.
Fosc = 10 GHz (P =11 dBm)
Frr =9,9GHz Virr = 200 mV
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R; = 10kQ
R2= 1 kQ
C =0,1pF

La largeur de la diode a été optimisée pour que le signal de sortie ait le
maximum d’amplitude et que ce signal ait le moins d’harmoniques possible.

La taille optimale de la diode est : w = 150 um

Lors de la réalisation, ces valeurs de R et C seront remplacées par des valeurs
plus élevées de fagon a mieux filtrer le signal Doppler dont la fréquence réelle est
plus basse (Fpoppler de quelques Hz a quelques kHz) comme nous I'avons déja

signalé.

I11.2.2.2.d) Performances obtenues

Le mélangeur a diode peut étre simulé a partir de la description des éléments
qui le compose (figure 1.72).

Le signal de retour (RF) issu de I'antenne est simulé par un générateur de
tension dont on peut faire varier la fréquence et 'amplitude. Le signal de la source
est celui de I'oscillateur Colpitts défini au paragraphe I, oscillant a la fréquence F, =
10 GHz et délivrant une puissance de 10 dBm. Les deux signaux sont appliqués sur
I'anode de la diode. Environ la moitié la puissance émise par l'oscillateur est
envoyée vers I'antenne (charge 50 ohms), la puissance restante est utilisée par le
mélangeur.

La figure 1.73 montre un exemple du signal recu a la sortie du mélangeur a
diode.

Comme pour le mélangeur a F.E.T, les valeurs de R et C constituant le filtre
HF sont données uniquement pour la simulation compte-tenu du temps de calcul
occupé par l'analyse temporelle pour obtenir un bonne précision sur les signaux
d’OL et d’FI (rapport de 10° entre F,, et Fg). Pour ces mémes raisons, nous
simulerons le signal Doppler & des fréquences suffisamment élevées pour que le
temps de calcul ne soit pas trop long.
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La valeur de la puissance OL étant fixée par I’oscillateur, nous faisons varier la
puissance RF pour trois fréquences FI (50 MHz, 100 MHz et 200 MHz ).

Fgrr (GHz) 9,8 98 99 9,9 9,95
Fpy (MHz) 200 200 100 100 50
VRr (mV) 100 200 100 . 200 100
Vg (mV) 20 17.8 40 63 44.6

G (dB) -14 -15 -8 -10 -7

D’aprés ces résultats, on remarque d’une part que plus la fréquence FI
diminue et plus les pertes de conversion sont faibles puis elles tendent vers une

valeur limite. Ceci s’explique par le fait que le filtre passe-bas placé en sortie de la
diode commence 2 atténuer le signal FI 4 la fréquence Fg; = 200 MHz (les valeurs

des éléments du filtre ont été choisies pour. une fréquence FI = 100 MHz : F, =

1,6 GHz). D’autre part, ces mémes pertes de conversion sont pratiquement
constantes quelle que soit la puissance Pg injectée a entrée du mélangeur.

Autrement dit, le gain de conversion pour la diode est pratiquement constant
ou augmente tres peu lorsque Pge diminue. Cela est probablement 1ié au fait que le
point de fonctionnement de la diode se trouve plus ou moins dans la zone de non-
linéarité en fonction de la puissance injectée. Pour les puissances RF relativement
faibles, le gain de conversion est d’environ 10 dB inférieur a celui obtenu avec le
mélangeur a transistor a effet de champ.

La puissance des harmoniques 2 et 3 reste faible lorsque la puissance RF
augmente. Elle est de I'ordre de 20 dB en dessous de la puissance du fondamental.

Nos applications nous imposant des puissances RF faibles (— 30 dBm a -
50 dBm), il est important que le niveau des harmoniques reste faible pour ne pas
déformer le signal requ, ce qui est le cas pour ce type de mélangeur.

II1.3) Comparaison des deux mélangeurs

Au cours de cette étude, nous avons pu comparer les différences qui existent
entre les puissances FI reques par le mélangeur 2 transistor a effet de champ et par
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le mélangeur a diode & puissance OL constante. Les résultats de simulation ont
montré que le gain de conversion est supérieur d’environ 10 dB en utilisant un
FE.T.

Par ailleurs, pour les deux types de mélangeurs, le gain de conversion reste
pratiquement constant pour les différentes fréquences FI lorsque la puissance RF

varie de — 30 dBm 4 0 dBm. Ceci favorise I'utilisation des mélangeurs pour nos
applications dont la puissance FI reste faible (P < — 20 dBm).

L'utilisation de transistors a effet de champ pourra donc étre généralisée lors
de la conception du circuit en technologie monolithique sur GaAs.
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Conclusion

Apres avoir défini les critéres de démarrage et d’entretien des oscillations en
utilisant la notion d’impédance en régime linéaire, nous avons congu un oscillateur
intégré monolithique de type Colpitts.

Nous avons ensuite effectué une simulation du circuit & 'aide d’un logiciel
temporel qui nous a permis de déterminer précisément la fréquence et la puissance
du signal délivré a la charge.

Apres avoir remarqué, toujours avec le méme logiciel, que les variations de
charge influencgaient la fréquence et la puissance des oscillations, nous avons ajouté
un étage tampon permettant de limiter ces effets.

Enfin, nous avons étudié deux types de mélangeur dont les performances au
niveau de la simulation semblent étre trés différentes. Par rapport 4 un mélangeur a
diode Schottky, le mélangeur a-FET permet d’obtenir un gain de conversion
supérieur, mais le bruit 1/f ne va t’il pas étre un inconvénient pour nos applications
ol la fréquence de travail est inférieure 4 la dizaine de kHz ? Pour mettre en
évidence ce probléme, nous réalisons dans le chapitre suivant les deux types de
mélangeur.

Les principaux renseignements apportés lors de la simulation de ’ensemble du
capteur indiquent un bon fonctionnement tant du point de vue de la source
hyperfréquence que du mélangeur.

La réalisation de ce premier prototype de capteur intégré monolithique fait
'objet du second chapitre.
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Introduction

Dans le chapitre I, nous avons concu et simulé le fonctionnement de deux
circuits hyperfréquences pouvant répondre a de nombreuses applications.

Nous avons montré d’une part qu’il était possible d’obtenir grice a un
oscillateur classique utilisant la structure Colpitts, un signal d’'une puissance d’une
dizaine de dBm sur 50 Q 4 la fréquence de 10 GHz, d’autre part que ’'on pouvait
considérablement réduire I'effet de la variation de la charge sur la fréquence grace a
'adjonction d’'un étage tampon a base de transistors a effet de champ. Enfin, dans
Iapplication radar Doppler, il est possible d’obtenir des pertes de conversion
relativement faibles bien que le signal de retour issu de I’antenne ne puisse pas étre
séparé de celui de l'oscillateur local, que ce signal RF soit de trés faible amplitude et
que sa fréquence soit trés proche de celle de I’OL.

1l s’agit maintenant dans ce second chapitre de réaliser les circuits étudiés.

Nous rappelons tout d’abord la technologie utilisée et nous décrivons les
masques ainsi que les différents éléments utilisés.

Apreés réalisation des circuits par la fonderie, nous présentons les résultats des
tests technologiques, puis la caractérisation hyperfréquence et enfin les mesures en
laboratoire pour [lapplication cinémométre Doppler afin de valider le
fonctionnement du capteur.




Figure I1.1 : Masques du radar avec mélangeur 8 FET
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Chapitre I1-2

I) REALISATION DES MASQUES

Pour la conception de la géométrie des masques, nous avons utilisé un logiciel
spécialisé nommé C.M.S.K. [réf 1] disponible au L.E.P/P.M.L. Chaque masque
correspond a une opération technologique.

Une technologie simple et peu cofiteuse utilisant des transistors a effet de
. champ sur GaAs, définie au paragraphe LS, a été utilisée pour la réalisation des
circuits par la fonderie P.M.L. (Philips Microwave Limeil).

Lors de la réalisation d’un circuit intégré, il est intéressant d’utiliser un nombre
limité de masques afin d’augmenter le rendement de fabrication et de diminuer les
colits. Les procédés technologiques utilisés pour réaliser les divers éléments
constituant le circuit sont basés sur I'utilisation de sept masques :

le masque @ GM : métallisation de grille et électrodes inférieures des

capacités.
BI : isolation.
OH : contacts ohmiques.
TE : métallisation supérieure et dépot de nitrure de silicium.
IN : interconnexions second niveau.
CO : ouverture des contacts et dépdts de diélectrique.
CB : protection finale.

Une fois les masques dessinés, il est important de contrdler si les différentes
régles de conception ont été réspectées. Une liste des principaux points & vérifier est
fournie par la fonderie. Cependant, il peut subsister quelques erreurs que nous ne
pouvons remarquer compte-tenu de la complexité des masques superposés les uns
aux autres. Un programme de vérification appelé "LOCAL" [réf 2] exécute une
vérification des dessins de masques encore appelé "layout", et signale les erreurs
rencontrées. Il suffit ensuite d’effectuer les corrections sur le dessin. Les "layout"
pour les 2 circuits dessinés : capteur avec mélangeur & FET et capteur avec
mélangeur a diode, sont représentés respectivement figure I1.1 et I1.2.
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IT) ELEMENTS DE LA TECHNOLOGIE MMIC UTILISEE

Dans ce paragraphe nous présentons les composants passifs et actifs utilisés.

IL.1) Les capacités

Les capacités sont de type M.LM. (Métal-Isolant-Métal). Les niveaux de
masque nécessaires a leurs fabrications sont : CO, IN, TE et GM. La valeur est
obtenue & partir des dimensions des masques TE (figure I1.3).

Les caractéristiques des capacités ont été modélisées par I'équation suivante
[réf 3] :

C=392S + 05P (pF) [40]

avec P : périmetre en mm du masque TE
S : surface en mm? du méme masque TE

I1.2) Les résistances

Les résistances ont pour équation caractéristique [réf 4] :

R,L+2R,

R = [41]

W, —a

Dans le cas de résistances coudées, cette équation devient [réf 5] :

o _RaL+2Rc

+nR, (0S5 + %_a) [42]

W, —a W,
ol nestle nombre de coudes

R, = 550 Q/%

a=1lum
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Figure I1.6 : Exemple d'inductance planaire:
spirale carrée
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Figure I1.7 : Schéma équivalent d'une inductance spirale
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R, = 400 Q/um : résistance de contact
w, = largeur de la résistance en um

L = longueur de la résistance enum

La longueur de la résistance prise en compte est obtenue grace au masque BI
délimité par les masques OH (figure I1.4) ; elle doit étre telle que le champ
électrique maximal appliqué 2 ses extrémités soit inférieur 2 0,1 V/um.

I1.3) Les inductances

Les inductances de type spirale carrée utilisent le couplage mutuel entre des
spires métalliques (figure I1.6). La valeur de I'inductance est obtenue par la
longueur du masque IN (figure ILS).

Le schéma équivalent est donné figure I1.7. Dans ce schéma apparait en plus
de linductance L, 'effet des capacités parasites C, et C, et les pertes représentées

parretR,,

Les mesures effectuées au LEP ont permis de déterminer les valeurs des
éléments du schéma équivalent ainsi que les équations caractéristiques
représentatives du fonctionnement de ces inductances [réf 6].

L'utilisation de ce modele est accessible & partir du logiciel de simulation
temporel. Le domaine de validité du modéle est défini pour :

0um<w<15pum, 1<5mm

ol w est la largeur de la ligne et 1 1a longueur totale de I'inductance.

Tout comme en technologie hybride, ces inductances sont utilisables pour une
largeur de spire donnée jusqu'a une certaine fréquence de résonance au dela de
laquelle la partie imaginaire de 'impédance de la self devient négative (figure IL.8).

La valeur de l'admittance limite qu’il faut prendre pour rester dans la
caractéristique linéaire est de I'ordre d’une centaine d’ohms, ce qui correspond a
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une inductance de 1,6 nH a 10 GHz. La fréquence de résonance est d’environ 40
GHz pour une inductance dont la largeur de ligne est de 10 x#m.

Pour nos circuits, I'inductance de I'oscillateur fait trois tours. Les lignes font
10 #m de largeur et sont espacées de 10 um.

I1.4) Les transistors
Les transistors sont constitués & partir des cinq masques suivants (figure IL.9) :

Les masques CO, IN, BI, OH pour la réalisation des drains et des sources.
Le masque GM pour la réalisation des grilles.

Pour limiter la place occupée par les transistors, nous avons choisi de les
coupler en superposant les drains et les sources lorsque cela était possible [réf 7].

IL.5) Les diodes

Pour les diodes, nous utilisons les masques GM, IN, TE, CO, OH et BI comme
indiqué sur la figure II.10. La largeur de la diode est déterminée par la largeur du
masque BI [réf 8].

I1I) REALISATION MONOLITHIQUE — RESULTATS DE CARACTERISATION

I11.1) Caractérisation des transistors tests

A la fin de chaque process, la fonderie effectue un ensemble de tests sur des
modules fabriqués sur les plaquettes GaAs en méme temps que les circuits. Ces tests
appelés P.C.M (Process Control Monitor) permettent de garantir le process.

Les principales étapes technologiques nécessaires a la réalisation sont
détaillées dans le "design book" de la fonderie P.M.L [réf 9].

La liste des motifs de test (P.C.M.) des FET des deux plaques réalisées est
donnée en annexe I. Les spécifications fournies par la fonderie et les résultats de
caractérisation obtenus grice au systéme cascade sont trés voisins. En effet, il existe
moins de 5 % d’écart entre les valeurs spécifiées et celles obtenues par la mesure.
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Le rendement de fabrication obtenu sur les deux substrats GaAs que nous
avons utilisés est supérieur a 70 %.

I11.2) Mesures sur un circuit monté en cellule

II1.2.1) Cellule de mesure.

Afin de caractériser le MMIC d'un point de vue hyperfréquence, il est
nécessaire de concevoir un circuit hybride permettant de le polariser, de le coupler a
’antenne et de recueillir le signal Doppler basse fréquence. L'ensemble du circuit
est alors monté dans un boitier, lequel comporte deux fiches SMA (une pour la
sortie antenne et I’autre pour le signal Doppler BF) et deux accés pour le continu
(figure I1.11).

Le circuit hybride que nous avons réalisé est tracé sur une plaquette de
dimensions 25,4 x 25,4 mm de type RT/Duroid 6010 qui est un substrat diélectrique
P.TF.E. chargé de particules d’alumine et qui a pour caractéristiques une
permittivité relative €, = 10,5 & 10 GHz, un facteur de perte tan(d) = 2,4 10-3a 10
GHz, une hauteur de diélectrique h = 0,635 mm et une épaisseur de métallisation t
= 17,5 um. Ce circuit est inséré dans un boitier métallique ; le circuit MMIC de
dimension 0,85 x 0,7 mm est logé dans une alvéole. La structure microruban a été
retenue car elle présente des pertes plus faibles que celles rencontrées sur des
structures coplanaires [réf 10].

La masse du circuit est reliée a la masse du boitier par yne liaison directe.

Des fils d’or de diamétre 17,5 um sont ensuite soudés par thermocompression
entre les acces du circuit intégré et les lignes gravées sur le substrat diélectrique.

Nous avons testé successivement la version avec mélangeur 4 FET et la version
avec mélangeur & diode dont les photographies sont présentées respectivement
figure I1.12 et I1.13.




Figure I1.13 : Photographie du MMIC 2
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111.2.2) Mesures statiques.

Les mesures statiques ont montré que la consommation de courant n’excéde
pas 50 mA lorsque le circuit est alimenté sous une tension continue de 8 Volts, ce
qui correspond & une puissance consommeée de ’ordre de 400 mW.

Environ la moitié de cette puissance est consommée par le buffer dont les
transistors (100 zm et 150 xm) sont de largeurs plus importantes que ceux de
Poscillateur. Les courants statiques parcourant les transistors du buffer sont
respectivement de 18 mA pour le transistor de 100 #um et 27 mA pour le transistor
de 150 xm.

111.2.3) Mesures dynamiques.

111.2.3.1) Version FET

Nous avons relevé .le coefficient de réflexion en sortie de l'oscillateur en
fonction de la fréquence lorsque la tension de polarisation est appliquée (figure
I1.14).

D’aprés la courbe obtenue, le coefficient de réflexion atteint 4 dB lorsque la
phase s’annule a 10,7 GHz.

On peut donc supposer que le montage oscille aux alentours de cette
fréquence.

Afin d’étudier la mise en oscillation, nous avons utilisé un analyseur de spectre
TEKTRONIX 494A permettant les mesures de 10 kHz a 21 GHz en ayant une
résolution minimale de 10 kHz & 3 MHz avec une largeur minimale de 10 Hz par
division et un niveau de bruit minimal de — 95 dBm dans la bande 54 GHz
— 12 GHz lorsque la résolution est de 1 kHz.

Le spectre relevé a l'analyseur figure II.15 pour le mélangeur 2 FET montre
que le montage oscille & une fréquence plus élevée que prévu lors de la simulation
(10 GHz) :

F,.. = 10,562 GHz
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- soit un écart de 5,6 % par rapport a la fréquence théorique obtenue en
simulation. La puissance de sortie varie de 1,4 4 2 dBm lorsque la tension
d’alimentation varie de 7 a 10 volts.

La mesure de bruit de phase mesurée également a I’analyseur de spectre nous
donne :

— 57 dBc/Hz a 100 kHz de la‘portel‘lse.

Les performances varient peu d’un circuit & P'autre. Cette constatation montre
que les caractéristiques des circuits obtenus sont trés proches les unes des autres.
Seules les pertes créées aux niveaux des liaisons circuit-boitier-fiche coaxiale
changent un peu les résultats.

Lé variation de fréquence due aux variations de la tension d’alimentation
(pushing) a donné : 6F = 45 MHz/V, ce qui est conforme 2 ce que nous avons prévu
en simulation (voir figure 1.26).

Il est nécessaire de vérifier que la fréquence de I'oscillateur ne change pas trop
en fonction de la charge car pour les applications que nous envisageons, la charge
est une antenne d’émission-réception dont I'impédance peut varier dans des
proportions non-négligeables. Dans ce but, nous avons mesuré le facteur de "pulling"
de l'oscillateur. A cet effet, un facteur important est le coefficient de surtension
externe. Il représente le coefficient de qualité de loscillateur. Ce facteur de
surtension intervient dans la formule du facteur de pulling donné par la relation
suivante [réf 11]:

F, S—l
sz( )

OF, = [43]

avec F,: fréquence propre de I'oscillateur.

S: Taux d’onde stationnaire.

Le montage réalisé est représenté figure I1.16. L’oscillateur est chargé par un
atténuateur variable et par un piston de court-circuit.
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Nous avons relevé a I'analyseur de spectre les variations de fréquence OF,

maximales en faisant varier la position du court—circuit, pour différentes

atténuations, donc pour des valeurs de T.O.S. données. La fréquence d’oscillation
est centrée sur F, = 10.562 GHz.

Atténuation (dB) Coefficient de JF, Qext
réflexion (MHz)
- 10 0.1 2.1 1024
-7 0.2 3.6 1234
-5 0.316 5.1 1430
-3 0.5 8.12 1730
-2 0.631 12.42 1780
-1 0.794 24.8 1820

Les courbes de Q. en fonction du T.O.S. théorique et expérimental sont

tracées figure I1.17. D’aprés ces courbes, nous constatons que le résultat obtenu pour
le facteur de qualité externe et donc le facteur de pulling est meilleur que celui
prévu par la simulation.

L’ensemble.de ces mesures montre que le coefficient de qualité reste élevé
quelle que soit la charge : Qg > 1000.

Nous pouvons donc en conclure que l'oscillateur est de bonne qualité et qu’il
peut étre utilisé dans de nombreuses applications. Il peut étre soumis a des
coefficients de réflexion importants sans que sa fréquence d’oscillation en soit
fortement affectée.

111.2.3.2) Version diode

Pour la version avec mélangeur a diode, le spectre d’émission obtenu 2
I’analyseur de spectre est présenté figure I1.18. Bien que la puissance émise soit un
peu moins élevée qu’avec la version "mélangeur & FET", nous avons entrepris des
essais sur banc de simulation routier afin de les comparer a ceux obtenus avec la
version FET. Ces essais sont décrits au paragraphe IV de ce chapitre.
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II1.2.4) Comparaison des résultats - expérience et simulation.

Le méme logiciel "LOCAL" introduit au paragraphe II.1 et qui a servi a
vérifier les dessins des masques, effectue une extraction du schéma électrique réel a
partir du layout et nous donne un fichier de méme structure que celui réalisé pour la
simulation. La comparaison de ces deux fichiers a mis en évidence quelques
différences.

Les nouveaux parameétres obtenus pour les composants dessinés indiquent que
les valeurs des capacités et des résistances sont trés voisines de celles souhaitées,
que les largeurs des transistors et les largeurs des diodes ont bien les valeurs
attendues mais que l'inductance de résonance est légérement plus faible que la
valeur escomptée :

Lthéorique = 0’73 nH Lextraction = 0,7 nH

soit un écart de 4%.

D’autre part, 'extraction du schéma nous a donné des longueurs de ligne
supplémentaires entre les différentes parties du circuit. Certaines de ces longueurs
peuvent étre négligées car elles font moins de 20 #m de long.

D’autres lignes et en particuliers la ligne de liaison vers le plot de sortie de
I'antenne a une longueur non négligeable de 120 #m. De plus, certains plots comme
le plot de masse se comportent comme une capacité dont la valeur est supérieure a
celle prévue dans la simulation car elle n’a pas les dimensions prévues initialement.

Nous avons donc modifié notre premier schéma en ajoutant cette ligne
supplémentaire et en changeant la valeur de l'inductance obtenue lors de la
vérification par le programme "LOCAL". Aprés simulation, nous obtenons une
fréquence d’oscillation décalée vers une valeur plus élevée, aux alentours de
10,4 GHz au lieu de 10 GHz.

Pour compléter cette comparaison théorie—expérience, il faut remarquer que
dans la simulation, les inductances ramenées par les fils d’or permettant de faire la
liaison entre les plots du circuit (alimentation, sortie antenne, sortie BF, masse) et
les lignes gravées sur le substrat diélectrique n’ont pas été prises en compte.
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Finalement, aprés avoir complété notre schéma pour la simulation, nous
constatons que la fréquence d’oscillation vaut F, = 10,6 GHz et que la puissance
délivrée n’est que de quelques dBm (3 & 5 dBm suivant la longueur des fils de
connexion).

La différence de puissance observée entre les résultats des mesures et de
simulation peut s’expliquer par I'existence de nombreux coefficients de réflexion
indésirables. Par exemple la modélisation du circuit ayant été effectué a 10 GHz
mais le circuit oscillant en fait & 10.56 GHz, les largeurs des lignes de transmission
réalisées sur le substrat P.T.F.E. ainsi que les Tés de polarisation ne sont plus
adaptés.

Bien qu’au vu de ces résultats, il n’y ait pas accord parfait entre I’étude
théorique et I'expérimentation, nous avons jugé bon avant de procéder i des
modifications de tester le circuit MMIC en situation.

IV) VALIDATION DU CIRCUIT UTILISE EN CINEMOMETRE DOPPLER

Il est important de vérifier dés maintenant que les concepts que nous avons
développés lors de cette étude sont valable pour Dapplication “capteur
cinémométrique Doppler".

A cet effet, un prototype incluant le circuit M.\MLL.C. et une antenne 6 x 8
éléments carrés [réf 12], a été testé sur un banc de tests de laboratoire (figure I1.19).

La liaison entre I'antenne et le boitier hyperfréquence décrit au paragraphe
IIL.2.1 et contenant le circuit M.M.L.C., est réalisée au moyen d’une fiche coaxiale
(Radiall R125630) dont ’dme centrale est soudée au point d’excitation 50 Q du
réseau.

L’axe de I'antenne est incliné par rapport a ’horizontale d’un angle de 30° et le
centre de I'antenne est 4 30 cm du plan de roulement. Le synoptique du montage de
ce prototype est représenté figure I1.20.

Le signal Doppler est recueilli sur la sortie basse fréquence du capteur. Afin
d’amener ce signal Doppler 4 un niveau de tension suffisant pour &tre analysé et
traité, un amplificateur de gain 100 dans une bande passante allant de quelques Hz




Figure 11.21 : Exemple de spectre obtenu en sortie du mélangeur
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a 16 kHz (1000 km/h) a été adjoint a la sortie BF de notre capteur. Le signal
amplifié est ensuite traité par un analyseur de spectre BF Hewlett Packard.

Les essais que nous avons réalisés pour une vitesse de défilement du tapis de
3 m/s sont présentés figure I11.21. Le second circuit M.M.I.C. comportant une diode
Schottky comme mélangeur a également été testé dans les mémes conditions.

Une comparaison du rapport Signal/Bruit a également été réalisée. La mesure
de bruit est effectuée en statique et correspond a I'amplitude du signal obtenu
lorsque le capteur est immobile et vise un absorbant hyperfréquence. La mesure
dynamique est faite sur le banc de simulation routier a une vitesse de 3 m/s :

Type de mélangeur. Schottky F.E.T.
Bruit (mV) 30 40
‘Signal (mV) 2500 3000
Signal/Bruit (dB) 38 375

Le rapport signal/bruit obtenu avec les deux types de mélangeurs est du méme
ordre de grandeur : S/N = 38 dB.

Le faible niveau de bruit permet d’envisager I'utilisation directe du signal
Doppler par un syst¢éme de traitement de signal.

L’ensemble de ces résultats pratiques montre que le capteur intégré que nous
avons congu est parfaitement exploitable pour I’application principale envisagée.
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Conclusion

Ce premier prototype complet de capteur intégré monolithique a donné des
résultats expérimentaux encourageants méme si, d’'un point de vue hyperfréquence,
il 0’y a pas accord parfait entre la simulation et 'expérimentation.

Nous avons en effet constaté deux désaccords avec les résultats de la
simulation; le premier point concerne la fréquence qui est de 10,56 GHz alors qu'il
était prévu une oscillation & 10 GHz, et le second point est la puissance de sortie qui
n’est que de 2 dBm au lieu de 11 dBm.

Cependant, la vérification du layout au moyen du logiciel "Local" permet
d’extraire les vraies valeurs des éléments utilisés lors de la conception du circuit ; si
Pon réinjecte ces nouvelles valeurs dans le programme de simulation , on constate
que les écarts avec les résultats expérimentaux s’amenuisent.

Par ailleurs, nous avons constaté que 1’oscillateur présente un excellent facteur
de pulling (Qext > 1000) : en ce sens, notre objectif est atteint.

Le test de ces deux premiers prototypes en configuration radar Doppler, sur
banc de simulation routier a montré que le signal Doppler était parfaitement
exploitable.

Nous avons également constaté durant cette étude que du point de vue
hyperfréquence, la version avec mélangeur & FET donne de meilleurs résultats que
la version avec mélangeur & diode Schottky. Par contre, en fonctionnement
cinémometre Doppler, les deux versions donnent sensiblement les mémes
performances.

L’ensemble de ces éléments nous fournit de nombreux renseignements quant a
la mani¢re dont nous allons concevoir le second prototype intégré monolithique afin
d’améliorer essentiellement la puissance d’émission.

De ces résultats nous concluons que :

a) les pertes du circuit ont été supérieures a celles prévues par la simulation, ce
qui a eu pour effet de diminuer la résistance négative.
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b) les éléments apportés par les liaisons circuit-boitier ont été minimisés ou
négligés.

¢) la moitié de la puissance d’alimentation étant consommée par le buffer, il
est intéressant de chercher 3 remplacer ’ensemble oscillateur-buffer par un seul
oscillateur dont la structure permet de s’affranchir des variations de la charge.

Enfin, un des principaux inconvénients du buffer est d’occuper une place non-
négligeable sur le circuit. '
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Introduction

La confrontation des résultats expérimentaux obtenus sur le premier prototype
avec les données issues de la simulation, nous permet d’envisager certaines
modifications & apporter lors de la conception de la téte hyperfréquence, afin de
respecter au mieux le cahier des charges.

En particulier, en ce qui concerne la puissance de sortie (10 dBm) de
Poscillateur, nous prendrons en compte les pertes occasionnées par les éléments
parasites et les éléments de liaison ; il nous apparait également nécessaire de
prévoir une possibilité d’accord de la fréquence autour de 10 GHz.

Les différentes étapes de conception de ce nouveau prototype sont identiques
a celles décrites aux chapitres I et II :

1) conception et simulation du capteur intégré monolithique.

2) réalisation des masques & partir de la simulation.

3) extraction du schéma a partir du "lay-out".

4) comparaison des fichiers résultant de la simulation et de ’extraction.
5) modification du "lay-out".

Dans une premiére partie, nous étudions un oscillateur classique a contre
réaction série. Il est nécessaire pour nos applications, de prévoir une possibilité
d’accord de la fréquence afin de pouvoir se caler sur la fréquence de résonance de
Pantenne.

Il nous a semblé judicieux dans une seconde partie d’étudier un second type
d’oscillateur. Dans le cadre de nos applications, un oscillateur a résonateur
diélectrique nous est apparu intéressant, afin de stabiliser en température la
fréquence d’émission et de rendre la précision du capteur indépendante des
conditions climatiques.

Dans la troisiéme partie, nous présentons les résultats de mesures effectuées
sur les nouveaux circuits et nous comparons leurs performances a celles obtenues
lors de la premiére réalisation.
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Figure IIL1: Oscillateur série
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I) OSCILLATEUR SERIE

Le schéma électrique simplifié d’un tel oscillateur est représenté a la figure

III.1 ; ce dispositif correspond & un oscillateur a contre-réaction série ; I’élément
réactif X est placé entre la source et la masse.

I.1) Etude analyti u fonctionnement de oscillateur 3 partir du schém
équivalent petit signal

Impédance d’entrée

L’impédance d’entrée entre grille et masse peut étre calculée simplement 2

partir du schéma équivalent simplifié petit signal du transistor (figure II1.2). Nous
négligeons dans ce calcul les capacités Cgq et Cyg [réf 1] et nous chargeons le

transistor par une impédance R.

Pour simplifier, nous noterons :

1
Zd=gd+Rd+Ru
z =R +jX

S S S

Avec les notations de la figure II1.2, on peut écrire :

V= (i, + i)z [IL1]

fmy \% i [II1.2]
- =241 .

g & d

B =jeC VYV, [IIL.3]

En éliminant Vgs et i, nous obtenons :




|
Cls C=— §R

Figure IIL 3 : Schéma électrique
équivalent & l'entrée.
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1 Z3-Z4 Bm Zg
Z,=R, +7

g JngS+zS+zd+?d"ijgs(zs+zd) [TI1.4]

Nous avons opté pour l'utilisation d’'une impédance de source purement

1 . . .
capacitive z, = - ; en effet, la configuration série capacitive permet I'obtention
p sT jCow gu p p

de zones d’instabilité importantes en montage source commune [réf 2, 3, 4]. De plus,
des éléments associés de type capacitif sont plus faciles a réaliser, & modéliser et de
meilleure qualité que des éléments inductifs.

Il est alors possible d’obtenir une impédance d’entrée Z. a partie réelle

négative :

1 + zg (1 +jR; C ) Em
87 jwCy 1+j(Rg+29) Cio @2CyCsgq _ 1
jo Cs

[IIL.5]

+Zd

On peut représenter cette impédance Ze par le schéma électrique de la figure

I0L3.
) R Em 1IL6]
ou = - .
w? gy Gy [1 + 84 (R, + Ry)] [
84 C
et c=—"=%5 [II1.7]

Em
L’oscillation est possible si :

L B(Ze) <0
L In(Ze) =0

Il faut donc que :
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Figure ITIL.4 : Schéma électrique de 'oscillateur série
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zq[1 + Ry C2w? (R + zy)]
1+C2w?[1+ g4 (Rq+ RY]

R(Zy) = R, + R, + Ry +

Em
<0
Cgs Csw2[l+ g4 (Rq+ Ru)]

[IIL8]

ol RL représente la résistance de perte de I'inductance L.

11 faut, pour que la partie imaginaire s’annule, compenser la partie capacitive
de Ze en placant une impédance selfique au niveau de la grille telle que :

1, z4 (Cs 0 zg) . w? Cos G [1 + g4 (R, + Ry)?]
w 1+ C2w?(Rg+ Ry)? gm Ed

Lo = [TI1.9]

Cos

La fréquence des oscillations est donnée par :

1

Fy = ———F== 1110
07 2z4fLC, [HL10]

ol Ce = capacité équivalente vue a I’entrée du transistor.

1.2) Schéma électrique

Le circuit oscillateur que nous nous proposons d’étudier est représenté figure
II1.4. Il comprend trois transistors T;, T, et T ; le montage source commune réalise

un bon compromis entre la puissance de sortie et 'accordabilité en fréquence [réf 5].

Nous nous sommes efforcés, comme lors de la premiére réalisation, de ‘
concevoir un circuit le plus simple possible. Nous avons néanmoins intégré
Iensemble du dispositif : éléments de contre-réaction et de résonance, et
alimentations.
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Figure I1IL.5 : Schéma équivalent simplifié
de loscillateur
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Figure IIL 6 : Evolution de la conductance de sortie
en fonction de la fréquence
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Dans cette version a contre-réaction série, la source est reliée a la masse par
une capacité de réaction série Cs = 0,3 pF pour former le quadripdle actif.

Les différents éléments ont été déterminés en utilisant le logiciel de C.A.O.
micro-onde dans le domaine temporel du L.E.P./P.M.L. successivement en linéaire
pour P'optimisation du circuit, de fagon a ce que les conditions de démarrage de
Ioscillation soient respectées, et en non-linéaire pour la détermination de la
puissance et de la fréquence exactes [réf 6].

Optimisation

Le transistor qui génére 'oscillation est le MESFET T,. Il a une largeur de
grille de 450 #m selon une structure interdigitée de 6 doigts de 75 um afin de fournir
une puissance de 10 mW sur une charge 50 Ohms. L'élément réactif est constitué

par une impédance selfique en court-circuit placée sur la grille du transistor

d’oscillation. Le résonateur série est formé par cette inductance dont la valeur est L
= 1 nH, et la capacité grille-source du transistor MESFET T, .

La charge de 50 Ohms est connectée directement dans le circuit de drain. Ceci
permet d’augmenter le gain de boucle de contre-réaction tout en simplifiant le
circuit.

Choix de la capacité C S

En prenant comme schéma équivalent de loscillateur le schéma simplifié
représenté figure II1.5, mis sous une autre forme figure IIL.5’ , 'impédance d’entrée
s’exprime :

——+=) [[L.11]

On remarque d’aprés ’équation II.11 que plus CS est faible, et plus la partie

réelle de 'impédance d’entrée est négative. En contrepartie, plus la charge R et la
capacité C, sont faibles, et plus le courant est important dans ces éléments.
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L’amplitude de la tension aux bornes de CS augmente et la tension de sortie diminue
dans les mémes proportions. I1 faut donc choisir les valeurs de g 4 ©t Cgs

suffisamment élevés, ce qui implique d’avoir un transistor de largeur importante (>
300 #m).

Les électrodes du transistor MESFET T, du circuit oscillant sont toutes
"chaudes". Les polarisations de la source et du drain sont assurées a 'aide de deux
charges actives [réf 7].

La premiére est constituée du transistor T, placé sur le drain du transistor
d’oscillation T,. La largeur de ce transistor T, est de 300 xm. Il a une structure
interdigitée de 6 doigts de 50 um. La configuration T, R, Cgs(Tl) présente une

faible conductance de charge en hyperfréquence (= gg4,) et une forte conductance
dynamique a basse fréquence (= g,).

Le choix de la résistance R, résulte d'un compromis entre le courant de grille

1 o 4
du FETT, et la fréquence de coupure Fc =ox R, Cas(Ty) qui doit au moins étre

une décade plus faible que la fréquence d’oscillation de fagon & ne pas perturber le

fonctionnement hyperfréquence ; dans notre cas, le courant de grille étant trés
faible, il faut choisir R, suffisamment grande : nous avons pris R , = 10 kQ. Si on

. _ 1 -y
choisit par exemple: F. = 500 MHz = 27 R, Cgs(T))’ alors une capacité C de

0,032 pF est nécessaire ; comme la valeur de Cyg(T;) est typiquement de I'ordre de
0.2 pF, il n’est pas nécessaire de rajouter une capacité supplémentaire en parallele
sur Cgg(T}). La stabilité de la polarisation est ainsi assurée (V1 =V, etV, =V, ,cf

figure 111.4) .

La seconde charge active est classique. La grille est connectée a la source. Elle
est constituée du transistor MESFET T, dont la largeur est de 300 #m. Elle impose

le courant continu a 'ensemble des trois FET série (MESFET 1, 2 et 3).

| &4
La conductance dynamique en BF est faible (= ‘3—5), a la maniére d’une self de

choc (figure II1.6), alors qu’en hyperfréquence, la valeur de la conductance de sortie
est celle d’'une charge active classique (= g ds)'
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Le découplage hyperfréquence des grilles est assuré par des capacités de 3 pF
et celui de I'alimentation par une capacité de S pF.

La polarisation des grilles est réalisée au moyen de trois résistances série :

R1=7k§2
R2= 12 k2
R, =6kQ

Un de nos objectifs est de réaliser un oscillateur contr6lé en tension de fagon a
pouvoir accorder la fréquence d’oscillation sur la fréquence de résonance de
I’antenne (charge de 'oscillateur) [réf 8, 9, 10]. Cet objectif est atteint en plagant sur
la source du transistor MESFET 2 un transistor MESFET 5 dont la source et le
drain sont reliés. Ce transistor a une largeur de grille de 150 um. La grille est
directement reliée a la masse. On réalise ainsi un varactor ; en effet, en changeant la
tension de polarisation appelée "Varac", c’est 4 dire en appliquant une tension

positive en méme temps sur la source et le drain du transistor, on fait varier les
capacités Cgs (figure II1.7) et Cg d de ce transistor, ce qui se traduit par une variation

des impédances d’entrée et de sortie de 'oscillateur (figure I11.8).

Ces capacités viennent s’ajouter a la capacité de contre-réaction série de
0,3 pF et on peut ainsi modifier la fréquence de résonance de l'oscillateur.

Un tel systéme de commande de fréquence présente ’avantage d’étre simple a
mettre en oeuvre et la plage d’accordabilité en fréquence est suffisamment large
pour les applications envisagées.

Simulation linéaire

Afin de respecter les conditions de démarrage de l'oscillation décrites au
premier chapitre, nous avons tracé aprés avoir effectué plusieurs simulations, les
variations de la partie réelle et de la partie imaginaire de 'impédance vue a la sortie
de l'oscillateur.
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La combinaison des éléments ci-aprés

L=1nH
C,=03pF

T, :w=300xm
T,:w=450um
T;:w=300um

respecte le mieux ces conditions, c’est & dire que lorsque la partie imaginaire
s’annule, la réserve de résistance négative en sortie est suffisante pour démarrer
'oscillation (figure II1.9).

En effet, la résistance négative obtenue est de — 500 Q 2 10 GHz. Cette
résistance peut paraitre excessive puisque la charge n’est que 50 Q ; cependant, si
I'on tient compte de tous les éléments parasites tels que la résistance de perte de
I'inductance d’oscillation, les pertes résistives des lignes de transmission, cette
réserve de résistance négative diminue jusqu’a — 100 Q 4 10 GHz.

Polarisation

La polarisation des transistors est la suivante :

MESFET1: V44 =267V Vgsl =~013V

MESFET2: V4, = 2.89 V Vgsz =~-014V

MESFET3: Vi, =244V Vgs3 =0V
Simulation non-linéaire

Comme lors de la premiére réalisation, cette simulation a été effectuée au
L.E.P. en utilisant le logiciel Philpac. Les transistors sont identiques a ceux utilisés
dans le chapitre I, ce sont des MESFET GaAs de longueur 0.5 #m modélisés sur
Philpac.
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Pour cette simulation non-linéaire, nous avons également pris en compte tous
les éléments parasites pouvant intervenir soit sur la puissance, soit sur la fréquence
d’oscillation. Ainsi nous avons tenu compte :

1°) du schéma équivalent des selfs (Cf chapitre I)

2°) des plots d’alimentation dont la capacité équivalente est typiquement de 70
fF pour les plots de dimensions 80 #m x 80 um réalisés

3°) des capacités parasites des plots de transistors dont les valeurs sont :

« 10 fF pour les plots de grille, de drain et de source d’un transistor de largeur
inférieure & 100 4m |

+ 20 fF pour les transistors plus larges ( > 100 x#m)

4°) de la liaison par un fil d’or entre le plot de sortie du circuit et la ligne 50
ohms reliée 4 la charge, en introduisant dans la simulation une inductance de valeur
telleque: L =1nH / mm

Habituellement, on prend pour valeur d’inductance L = 0,5 nH

5°) de la capacité parasite liée a la surface occupée par une capacité réalisée
lorsque sa valeur est supérieure a 1 pF.

Nous avons observé précisément le régime transitoire sur un temps allant de 0
a 2 ns; le régime permanent est atteint au bout de 1,5 ns (figure II1.10).

Les évolutions des tensions de drain et de source du transistor d’oscillation
MESFET 2 ainsi que la tension aux bornes de la charge 50 ohms lorsque le régime
permanent est atteint, sont présentés figure II1.11 et II1.12.

De cette étude nous pouvons déduire la fréquence d’oscillation qui est
exactement de 10 GHz et la puissance de sortie estimée 4 17 mW.

Il y a une distorsion de la tension de sortie lorsque celle-ci atteint — 1,1 v.
Cette distorsion peut étre réduite en polarisant la grille du transistor 3 une tension
plus faible : Vgs = — 1,1 v (au lieu de — 0,14 v), mais 'amplitude des oscillations
diminue et n’atteint plus que 2 v créte a créte (au lieu de 2.6 vc i c).
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Nous avons ensuite fait varier la charge pour que le TOS varie de 1 4 2 et nous
avons noté la puissance obtenue pour trois valeurs de charge (la fréquence reste
stable et égale a 10 GHz) :

Charge (Ohms) 25 50 75

Puissance (mW) 12,1 16,9 25,6

Ce tableau montre que plus la charge résistive est élevée et plus la puissance
fournie 2 la charge augmente ; ceci provient du gain de boucle qui augmente avec la -
résistance de charge.

Remarque : nous verrons en I1.4.2 (page II1.16) que cette puissance diminue un peu
lorsqu’on relie l'oscillateur au mélangeur mais dans tous les cas, elle reste
supérieure 2 10 mW.

II) OSCILLATEUR A RESONATEUR DIELECTRIQUE (D.R.O.)

I1.1) Aspects théoriques du D.R.O.

L’intérét d’utiliser un résonateur diélectrique (R.D.) provient de ses propriétés
électriques ; il présente en effet un coefficient de qualité & vide trés important (1500
a 4000) et donc une trés grande sélectivité ainsi qu'une dérive en température bien
contrélée [réf 11, 12, 13].

On mesure I'importance de ces propriétés lorsque I'on sait qu’elles ont une
influence directe sur la pureté spectrale et la stabilité en température de
Poscillateur.

11.2) Propriétés physiques et caractéristiques du résonateur diélectrique.

Le résonateur est une céramique comparable par ses caractéristiques 4 une
cavité résonante métallique, de constante diélectrique trés élevée (15 a 150) et dont
les dimensions géométriques fixent la fréquence de résonance.
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Couplé & une ou deux lignes microrubans, il est excité suivant le mode
fondamental TE016 qui est un mode dipolaire magnétique. Ce mode se couple
magnétiquement trés facilement a une ligne micro-ruban.

I1.3) Fréquence de résonance du résonateur

Elle est déterminée par les dimensions géométriques du R.D. et par son
environnement (figure III.13). A Pinverse, les dimensions du R.D. peuvent étre
calculées a partir de la fréquence d’oscillation désirée (cf annexe I).

I1.4) Conception de Poscillateur a résonateur

Il existe différentes structures d’oscillateurs [réf 14, 15], pour notre part, nous
ne mettrons en oeuvre que la structure en réflexion (figure I11.14).

Nous présentons les résultats de simulations des nouvelles réalisations ainsi
que quelques rappels sur la méthodologie utilisée pour la conception et la
réalisation des circuits intégrés, celle-ci ayant déja fait 'objet d’'une étude dans les
chapitres précédents.

I1.4.1) Simulation

La partie simulation, en linéaire d’abord, pour fixer les conditions de
démarrage, puis en non-linéaire pour déterminer précisément la fréquence et la
puissance des oscillations [réf 16], doit étre effectuée avec plus de précautions que
lors des précédentes réalisations. En effet, la mise au point des conditions de
résonance sont délicates a mettre en oeuvre compte tenu des incertitudes de
couplage et des pertes résistives qui existent entre le résonateur et la ligne de 50 Q.
Dans cette configuration d’oscillateur a résonateur diélectrique, nous avons tenu
compte dans les différentes simulations, des éléments parasites tels que les fils de
connexions et les capacités parasites (plots d’alimentation et de masse, capacités > 1

pF)
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a) Simulation linéaire

Les propriétés électriques du résonateur étant bien déterminées (annexe III),
nous nous sommes attachés, aprés avoir mis au point la polarisation des transistors,
a étudier d’une part, le quadrip6le actif pour fixer une réserve de résistance négative
suffisante 3 10 GHz, et d’autre part le résonateur couplé 2 la ligne 50 Q afin de
déterminer sa position et son couplage f.

1°) Etude du quadripoéle actif

Le montage que nous avons réalisé est présenté figure II1.15

N

La structure est celle de l'oscillateur & contre-réaction série présentée au

paragraphe précédent. Pour créer une résistance négative suffisante en entrée et en
sortie du quadripéle actif, il faut placer une capacité en série appelée C, sur la

source du transistor d’oscillation.

Sur la grille de ce transistor T,, on place une ligne permettent de se relier a

Pextérieur du circuit GaAs et on regarde I'impédance (partie réelle et imaginaire) a
Pentrée de cette ligne.

La longueur de la ligne est la plus courte possible et la largeur w = 15 um
forme une impédance faible & 10 GHz (< 1 Q) pour ne pas "consommer" de
résistance négative.

Le circuit actif est optimisé : taille des transistors, polarisation, capacité C de

contre-réaction, pour obtenir le maximum de résistance négative lorsque la phase

s’annule & 10 GHz. L’étude de la réserve de résistance négative pour différentes
valeurs de capacités C; est représenté figure II1.16. Nous remarquons que plus la

source C est faible et plus la résistance négative est importante mais plus la

réactance est élevée ; il sera donc plus difficile de compenser cette réactance pour
obtenir une valeur nulle & 10 GHz.

Nous avons choisi C; = 0,3 pF. Dans ce cas, la résistance négative et la

réactance sont :

R=-28Q
=-32Q
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Figure I118:Schéma électrique dans le plan PP’
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Les transistors ont pour largeur :

T,:w=150um
T, :w=200xm
T;:w=150um

Il faut maintenant placer une réactance pure de 32 Q environ a2 10 GHz sur
Ientrée du quadripéle pour espérer obtenir une oscillation & condition que la
résistance négative vue cette fois en sortie du quadripdle actif soit inférieure 2
— 60 < (cf Chapitre I).

2°) Circuit oscillant

Dans la configuration que nous avons choisi, le résonateur est couplé a une
ligne microruban (figure I11.17) [réf 17]. Il comprend :

— le circuit équivalent du R.D. ainsi que le coqf)lage a la ligne représenté par
les inductances mutuelles L, et L, ’

— une ligne 50 Q2 entre le résonateur et le circuit de longueur 1, modélisée sur

un substrat de permittivité €, = 9,6

— une ligne 50 Q de longueur 1, aprés le résonateur modélisée sur le méme
substrat que la ligne |, et reliée a la masse par une résistance Z, = 50 Q

Ce schéma est équivalent d’un point de vue électrique au circuit de la figure
II.18.

Le critéres d’optimisation sont d’obtenir 2 la fréquence de 10 GHz :

— une impédance vue a 'entrée de la ligne 50 Q a partie réelle la plus faible
possible de fagon 4 ne pas diminuer la résistance négative du quadripdle actif

— une partie imaginaire égale a la partie imaginaire vue a ’entrée de ce méme
quadripdle.

L’étude de l'impédance d’entrée de la ligne associé au résonateur pour
différentes positions du résonateur en fonction de la fréquence est représentée
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figure II1.19. Nous avons pour cela changé les longueurs de ligne 50 Q avant et aprés
le circuit équivalent du résonateur.

Finalement, nous obtenons comme position du résonateur I, = 5.6 mm et un

couplage 8 = 1 ce qui permet d’obtenir une susceptance X = 2Q.

Les éléments du circuit équivalent du résonateur diélectrique ont pour

valeurs :
L, =0.01nH
L,=1nH
Rp = 60 kQ
Cp, = 0.8 pF

Lorsqu’on relie les deux parties de 'oscillateur, circuit résonant et quadripdle
actif, 'impédance vue 2 la sortie de ce quadripdle présente une résistance négative
suffisante & 10 GHz pour assurer le démarrage des oscillations (figure II1.20).

b) Polarisation

Comme nous ne disposons que d’une seule tension d’alimentation, la
polarisation des transistors est assurée par un pont de résistances R;, R, et R, :

R, = 6kQ
R, = 12kQ
R, = 7kQ

Les tensions de polarisations obtenues sont :

Vg =~ 04V Vg =224V
Vgo = —0006V Vg, =35V
Vg =0V Vi =226 V
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Le découplage de I'alimentation est obtenu par les capacités C,, C, et C,. Les
résistances R, de valeurs élevées (10 kQ), servent a limiter le courant dans les grilles

des transistors T, et T, :

C,=5pF C,=3pF C,=3pF

c¢) Simulation non-linéaire

Le passage a la simulation non-linéaire ne pose pas de problémes. Les deux
parties — circuit ligne résonateur et quadripéle actif & transistors — sont connectées.
Les parametres de couplage et de longueur de ligne sont ajustés pour obtenir la
bonne fréquence d’oscillation :

B =115
l, =5.7mm

Les largeurs des transistors sont finalement :

T, : w = 200 #um (4 doigts de grille)
T, : w = 300 #m (6 doigts de grille)
T, : w = 200 um (4 doigts de grille)

La figure II1.21 montre les oscillations obtenues sur une dizaine de période. La
puissance obtenue est de 10 mW sur 50 Q et la fréquence est de 10 GHz. Le régime
transitoire est représenté figure II1.22. Le régime permanent est atteint au bout de
1.4 ns. Le temps de démarrage varie en fonction de C;. Il atteint 4 ns pour C, = 0.6

pF.

11.4.2) Simulation de I’ensemble des circuits

Nous avons congu deux types d’oscillateurs, 'un 4 contre-réaction série et ligne
inductive dans la grille, et 'autre a résonateur diélectrique. Les performances
désirées étant atteintes, les deux oscillateurs sont assemblés au mélangeur a
transistor a effet de champ étudié au chapitre I pour ne former qu’un circuit unique
intégrant toutes les fonctions de notre capteur (figure I11.23).
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Les simulations en non-linéaire montrent aprés un ajustement de la largeur
des transistors, que le systéme fonctionne parfaitement et donne les performances
voulues lorsque le TOS varie de 1 4 2.

P> 10mW (12 mW pour l'oscillateur série et 10 mW pour le D.R.O.)

F,. = 10 GHz

Les valeurs exactes des éléments pour les deux circuits congus sont donnés en
annexe IV dans les listings des fichiers Philpac.

III) REALISATION

Les dessins des masques des deux circuits (oscillateur série et D.R.O.) sont
donnés figures III. 24 et II1.25. Une vérification des deux "lay-out" est réalisée a
laide du logiciel "LOCAL" de P.M.L. afin de contrdler s’il n’y a pas d’erreurs de
régle de dessin. Le méme logiciel nous a donné un fichier obtenu a partir de ce "lay-
out" et nous I'avons comparé au fichier de simulation Philpac. Enfin, nous avons
modifié le "layout" pour que les deux fichiers soient identiques.

Afin de limiter les couplages entres les différents éléments, nous les avons
éloignés au maximum ; la ligne d’inductance du circuit 1 est isolée au mieux des
autres lignes pour ne pas créer des couplages parasites et diminuer 'effet inductif.
Cette inductance est constituée d’une ligne spirale de trois tours et demi.

Les photographies des circuits sont présentées figures II1.26 et II1.27. La
réalisation de ces circuits a été confiée a la fonderie GaAs P.M.L. (Philips
Microwave Limeil) sur le site du L.E.P. Les dimensions de ces circuits sont
respectivement de 0.66 x 0.77 mm pour le circuit 1 et de 0.61 x 0.77 mm pour le
circuit 2.

La liste des éléments tests de la fonderie est donnée en annexe V. Sur cette
seconde réalisation, le rendement de fabrication est supérieur & 90 % sur la
plaquette GaAs réalisée.

Les deux résonateurs utilisés sont le Murata Resomics DRD 055 U C 024 et le
Trans-Tech C8515-0215-Z-097-B dont les caractéristiques électriques et mécaniques
sont données en annexe I11.




Figure I11.28 : Photographie de la cellule hyperfréquence
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IV) RESULTATS EXPERIMENTAUX

Afin de caractériser les circuits réalisés, il est indispensable de les enfermer
dans une enceinte métallique pour saffranchir des perturbations
électromagnétiques extérieures (figure III.28). Ce boitier posséde un accés
hyperfréquence pour la sortie 50 Q et quatre acces basse fréquence. Deux accés
continus servent a la polarisation, le troisiéme permet d’appliquer la tension de
contrdle d’oscillation. afin de délimiter la plage de variation de la fréquence
d’oscillation. Le quatriéme accés sert a la sortie du signal Doppler. Ce boitier
servant pour les deux circuits réalisés, il a été congu de maniére telle qu’il n’ait pas,
ou peu d’influence sur les résultats obtenus. Ainsi, la hauteur H entre le capot et le
plan du circuit a été prise suffisamment grande (= 8 mm) pour ne pas perturber les
lignes de champ du résonateur diélectrique [réf 18).

Nous avons testé successivement la version oscillateur série et D.R.O.

IV.1) Oscillateur série

Une caractérisation précise en hyperfréquence sur un analyseur de réseau
vectoriel Hewlett Packard 8510, a donné un coefficient de réflexion de 13,5 dB 4 la
fréquence de 10.8 GHz (figure II1.29) lorsque la phase s’annule. Ce résultat laisse
présager une bonne oscillation a cette fréquence.

Deés la mise sous tension du circuit sous 8 Volts en continu, il est apparu une
raie d’oscillation (figure I11.30) sur I’analyseur de spectre TEKTRONIX 494AP 2 la
fréquence :

F, = 10.75 GHz

Le circuit consomme sous cette tension, un courant de 60 mA.

La premicre constatation que I’on puisse faire, est que I'oscillateur ne présente
pas d’oscillations parasites. Une mesure plus précise du spectre avec un analyseur de
spectre HEWLETT PACKARD est donnée figure II1.31, la mesure est effectuée a
500 kHz de la porteuse.
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On reléve un bruit de phase d’environ — 105 dBc/Hz a 500 kHz de la
porteuse, ce qui représente une bonne pureté spectrale pour ce type d’oscillateur
[réf 19, 20].

Si la fréquence d’oscillation mesurée est centrée sur 10.684 GHz, il est possible
grice 2 la tension de contréle, de faire varier cette fréquence.

On constate un bon fonctionnement du VCO puisque nous avons obtenu une
plage de variation de fréquence de 200 MHz de part et d’autre de la fréquence
centrale et la puissance est restée pratiquement constante.

Les performances obtenues avec ce circuit indiquent une bonne concordance
avec les résultats de la simulation puisque la puissance atteint 9 dBm sous 8.2 V
continu. Un autre circuit a été testé dans les mémes conditions et a indiqué 12 dBm
sous 9 V d’alimentation a la fréquence de 10.5 GHz.

Il est nécessaire pour compléter la caractérisation du circuit de vérifier que la
variation de la charge ne modifie pas ou peu la fréquence de I'oscillateur [réf 21]. Le
montage est identique a celui du chapitre II. La figure II1.32 représente le pulling de
Poscillateur. Nous constatons que le coefficient de qualité externe est élevé : Q. >

1000.

La variation de fréquence' en fonction de la température est donnée figure
IT1.33 pour une température comprise entre 18° et 26°.

La mesure du pushing ou variation de la fréquence de loscillateur lorsque
celui-ci voit sa tension d’alimentation varier est présenté figure II1.34. La variation
de fréquence est de ’ordre de 38 MHz/V lorsque la tension d’alimentation varie de
7.5V 4 8.5 V; cette variation est linéaire. |

La puissance de sortie est peu sensible aux variations de température. Sa
variation est de I'ordre de 0.4 dBm autour de P, = 8,8 dBm.

La puissance est quasiment constante entre 7,5 et 8,5 V (0.7 dBm/V) et chute
au dessous de 7 V (figure II1.36). Le décrochement de l'oscillateur a lieu & 3,5 V
(figure II1.35).
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IV.2) Oscillateur 2 résonateur diélectrique

Le spectre obtenu sur 'analyseur est donné figure III.37. La fréquence est
centrée sur F;, = 10.623 GHz. La puissance obtenue est P, = 9.6 dBm. Il n’y a pas

d’oscillations parasites ni d’harmoniques.

Le bruit de phase est relevé a 100 kHz de la porteuse. Comme on pouvait s’y
attendre, on obtient un trés bon bruit de phase puisqu’il est inférieur a — 106
dBc/Hz.

Les courbes de variation de fréquence et de puissance de l'oscillateur en
fonction de la tension d’alimentation sont présentées figures II1.38 et I11.39. De ces 2
courbes, on en déduit la courbe de puissance en fonction de la fréquence (figure
I11.40).

Les courbes de variation de fréquence et du coefficient de qualité externe
correspondant sont données figure IIL.41. La fluctuation de fréquence est peu
sensible pour ce type d’oscillateur. Ceci est di au résonateur.

IV.3) Comparaison des résultats

Nous résumons dans le tableau suivant les principales performances obtenues
pour les trois types de circuits testés :

| Simulation Mesures
F, Puissance | Qext F, Puissance | Qext bruit de
(GHz) | (dBm) (GHz) | (dBm) phase
(dBc/Hz)

Colpitts 10 12.6 300 10.56 1.6 1500 - 57
(2 100 kHz)

Osc série 10. 10.8 \ 10.7 8.8 1500 - 105
(2 500 kHz)

D.R.O 10 10 \ 10.6 9.6 5000 - 106
(2 100 kHz)
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CONCLUSION

Ces prototypes, oscillateur série et D.R.O, présentent de meilleures
performances hyperfréquences que le circuit de la premiére réalisation (chapitres I
et II). En effet, les puissances fournies sont pratiquement celles désirées : 8,8 dBm
pour loscillateur série et 9.6 dBm pour le D.R.O. et la fréquences sont
respectivement de 10.68 GHz et 10.6 GHz au lieu de 10 GHz prévu.

Le facteur de pulling est aussi faible sans étage tampon (Qgy > 1000) et les

bruits de phase sont respectivement de — 105 dBc/Hz a 500 kHz de la porteuse et
— 106 dBc/Hz a 100 kHz de la porteuse pour le circuit série et le D.R.O.

Les dimensions du circuit sont trés faibles puisqu’elles sont inférieures & 1 mm?
et la consommation de puissance n’excéde pas 480 mW en continu.

Les résultats obtenus avec ces oscillateurs montrent une trés bonne
concordance entre les résultats de simulation et les mesures. Le but final est atteint
avec cette derni¢re réalisation. Nous avons en effet deux types de capteur, 'un
possédant un oscillateur trés stable fournissant une puissance de 10 mW sur 50 2 a
la fréquence de 10 GHz, ayant un bruit de phase meilleur que — 106 dBc/Hz a
100 kHz et un coefficient de surtension externe trés élevé (Qgy > 4000), et 'autre
ayant un V.C.O permettant une variation de 200 MHz de part et d’autre de la
fréquence centrale.

Dans ce chapitre, nous avons également montré qu’une parfaite concordance
entre le "lay-out" et le fichier de simulation est nécessaire afin de tenir compte des
principaux éléments ayant une influence sur le comportement du circuit et ainsi de
prévoir le mieux possible le fonctionnement réel du circuit intégré.
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INTRODUCTION

~ 2

Nous disposons a présent de plusieurs circuits intégrés monolithiques sur.
GaAs : un circuit issu de la premiére réalisation (chapitres I et II) et deux circuits
obtenus lors de la seconde réalisation (chapitre III).

L’application envisagée dans le cadre de ce travail consiste & utiliser ces
circuits intégrés micro-ondes comme composants de capteurs cinémométriques pour
automobiles.

Dans ce but; nous les avons incorporés dans un radar Doppler, et nous avons
réalisé des essais d’une part sur bancs de simulation et d’autre part sur site routier.

Dans la premié€re partie de ce chapitre, nous décrivons briévement I’ensemble
du capteur cinémomeétrique que nous allons mettre en oeuvre.

Une seconde partie sera consacrée aux essais sur banc de laboratoire. Dans le
but de vérifier et de valider ces résultats expérimentaux, nous les avons comparés
aux mesures obtenues en utilisant le prototype de radar Doppler réalisé .
précédemment en structure hybride au laboratoire [réf 1, 2, 3, 4].

Nous avons ensuite installé les capteurs sur un véhicule automobile et nous
avons procédé a quelques essais en situation réelle ; ces résultats sont décrits dans la
troisieéme partie.
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I) PRESENTATION DE LA TETE HYPERFREQUENCE

Le schéma synoptique de la téte hyperfréquence compléte est représenté
figure IV.1. On peut distinguer trois parties:

1°) le circuit radar & 10 GHz intégré en monolithique
2°) une antenne plaquée a 48 éléments

3°) un pré-amplificateur basse fréquence

1°) Le circuit intégré utilisé est 'un des prototypes décrit dans les chapitres
précédents [réf 5, 6, 7]. Il réalise les fonctions de génération, de séparation et de
mélange des signaux micro-ondes émis et recus. L’ensemble du circuit est placé dans
le boitier décrit au chapitre II. La sortie vers 'antenne s’effectue au moyen d’une
fiche SMA.

2°) L’antenne utilisée (figure IV.2) est une antenne plaquée a 48 éléments
rayonnants qui a été réalisée sur un substrat diélectrique de type Duroid 5870. Ce
sustrat présente :

* une permittivité relative de 2,35
» une hauteur de diélectrique h = 0,762 mm

* une épaisseur de métallisation t = 17,5 um

* un facteur de perte Tan(d) = 1,2 x 103

Cette antenne a été décrite dans la thése de M. El Bekkali [réf 8, 9].
Ses principales performances sont :

* un angle d’ouverture a 3 dB dans le plan H de 10° et dans le plan E de 13°
* un rapport des lobes secondaires sur lobe principal Ls/Lp de — 26 dB dans
le plan E et de — 28 dB dans le plan H

3°) le préamplificateur est celui décrit au chapitre II.
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Figure IV.3 : Spectre Doppler ; radar MMIC (faible granulométrie)
essais en laboratoire ; V = 10 km/h
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Figure IV.4 : Spectre Doppler ; radar MMIC (faible granulométrie)
essais en laboratoire ; V = 20 km/h
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Figure IV.5 : Spectre Doppler ; radar MMIC (faible granulométrie)
essais en laboratoire ; V = 30 km/h
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Figure IV.6 : Spectre Doppler ; radar MMIC (granulométrie élevée)
essais en laboratoire ; V = 7.5 km/h
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Figure IV.7 : Spectre Doppler ; radar MMIC (granulométrie élevée)
essais en laboratoire ; V = 10 km/h

RANGE: -S51 d8vV STATUS: PAUSED

A: MAG"2
o] Xs 380. Hz . . . . . RS 20
dBm [Y*=17.06 dBm - : :
10
dB8
/01v
-80 . . . . . . . . .
START: 0 Hz BW: 38. 194 Hz STOP: 4 000 Hz

Figure IV.8 : Spectre Doppler ; radar MMIC (granulométrie élevée)
essais en laboratoire ; V = 23 km/h




Chapitre IV — 3

II) DESCRIPTION DES ESSAIS

I1.1) Essais sur banc de simulation

L’ensemble du capteur décrit au paragraphe précédent a d’abord été évalué
sur un banc de simulation routier disponible au LEP .

Ce banc de mesure permet d’accéder a des vitesses allant de 0 4 50 km/h. Un

-systéme de référence permet de comnaitre & tout instant la vitesse. Les signaux

disponibles a la sortie du préamplificateur sont analysés par un analyseur de spectre
BF Hewlett Packard.

Des exemples de spectres Doppler relevés dans ces conditions sont présentés
figures IV.3, IV.4 et IV.S pour une granulométrie au sol donnée (béton lisse). Nous
avons effectué des essais pour trois vitesses différentes : 10 km/h, 20 km/h et 30
km/h. Les spectres Doppler conespondanté sont présentés pour chacune de ces
vitesses.

Nous avons dans une deuxiéme série d’essais, éparpillé des petits cailloux de
facon aléatoire sous le parcours du capteur et nous avons effectué de nouvelles
mesures aux mémes vitesses que précédemment. La granulométrie étant dans ce cas
supérieure, il en sera de méme de I'amplitude du signal rétrodiffusé. Les signaux
Doppler obtenus pour cette nouvelle granulométrie sont représentés figures IV.6,
IV.7 et IV.8 . On constate une nette amélioration de la qualité des signaux : le
spectre Doppler est beaucoup plus étroit.

Pour mettre en évidence la qualité du spectre Doppler, nous avons effectué
une comparaison de ces résultats avec ceux obtenus A laide dune téte
hyperfréquence hybride précédemment réalisée au laboratoire [réf 10, 11, 12, 13]
(figure IV.9). Les mesures sont réalisées dans les mémes conditions pour les mémes
vitesses de déplacement.

Les représentations fréquentielles et temporelles des signaux sont présentées
figure IV.10, IV.11 et IV.12 pour les trois vitesses testées.

En comparant les spectres obtenus avec les deux circuits (téte hybride et circuit
MMIC), nous observons que le spectre Doppler fourni par le nouveau radar est un
peu moins bon. Ceci peut étre attribué au fait que la puissance délivrée par le
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photographie du radar hybride

Figure IV.9
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Figure IV.10 : Signal Doppler ; radar hybride
essais en laboratoire ; V = 10 km/h
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Figure IV.12 : Signal Doppler ; radar hybride
essais en laboratoire ; V = 30 km/h




Chapitre IV — 4

MMIC (1,6 dBm) est nettement inférieure a celle délivrée par la source hybride (=
13 dBm) et qu’en conséquence le rapport S/B est moins favorable. Néanmoins, dans
les deux cas, on peut vérifier que les maxima des spectres correspondent, et que la
vitesse que I’on en déduit est bien la vitesse réelle de déplacement indiquée par le
syst¢eme de référence.

De plus, le signal Doppler dans le domaine temporel est suffisamment clair
pour étre exploité par un systtme de traitement de signal afin d’extraire les
informations vitesse et distance parcourue.

Nous avons également vérifié que les signaux obtenus indiquaient bien la
bonne vitesse de déplacement. Pour cela, nous avons appliqué les signaux
enregistrés, avec la collaboration du L.E.P., & I'unité de traitement numérique de
signal congue et réalisée par le L.R.P.E., suivie d’'une unité d’affichage des grandeurs
distance et vitesse (Miniac) [réf 14, 15].

Les mesures sont résumées dans le tabeau ci-apres :

Vitesse théorique Capteur MMIC + Codeur du banc de
(consigne) Traitement de signal simulation
10 km/h 9.2 / 10.1 (km/h) 9.8 / 10.5 (km/h)
20 km/h 18.6 / 20.3 (km/h) 20.1 / 20.9 (km/h)
30 km/h 28.4 / 30.5 (km/h) 30.2 / 31.1 (km/h)

Ces résultats indiquent une bonne concordance entre les valeurs obtenues a
I'aide du codeur et celles du capteur intégré. Les fluctuations de vitesse sont plus
importantes avec le capteur ; ceci provient de signaux parasites issus des réflexions
multiples sur les murs qui ne possédent pas d’absorbant et qui se trouvent, suivant la
position du radar, 3 moins d’'un métre de celui-ci.



Figure IV.13 : Radar Doppler monté sur véhicule automobile
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Figure IV.14 : Spectre Doppler ; radar MMIC ; essais sur route
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Figure IV.15 : Spectre Doppler ; radar MMIC ; essais sur route
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Figure IV.16 : Spectre Doppler ; radar MMIC ; essais sur route
V =30 km/h
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Chapitre IV — 5

I1.2) Essais sur site routier

Pour compléter nos essais, il est intéressant d’évaluer le comportement du
nouveau capteur Doppler en situation réelle, en 'installant sur un véhicule routier.

Le boitier-capteur hyperfréquence permettant d’obtenir le signal Doppler est
monté A P'arrie¢re d’'un véhicule automobile, sur I'attache caravane et expérimenté
sur route (figure IV.13).

Le centre du radéme de I’antenne est & 40 cm du plan de roulement et ’axe de
Iantenne est incliné de 30° par rapport a4 I'horizontale. La chaussée est bien
rétrodiffusante mais comporte cette fois de nombreux défauts, ce qui provoque des
secousses du véhicule et engendre des variations de ’amplitude du signal Doppler.

Les relevés des mesures ont été effectués uniquement dans un but qualitatif et
la vitesse nous servant de référence n’est autre que l'indication du compteur de
vitesse du véhicule qui est trés imprécise a basse vitesse.

Les signaux Doppler recueillis lors de ces essais pour des vitesses allant de 5
km/h & 40 km/h ont été enregistrés puis exploités en laboratoire sur un analyseur de
spectre BF. Des exemples de ces signaux sont représentés dans le domaine
fréquentiel figures IV.14, IV.15 et IV.16.

Cette fois, nous constatons que les spectres relevés sont plus étroits et que les
signaux temporels sont plus clairs et moins bruités, comparés a ceux obtenus
précédemment (figure IV.17).

Nous avons également constaté qu’un passage sur une plaque métallique
provoque une diminution de I'amplitude du signal mais ne provoque pas de
variations de vitesse anormale.

En outre, des mesures en marche arriere ne font apparaitre aucune
modification notable du signal Doppler.

Nous avons également appliqué les signaux Doppler a I'unité de traitement de
signal et d’affichage et nous avons retrouvé, avec un écart constant inférieur a 5%,
les mé&mes vitesses que celles indiquées par le compteur de vitesse de la voiture.




Figure IV.18 : Exemples de spectres Doppler obtenus avec
le radar D.R.O. pour différentes vitesses.
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Compte tenu des imprécisions de mesure du compteur mécanique, nous
pouvons conclure que le nouveau capteur micro-ondes fonctionne parfaitement sur
site routier.

Enfin, des premiers essais ont été effectués avec la seconde version MMIC
incluant le résonateur diélectrique. Les spectres représentés figure IV.18 montrent
que la qualité est identique a celle obtenue avec le radar hybride.



Chapitre IV — 7

CONCLUSION

Le MMIC associé a une antenne montre qu’il est possible d’obtenir un
cinémometre micro-onde miniaturisé, de faible coiit et performant [réf 16].

Afin d’étudier le comportement réel du circuit, des essais ont été réalisés, dans
un premier temps, sur bancs de simulation, puis sur site routier. Pour cela, le circuit
dans le boitier de caractérisation a été relié a une antenne plane 6 x 8 éléments
étudiée précedemment au C.H.S.

De ces essais, nous pouvons conclure que ce nouveau capteur hyperfréquence
fonctionne parfaitement puisque les signaux obtenus dans la configuration d’un
cinémometre 4 effet Doppler sont parfaitement lisibles et exploitables par un
systéme de traitement analogique et numérique du signal & microprocesseur tel que
celui réalisé par le LR.P.E.

La comparaison des spectres et des signaux temporels obtenus avec le MMIC
et la téte hybride a permis de mettre en évidence que la pureté de la raie
d’oscillation et surtout la puissance émise par 'oscillateur sont deux points essentiels
pour un bon fonctionnement du cinémomeétre.
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INTRODUCTION

Dans le cadre de P'application "capteur pour automobile”, il est nécessaire de
miniaturiser ’ensemble du capteur.

En particulier, il est souhaitable que I'antenne d’émission-réception soit
disposée a plat sous la voiture de facon & offrir le moins de prise au vent et a
présenter un encombrement minimal. L'utilisation d’antennes a lobe incliné se
justifie donc. |

Compte-tenu des trés faibles dimensions du circuit intégré, inférieures au mm?,
nous proposons de placer ce circuit dans un boitier n’affectant pas les performances
hyperfréquences du MMIC et de faible cofit. Ce boitier sera placé directement sur
I'antenne.

La mise en boitier est un probléme trés important & résoudre, spécialement
pour les applications automobiles ou il existe des conditions d’environnement trés
diverses.

Le couplage du circuit A 'antenne d’émission/réception, I'étude d’un boitier
fiable et performant ainsi que I’association du circuit & une antenne a lobe incliné
étudiée au C.H.S. font I'objet de ce chapitre.
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Figure V.1: Masque du réseau linéaire a lobe incliné

Figure V.2
Réseau linéaire a lobe incliné
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Chapitre V — 2

I) ANTENNE A LOBE INCLINE

Une étude a été effectuée au C.H.S. afin d’obtenir une antenne plane ayant un
lobe principal unique incliné a 30° par rapport a la normale au plan de I’antenne a la
fréquence de 10 GHz [réf 1].

Dans un premier temps, un réseau linéaire plan H a 10 éléments a été calculé
et réalisé sur substrat Duroid (€, = 2.35). Le masque de 'antenne est donné figure

V.1. Les dimensions de cette antenne sont 3 x 17 cm. Le diagramme de rayonnement
plan H obtenu en pratique est présenté figure V.2. Les caractéristiques obtenues
pour ce réseau linéaire sont :

— un lobe principal positionné a 28° par rapport a la normale.

— une ouverture angulaire 4 3 dB de 10,5° dans le plan H.

— des lobes secondaires bien atténués. Le rapport lobe secondaire/lobe
principal est de — 20 dB dans le plan H.

— un gain mesuré de 10 dB.

Dans un deuxiéme temps, un réseau bidimensionnel composé de 60 éléments
rayonnants a été calculé et réalisé a 10 GHz [réf 1]. Les dimensions sont 13 x 17 cm
(figure V.3). Les diagrammes de rayonnement montrent un lobe principal incliné de
30° dans le plan E par rapport a la normale (figure V.4), et de 0° dans le plan H
(figure V.5), une ouverture a 3 db de 16° dans le plan E et de 14° dans le plan H, un
lobe secondaire/lobe principal de — 20 dB dans le plan E et de — 20 dB dans le
plan H, un gain de 17 dB.

Des essais en cinémometre Doppler avec les deux antennes & lobe unique
incliné (antenne linéaire et réseau bidimensionnel) ont été réalisés sur le banc de
simulation routier du C.H.S. Ces essais effectués a 1 m/s ont permis de comparer les
spectres des signaux et de valider ce concept d’antenne a lobe incliné.

Ils ont montré qu’il n’est pas nécessaire pour les applications automobiles
d’avoir simultanément une directivité importante dans les plans E et H. De ce fait,
nous avons retenu le réseau linéaire dont la directivité est élevée dans le seul plan H
et dont 'encombrement est faible.
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Figure V.4

Réseau directif & lobe incliné
Diagramme pratique
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Figure V.5
Réseau directi{ a lobe incliné
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Chapitre V - 3

II) LIAISON DU CIRCUIT INTEGRE A L’ANTENNE

Les essais exposés au chapitre IV ont montré que le capteur intégré permet
d’obtenir des informations de vitesse fiables. Cependant nous pouvons faire
plusieurs remarques :

— plus la qualité de rétrodiffusion du sol est importante, et plus la qualité du
signal issu de I'antenne et regu par le capteur est bonne. Ceci implique que la
granulométrie soit suffisante ; il en est ainsi d’une route goudronnée.

— il est nécessaire de posséder un capteur dont la puissance d’émission soit
suffisamment élevée (une puissance de 10 mW est une valeur suffisante pour les
situations rencontrées) afin de pouvoir extraire le signal basse fréquence du bruit et
des signaux parasites.

— de fagon 2 diminuer les pertes de puissance, il faut minimiser la longueur de
la liaison entre ’antenne et le circuit intégré monolithique sur GaAs, et soigner sa
qualité.

Afin de supprimer les pertes dues a la transition MMIC-antenne, nous avons
envisagé de placer le circuit intégré directement sur I’antenne. Il existe alors deux
solutions possibles :

a) le circuit est placé du coté rayonnant de I'antenne. Cette solution présente
I'avantage de pouvoir connecter directement le circuit 2 la ligne d’alimentation des
éléments de I’antenne par des fils thermocompressés, et de minimiser ainsi les
pertes. Cependant, aucune antenne actuelle n’est prévue pour loger le circuit sur
cette face. De plus les effets sur les diagrammes de rayonnement de I’antenne n’ont
pas encore été étudiés.

b) une autre solution consiste a placer le circuit du coté du plan de masse de
Iantenne. La liaison & 'antenne est réalisée au moyen d’une connexion directe a
travers le substrat de l’antenne, 4 ’aide d’une broche conductrice dorée. Cette
solution présente I'avantage d’étre facile 4 mettre en oeuvre et permet d’utiliser un
substrat tel que le P.T.F.E. (Duroid 6010, €, = 10.5) présentant moins de pertes par

rayonnement que le substrat de I'antenne.
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Figure V.7 : Parametres [S] du boitier



Chapitre V — 4

I11) ETUDE DU BOITIER HYPERFREQUENCE

Pour assurer le fonctionnement du radar par tous les temps, il est nécessaire de
protéger le circuit intégré GaAs trés fragile, non seulement de l’environnement
(vibrations et écarts de température), mais également des interférences par un
boitier n’affectant pas les performances du MMIC et de cofit le plus faible possible.

Les faibles dimensions du circuit nous permette d’envisager l'utilisation d’'un
boitier tel que le T08.

Ce boitier est traversé par quatre broches conductrices dorées via quatre
perles de verre. Deux de ces broches sont utilisées pour alimenter le circuit, la
troisiéme permet de recueillir le signal Doppler basse fréquence et la quatriéme sert
a transmettre le signal hyperfréquence a 'antenne.

Cette derniére broche traverse le substrat de 'antenne pour atteindre la ligne
d’alimentation de I'antenne. |

Il est important d’effectuer une caractérisation précise du boitier afin de
connaitre I'adaptation [S,;] et les pertes en transmission [S;,] occasionnées par la

traversée des perles de verre. Cette caractérisation a été effectuée grice a la
collaboration de L.E.P./P.M.L. Deux étapes successives sont nécessaires :

1%re étape : établissement de la référence au moyen d’une ligne 50 Q.
2&me étape : mesure des parametres [S] du boitier (figure V.6).

Les mesures des parameétres [S] sont représentées figure V.7 pour des
fréquences comprises entre 5 et 15 GHz et pour trois boitiers différents. Ces
mesures montrent que le boitier présentant le moins de perte en transmission et une
adaptation proche de 50 €2 pour des fréquences comprises entre 10 GHz et 11 GHz
est le boitier KEMTRON. En effet, d’aprés les mesures, nous obtenons pour ce
boitier et pour des fréquences comprises entre 10 GHz et 11 GHz :

-135dB< |S;,] <—-1dB
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Figure V.9 : Boitier du radar sur I’antenne



Chapitre V - 5

Ce boitier convient donc bien pour nos applications.

Nous avons utilisé ce boitier et nous avons collé le circuit intégré sur GaAs du
radar sur le plan de masse, le plus prés possible de la broche allant & 'antenne

(figure V.8).

Le boitier est maintenu par de la colle conductrice au point de contact de la
broche et de la ligne 50 Q2 de I’antenne.

Ainsi, nous disposons d’un circuit hyperfréquence incluant toutes les fonctions
nécessaires pour le radar, et protégé par un boitier hyperfréquence n’excédant pas
1 cm? (figure V.9).

Remarque : il est important de vérifier que l'’encapsulation métalliqﬁe n’a pas
d’effets sur les paramétres de transmission des lignes microrubans [réf 2].

Un second boitier ayant les mémes dimensions que le boitier de
caractérisation décrit au chapitre III a été réalisé et collé sur le plan de masse d’une
antenne. La liaison hyperfréquence est réalisée au moyen d’un contact amovible a
perle de verre. Cette réalisation permet d’utiliser un substrat telle que le P.T.F.E.
(Duroid 6010, €, = 10,5) présentant moins de pertes par rayonnement que le

substrat de ’antenne (€, = 2,35).



Chapitre V — 6

CONCLUSION

L’utilisation d’une antenne a lobe incliné s’avére indispensable de maniére a
réduire 'encombrement de ’ensemble du capteur hyperfréquence et a pouvoir le
placer sous le véhicule.

Nous avons étudié plusieurs solutions pour la liaison entre le circuit intégré et
Pantenne :

— une liaison a travers le substrat de ’antenne par une broche

— un couplage direct sur la face imprimée de ’antenne. Cette solution
présente 'avantage d’étre plus simple a réaliser, mais elle nécessite une étude de
faisabilité [réf 3].

Enfin, I'’étude de boitiers hyperfréquences miniatures a permis d’en
sélectionner un pour protéger le MMIC sans en diminuer les performances et
assurer la liaison micro-onde a ’antenne.
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CONCLUSION

L’utilisation de capteurs de vitesse et de déplacement dun véhicule
automobile sans contact physique est indispensable afin d’obtenir des informations
fiables et indépendantes des phénoménes parasites du véhicule (patinage,
glissement ...).

Depuis plusieurs années, le C.H.S. a étudié et développé des tétes micro-ondes
a 10 GHz réalisées en technologie micro-ruban et utilisées dans le domaine des
transports guidés. L'utilisation de ces dispositifs dans le domaine de I’automobile
nécessite une diminution de leur encombrement et leur diffusion a grande échelle
implique également une diminution du cofit de ces radars.

Le remplacement de la partie active du capteur par un MMIC nous semble
étre la solution idéale pour répondre aux spécifications des applications envisagées.

Une intégration monolithique sur GaAs de 'ensemble des circuits micro-ondes
inclus dans la partie active du radar, a été développée en collaboration avec le
L.E.P./P.M.L. en faisant appel aux technologies les mieux éprouvées en fonderie
GaAs et en utilisant une filiére standard reproductible et de trés faible coit.

Ces capteurs micro-ondes, de trés petites tailles (moins de 1 mm?) et a faibles
consommations, associés & des antennes plaquées, sont maintenant disponibles et
peuvent étre incorporés sur des cinémometres fonctionnant par effet Doppler, afin
d’obtenir des informations fiables a la fois sur la vitesse instantanée et sur la
distance parcourue par un véhicule. Ces syst¢tmes hyperfréquences destinés a
automatiser la conduite et a accroitre la sécurité, peuvent également assurer le
fonctionnement correct de nouveaux dispositifs qui équipent les véhicules modernes
tels que lantiblocage des roues (A.B.R.), l'antipatinage, le contréle actif de la

suspension, le péage automatique, l'anticollision, les dispositifs & quatre roues
directrices, etc...

La conception et la réalisation d’une premiére version de circuit intégré sur
GaAs, en bande X, comprend un oscillateur de type Colpitts fonctionnant & 10 GHz,

un amplificateur-buffer et un mélangeur actif a transistors a effet de champ
permettant ’obtention d’un gain de conversion. Les résultats des mesures effectuées



sur loscillateur indiquent que les principaux objectifs visés sont atteints : la
fréquence d’oscillation du modeéle réalisé est proche de 10 GHz, et le facteur de
qualité externe (Qext) dépasse 1000. Par ailleurs, des essais en laboratoire sur bancs
de simulation, ont permis de mettre en évidence la faisabilité de ce nouveau type de
radar intégré : les performances sont satisfaisantes et les informations Doppler sont
tout a fait exploitables bien que la puissance du signal hyperfréquence envoyée sur
I'antenne soit relativement faible.

Compte tenu des applications envisagées et de la nécessité d’assurer un
fonctionnement fiable du radar dans des conditions climatiques diverses, il nous a
paru intéressant d’étudier d’autres circuits. Bénéficiant des résultats du premier
prototype et d’'un second "RUN" fonderie, I’élaboration d’une seconde version de
capteur hyperfréquence a été entreprise et réalisée, également en collaboration avec
les laboratoires Philips et la fonderie P.M.L. Les modifications ont été
essentiellement apportées & loscillateur afin d’améliorer ses performances
hyperfréquences et d’envisager la possibilité d’'un accord de la fréquence et d’une
stabilisation en température en ayant recours & un moyen extérieur tel que le
résonateur diélectrique. Deux configurations d’oscillateur ont été réalisées :

— un oscillateur a contre-réaction série avec une capacité sur la source du
transistor générant le signal hyperfréquence. L’accord de la fréquence est prévu par
une source de tension extérieure (V.C.0.)

— un oscillateur trés stable a fréquence fixe et & résonateur diélectrique.

Les résultats des mesures sont trés satisfaisants puisque tous les objectifs ont
été atteints : puissance de 9 dBm, fréquence proche de 10 GHz, coefficient de
qualité externe supérieur a 1000.

Les différentes versions du nouveau radar ont été testées en cinémomeétre
Doppler dans des conditions réelles d’utilisation sur site routier. Ces essais nous ont
permis de conclure que les mesures sont parfaitement cohérentes avec I'indication
du compteur de vitesse de la voiture.

L’adaptation du radar aux véhicules non-guidés et sa localisation sous la
voiture sont rendues possibles grace a I’association du micro-capteur réalisé et d’une
antenne a lobe incliné réalisée précédemment au laboratoire. Pour une meilleure
utilisation et afin d’améliorer encore les performances du capteur, il est intéressant




de pouvoir séparer les signaux émis et regus par un circulateur qui pourrait étre
intégré au MMIC, ce qui fait 'objet d’une étude en cours au CH.S.

Enfin, il n’est pas exclu d’utiliser une fréquence plus élevée de facon a obtenir
une meilleure précision des mesures, a réduire la taille du radar et plus
particulierement celle de I'antenne.
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ANNEXE |

MESURES “CASCADE” DES FETS PCM

PROJET | LEP06 FILIERE | DOSAL
LOT | 0077 FETS | 4 x 50um
PLAQUE | 900301 Date | 25/06/90

Schéma équivalent hyperfréquences: valeurs brutes pour Imm

Ves= 0.00 ¥ Vds=0.0 ¥ Rs=0.3 Q Rd=03 Q Rg= 85 Q.NBD* _
PCM| Gm | Cgs | Cds | Cgd | Rgs | Rgd | Rds | © | Ggs| Ft | Ids | Idss|
Unit.| mS fF fFlF|lQ Q Q | ps ’"S GHz !"fi | m4
1_|179 | 1283 269 | 126 | 1.00{ 0.00| 79 | 2.5 | 0.0 | 22.4| 145 | 145
2_| 183 | 1295] 269 | 126 | 101] 00| 76 | 2.4 |00 | 22.8] 144 [ 144’
3. | 178 ] 1269270 | 127 | 10| 000] 75 | 247100 | 2266| LT ESE
4--t-183-{-1287| 270 | 123 | 1.02}| 0.00} -76-}-2.4-| 0.0-}.22.8}.152-}.153.
s | 180 | 1297 268 | 123 | 1.05} 0.00| 80 | 2.4 | 010 |22.3] 1497|149
6 | 169 | 1220 267 | 133 | 1.03{ 0.00| 80 | 2.4 | 0.0 |22.2] 139 | 139
7 | 183 | 1308/ 273 | 127 | 1.06| 0.00| 74 | 2.4 | 0.0 | 22.5]| 150 | 151
8 | 190 | 1331275 | 124 | 0.96/ 0.00| 75 | 2.4 | 0.0 | 229|153 | 153
9 |186|1310{272 | 122 | 1.01| 0.00| 74 | 2.5 | 0.0 | 22.8| 156 | 156
Moy | 183 | 1297 271 | 125 | 1.02| 0.00| 76 | 2.4 | 0.0 | 22.6| 148 | 149
6% =uSho -9 %

Fi oyrchettes standard

1»111231_ 129 625 243 7; 023 0.00] 32 |07 |00 [ 190 - | 77
TYP| 184 | 1366| 311 | 126 | 1.33] 0.00| 81 | 2.3 | 0.0 | 23.0[°T™"F146
MAX 238 | 2106| 379 |} 205 [ 2.43} 0.01 | 131} 387[ 0.0:1:27.0 - 3} 214
Réna’ement PCM (7" = no\n comptabilisé )
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MESURES “CASCADE”.DES FETS PCM

PROJET

LEPO6

FILIERE

DOSAL"

LOT

0077

FETS

4 x S0um

PLAQUE

900302

Date

25/06/90

Schéma équivalent hyperfréquences: valeurs brutes pour Imm

Vgs= 0.00 V Vds=0.0 V Rs=0.3 Q Rd=0.3 Q Rg= 85 Q.NBD*

PCM|

Gm | Cgs

Cds

Rgs

Rgd

Rds

T

Ggs

Ft | Ids | Idss

Unit.

7’;'18‘:

[ F

fF

Q

Q

Q

ps”

mS

mA4 | mA

168 | 1217

270

1.00

0.00

76

2.4 | 0.0

\13.9' - 1

71 169

1220

268.

- 0.95

0.00

78

2.4 100

145

169 | 1209

271

1095

0.00

77

24

0.0

135

165 | 1166

265 |

- 0.89

0.00

78

2.3 100

140

161

1156}

266 |

0.94

0.00

30

24 100

137

160'| 1143

269

0.91

0.00

76

2.3.10.0

143,

160 | 1153

273

137.

1.03

0.00

75 .

2.3

0.0

138

162 | 1160

267 | 136.

0.95

0.00

30

2.4°

0.0

140

138 | 1017

317 | 113

1.09

0.00

43

2.4

0.0-

242

164 | 1178

269 | 135

0.95

0.00

78

24

0.0

140

- WY -10°p

F ourchett_es standard

MIN

19| g3

243 | 46

0.23

0.00

32

0.7 -

0.0

19.0] i=3c

TYP

184 | 1366

¢

3L

126

1.33

0.00

i 81.

i 2.3

| 00 H

MAX

238 | 2106

379 | 205

2.43

0.01

131

3.8 100

Rendement PCM ( "- = non comptabilisé )

*/9

919

919

9

9

9

} Teremmnp——y 4




GaAs FOUNDRY PHILIPS MICROWAVE  Limeil Brévannes

Customer : L.E.P. Date : 900627
Mask Name : LEP 06 Batch : 0077
Process : DOSAL Wafer : 900301

PCM Wafer probing report

PCM RON RcN Roh Rgm Rin OH-IN | GM-IN | CMIM Idss Vit Gm0 Vbdg

Unité Q/0 Q.mm Q/0 Q/a | Q/O0 Q/int Q/int | pF/mm? | mAmm \4 mSmm \'%
1 533 427 1.48 0713 .0308 1.17 .108 394 146 -1.3 201 -6.56
2 544 345 1.4 0727 .0303 1.15 .108 393 148 -1.32 197 -6.86
3 546 403 1.44 0713 .03 1.15 .108 394 149 -1.32 195 -6.88
4 548 371 1.47 0743 .0306 1.17 A1 396 158 -1.35 201 -6.37
5 542 381 1.45 .0743 .0308 1.18 A1 396 148 -1.31 198 -1.26
6 539 432 1.51 0737 0314 1.2 A1 396 | 151 -1.29 | 204 -6.63
7 526 385 1.49 - 0703 0322 1.22 11 391 141 -1.27 199 -6.82
8 544 281 1.44 0757 0317 1.19 A11 392 145 | -1.33 194 -7.13
9 542 .345 1.53 0757 .0308 1.18 A12 391 153 | -1.36 196 -6.53

Guaranteed specifications

Min 450 035 .02 320 70 -1.8 150
Typ. 550 A4 1.7 075 .03 ‘ : 400 150 -1.3 190 -8.5
Max 650 1 2.7 .1 04 3 3 480 230 -8 230 -6

Yield/9 9 9 9 9 9 9 9 9 9 9 9 9




GaAs FOUNDRY PHILIPS MICROWAVE  Limeil Brévannes

Customer : L.E.P. Date . 900627
Mask Name : LEP 06 Batch : 0077
Process : DOSAL Wafer : 900302

PCM Wafer probing report

PCM RON RcN Roh Rgm. | Rin OH-IN | GM-IN | C MIM Idss Vvt Gm0 Vbdg

Unité Q/0 Q.mm Q/0 Q/0 Q/0 Q/int Qfint | pF/mm? | mAmm A’ mSmm \'4
1 533 503 1.67 0723 0308 1.27 .108 402 139 -1.31 185 -6.47
2 551 428 1.68 072 0311 1.26 .108 401 154 -1.34 195 -6.29
3 548 317 1.61 072 0311 1.24 .109 400 132 -1.3 195 -6.36
4 544 404 1.7 0727 0317 1.27 11 398 145 -1.33 191 -6.45
5 548 328 1.57 074 0317 1.28 d11 398 143 -1.3 193 -6.82
6 533 349 1.65 0737 0314 1.29 A1 399 Def Def . Def Def
7 528 315 1.71 0737 | .0322 1.29 g1l 389 150 -1.37 1. 193 -6.36
8 535 S17 1.71 075 0325 1.29 113 390 Def Def Def Def
9 544 453 1.69 0733 0325 1.28 113 391 158 -1.43 193 -6.25

Guaranteed specifications

Min 450 05 .02 320 70 -1.8 150
Typ. 550 A4 1.7 075 .03 400 150 -1.3 190 -8.5

Max 650 1 2.7 A 04 3 3 480 230 -.8 230 -6

Yield/9 9 9 9 9 9 9 9 9 7 7 7 7




ANNEXE Il

Blindage métallique — ///7////////”//
4 h 2
2 —0i— ]

Résonateur [ BT R ;5
% SR 7
/ ARV VIVAN AL R LN ARALY

\.subslrat (epaisseur h1)

Le diamétre D sera choisi dans 1'intervalle.

€2 permittivité relative du substrat

5,4 5,4
) >,DT> >
Ko V€2 Ko vEr . Er permittivité relative du résonateur

On calcule h :

h = 438] + Yo
D 2,43
1,2025 D (1 + 5 * 0,291 Yo)

oy, - \/(Ko D er-1) -12,805)
2

Ko constante de propagation en espace libre.

La hauteur h du résonateur est calculée d'aprés 1'équation :

H= —%—(Arctg (fi%— coth«1 h)+ Arctg ( :ié— coth 20{h1))
ol &1 = 0 - Ko
w2 = VP - K& €2

B constante de propagation pour le mode TEo1 vaut :

B = VKOEr - K




ANNEXE Il

Figures 14 and 15 present a brief comparative overview of the temperature compensated dielectric resonators available from

Trans-Tech.
Frequency (GHz)
0.3 1.0 2.0 4.0 80 12 18 265 40
| _ |
8500 Series
8600 Series
8700 Series
8800 Series
UHF L-Band S-Band C-Band X-Band [Ku-Band| K-Band | Ka-Band
Figure 14. Frequency Chart of Dielectric Resonator Applications
Product Characteristics Series
8500 8600 8700 8800
Dielectric Constant 35.9-36.9 80.0 27.6-30.6 37.5-38.6
- Q(1/tans) > 10,000 >3,000 > 10,000 >6,000
at 4.5 CHz at 3.0 GHz at 10.0 GHz at 4.5 GHz
Frequency Disc Type 1450-13570 700-3618 5550-32150 790-5210
Range Cylinder Type 1450-8860 - 967-3618 5550-10535 1390-5210
(MHz) Assembly Type 2085-8860 1397-3618 5550-10535 2015-5210
Available 7, (ppm/°C) 9/6/3/0/-3 9/6/3/0/-3/-6 4/2/0/-2/-4 4/2/0
Available T, Tolerance (ppm/°C) +2.0/1.0/0.5 +2.0/1.0 +2.0/1.0/0.5 +2.0/1.0/0.5
Composition (ZrSn)TiO, (Bala)Ti Oxide BaZnTaTi Oxide | Ba Titanium Oxide

fFigure 15. Dielectric Resonator Characteristic Selection Chart




8500 Series Temperature Stable Resonators

General

The 8500 series is designed for frequency operation from 1.4
CHz to 13.5 GHz. This series offers a wide selection of
temperature coefficients of resonant frequency for the most
demanding circuit requirements. Q is greater than 10,000 at
4.5 GHz

Material Characteristics

Dielectric Constant........ccccencvinieerscricrenenas 35.9 - 36.9
Temperature Coefficient of Resonant Frequency (1)

(PPM/OC) e -3to +9
Q (1/tand) Min. cvvvenvcesersrecnnecneans > 10,000 at 4.5 GHz
Insulation Resistance (ohm €m) ...ocecviiininiccienens >101
Thermal Expansion

(PPM/°C) (20-200°C) ...cereerririirimrissinsisssisseniesisacensssseens 6.5
Thermal Conductivity

{cal/cm sec®C) at 25°C ....uviivrriverererencinressasseeessensans 0.005
Specific Heat (€al/g°C) .ucouevieciiiiniciciicciscinen, 0.15
Density (8/CM) vttt 5.20
Water AbSOrption (%) cecceeeeeeeevcereeenneeceeercrneeseereseenes. <.01
Vickers Hardness No. (Kg/mm) ...ccuevureueercerernnaerenens 1900
Flextural Strength (psi) ..ceevircnieiciiiiiiccnnee 13,000
ComPOSItioN ....cooceeiiiiieeecereceeeeeeee e (ZrSn)TiO,
COlOr ittt Cream

10

Features Benefits
High ¢’ (36) m Small Size

m Reduced Weight
High Q m >10,000 at 4.5 GHz

m High Stability DRO Design
Wide Range of r, m Ease of Temperature Compen
sation for Temperature Drift

Tight 7, Tolerance m Repeatabilityin Design

Long Term Stability m Negligible Aging Effects

Typical Applications

TVRO/DBS

GPS

Radar Detectors
DRO’s
Microwave Filters
Telemetry

Temperature Characteristics

Series Type | Dielectric {Temperature Q
Constant | Coefficient at4.5
+1.5% of f (1) GHz
D/C/A85 | 17 36.4 +9ppm/°C | >10,00t
D/C/A85 | 13 36.9 +6ppm/°C | >10,00
D/C/A85 | 14 36.0 +3ppm/°C | >10,00!
D/C/A85 | 15 36.0 Oppm/°C | >10,00
D/C/A85 | 16 35.9 -3ppm/°C | >10,00

Note: Old P/N 8512, new P/N 8812 series (see pages 2
33 for details).

r. Tolerance
7, Type Tolerance (ppm/°C)
z +2.0
Y +1.0
X +0.5

Note: 7, is measured from 25°C to 60°C



D8500 Series - Disc Type

[ ] L 4 L]
Mechanical Configuration Test Set-up
COAXIAL PROBE
ADJUSTED
FOR OPTIMUM anm
D, COUPLING T Y~ METALBOX
\ //Q . > TUNING PLATE
\ A v
e i -~ ~———+— DIELECTRIC
L LOW LOSS/LOW €' Fd— = ©i RESONATOR
S— ‘ SUPPORT TP ;
L, =3xL
L,= INSIDE HEICHT OF CAVITY
L= THICKNESS OF RESONATOR -
L] *
Dimensions and Frequency Units (inches)
Part Number D, L Frequency Range (MHz)
D85( )-1400-()-630-() 1.400 + .002 630 +.002 aE >1450 to 1560
DB5( )-1300-()-585-( ) 1.300 + .002 .585 +.002 >1560 to 1675
D85( )-1210-()-545-() 1.210 + .002 545 +.002 >1675 to 1800
D85( )-1125-()-506-() 1.125 % .002 .506 +.002 >1800 to 1940
D85( )-1045-( )-470-( ) 1.045 + .002 470 +.002 >1940 to 2085
D85( )-0975-()-439-() 0.975 + .002 1439 +.002 >2085 to 2240
D85( )-0905-()-407-( ) 0.905 + .001 .407 +.001 >2240 0 2415
D85( )-0840-()-378-() 0.840 + .001 .378 +.001 >2415 to 2590
D85( )-0785-()-353-() 0.785 + .001 : .353 +.007 >2590 to 2780
D8S( )-0730-()-329-() 0.730 + .001 .329 +.001 >2780 to 2995
D85( )-0675-( )-304-() 0.675 + .001 .304 +.007 >2995 to 3225
D85( )-0630-()-284-() 0.630 % .001 .284 +.001 >3225 to 3460
D85( )-0585-()-263-() 0.585 + .001 263 +.001 >3460 to 3735
D85( )-0545-()-245-() 0.545 + .001 245 +.001 >3735 to 4010
D85( )-0505-( )-227-() 0.505 + .001 227 +.001 >4010 to 4315
D8S( )-0470-()-212-() 0.470 4 .001 212 +.001 >4315 to 4650
D85( )-0435-()-196-() 0.435 + .001 .196 +.001 >4650 to 5010
D85( )-0405-()-182-() 0.405 + .001 .182 +.001 >5010 to 5395
D85( )-0375-()-169-() 0.375 +.001 169 +.001 >5395 to 5805
D85( )-0350-()-158-() 0.350 + .007 .158 +.001 >5805 to 6235
D85( )-0325-()-146-() 0.325 + .001 .146 +.001 >6235 to 6680
D85( )-0305-()-137-() 0.305 + .001 1137 £.001 >6680 to 7130
D85( )-0285-()-128-() 0.285 + .001 1128 +.001 >7130 to 7650
D8S( )-0265-()-119-() 0.265 + .001 1119 +.001 >7650 to 8250
D85( )-0245-()-110-() 0.245 + .001 110 +.001 >8250 to 8860
D85( )-0230-()-104-() 0.230 + .001 .104 +.001 >8860 to 9455
D8S5( )-0215-()-097-() 0.215 + .001 .097 +.001 >9455 to 10140
D85( )-0200-()-090-B 0.200 + .001 .090 +.001 >10140 to 10790
D85( )-0190-()-086-B 0.190 +.0005 .086 +.0005 >10790 to 11370
D85( )-0180-()-081-B 0.180 +.0005 .081 +.0005 >11370 to 12020
D85( )-0170-()-077-B 0.170 +.0005 .077 +.0005 >12020 to 12750
D85( )-0160-()-072-8 0.160 +.0005 .072 +.0005 >12750 to 13570

Notes: Frequency is measured under the condition L /L = .33. Worst case tolerance unit to unit, lottolot, is < + 2.5%. Optional marking

is available for this type of resonator. Other shapes and sizes are available on request. Please contact factory. L can be varied between
45D to.35D..
r i 4
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C8500 Series - Cylinder Type

Mechanical Configuration

N

L

T

—t

- Dimensions and Frequency

Features

Disc Type with
Cylindrical Hole

Benefits

m Further Separates f_from first
spurious mode

m Screw mountable

m Provides flexibility in tuning

® Repeatability of design

Units (inches)

Part Number D, d +.004 L Frequency Range (MHz)
C85( )-1400-( )-630-B-162 1.400 +.002 .162 .630 +.002 >1450 to 1560
C85( )-1300-( )-585-B-162 1.300 +.002 162 .585 +.002 >1560 to 1675
C85( )-1210-()-545-B-162 1.210 +.002 .162 .545 +.002 >1675 to 1800
C85( )-1125-()-506-B-162 1.125 +.002 162 .506 +.002 >1800 to 1940
C85( )-1045-()-470-B-162 1.045 +.002 .162 470 +.002 >1940 to 2085
C85( )-0975-()-439-B-162 0.975 +.002 .162 439 +.002 >2085 to 2240
C85( )-0905-( )-407-B-162 0.905 +.001 .162 .407 +.001 >2240 to 2415
C85( )-0840-()-378-B-162 0.840 +.001 .162 378 +.001 >2415 to 2590
C85( )-0785-()-353-B-162 0.785 +.001 162 .353 +.001 >2590 to 2780
C85( )-0730-~()-329-B-122 0.730 +.001 22 .329 +.001 >2780 to 2995
C85( )-0675-()-304-B-122 0.675 +.001 122 304 +.001 >2995 to 3225
C85( )-0630-( )-284-B-122 0.630 +.001 122 .284 +.001 >3225 to 3460
C85( )-0585-()-263-B-122 0.585 +.001 122 263 +.001 >3460 to 3735
C85( )-0545-( )-245-B-083 0.545 +.001 .083 .245 +.001 >3735t0 4010
C85( )-0505-( )-227-B-083 0.505 +.001 .083 227 +.001 >4010to 4315
C85( )-0470-()-212-B-083 0.470 +.001 .083 212 +.001 >4315 to 4650
C85( )-0435-()-196-B-083 0.435 +.001 .083 .196 +.001 >4650 to 5010
C85( )-0405-( )-182-B-083 0.405 +.001 .083 .182 +.001 >5010 to 5395
C85( )-0375-()-169-B-083 0.375 +.001 .083 .169 +.001 >5395 to 5803
C85( )-0350-( )-158-B-083 0.350 +.001 .083 .158 +.001 >5805 to 6235
C85( )-0325-()-146-B-083 0.325 +.001 .083 .146 +.001 >6235 to 6680
C85( )-0305-()-137-B-083 0.305 +.001 .083 137 +.001 >6680 to 7130
C85( )-0285-()-128-B-083 0.285 +.001 .083 128 +.001 >7130 to 7650
C85( )-0265-( )-119-B-083 0.265 +.001 .083 .119 +.001 >7650 to 8250
C85( )-0245-()-110-B-083 0.245 +.001 .083 .110 +.001 >8250 to 8860

Notes: Frequency is measured under the condition L /L, = .33. Worst case tolerance unit to unit, lot to lot, is < +2.5%.
Optional marking is not available for this resonator type. L can be varied between .45 D, to .35 D..



- 8500 Series Temperature Stable Resonators

emperature Characteristics

eries

Type | Dielectric |Temperature Q

Constant | Coefficient at4.5
+1.5% off (1) GHz

)/C/A85
)/C/A85
)/C/A85
D/C/A85

D/C/A85

17
13
14
15
16

36.4 +9ppm/°C | >10,000
36.9 +6ppm/°C | >10,000
36.0 +3ppm/°C | >10,000
36.0 Oppm/°C | >10,000
35.9 -3ppm/°C | >10,000

drdering Information

-1, Tolerance
17, Type Tolerance (ppm/°C)
z +2.0
Y +1.0
X +0.5

Note: T, is measured from 25°C to 60°C

isc Type Example: D8515-0975-Z-439-A Optional Marking (Disc Type Only)
85 15- 0975 -Z- 439 - A Optional coding of dielectric product is offered for disc
Marking (A=With; type resonators with a diameter >.215 inches.
B =Without)
x103 = [,
7, tolerance (see table) Type 7. (ppm/°C) Tol (ppm/°C)
x10% = D, .
Type (see table) A= 8500 9=4+9 4=0| Z=120
Series Series 8=+6 2=-3 Y=+1.0
6= +3 X=+05
ylinder Type Example: C8515-0975-Z-439-B-162
Example:
85 15- 0975- Z-  439- B- 162
X107 = d, ' A = 8500 Series
= without Z = +2.0 ppm/°C
x102 = L +2.0 ppm/
7, Tolerance (see table)
x102 = D,
Type (see table)
Series
ssembly Type Example: A8515-0975-Z-439-B
85 15- 0975- Z- 439- B

2

(B = without)
x103 = L

T Marking

x10° = D,
Type (see table)
Series

15

T, Tolerance (see table)
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Ceramic dielectrics with high permittivity
are known to be excellent resonators for
microwave oscillators and filters. Murata
Erie microwave ceramics {Resomics)
have high dielectric constants, extremely
high temperature stability, and high Q
that enables the design of stable micro-
wave oscillators and filters. High dielec-
tric materials and associated products
are also available for custom application
requirements.

FEATURES

m High unloaded Q

m High Temperature stability

m High dielectric constant

m Wide temperature coefficient range:
-4 to +10ppm/°C

u Wide frequency range: 1 to 28 GHz
(Consult Murata Erie for extended
frequency ranges.)

SYSTEM APPLICATIONS

m TVRO (SHF TV Down Converters)

m Burglar Alarms

m Microwave Communications

m Radar

= Speed Guns

m Fire Control and Detection

= CATV Converters

m Measuring Equipment

= VCO (Voltage Controlled Oscillators)

CIRCUIT APPLICATIONS

= Microwave Oscillators

m MIC (Microwave Integrated Circuits)
= Discriminators

u Filters

= Tank Circuits

BASIC RESOMIC THEORY
Unloaded Q '

The high dielectric constant confines the
electromagnetic field to the geometry of
the dielectric resonator material. With
radiation losses virtually eliminated, the
unloaded Q is determined essentially by
the material’s internal ioss and by the
copper loss of the case. Since there are no
significant magnetic losses in the dielec-
tric material, the losses are determined by
electric losses-i.e., the loss tangent and

Q=_1_.
tan d

Resonator Dimensions

Note that

A

vV k

where 1 = the free air wave length and

k = the resonator dielectric constant, so
that size reduction is proportional to the

Ag =

inverse square root of the dielectric
constant (i.e., "Wk).

Finally, in order to minimize shielding
effects of the case, the case dimensions
should be approximately twice that of
the resonato..

Temperature Coefficient
The temperature coefficient of the reso-
nant frequency is designated as

T

~
T4 =~ a — —

where 1y is the temperature coefficient of
the resonant frequency,
a is the expansion coefficient of
the resonator, and
1, is the temperature coefficient of
the dielectric constant.

Configuration of the Resonator

The disc-shaped (DRD series) and the

cylinder-shaped (DRT series) are the

most feasible from an applications point
of view,

a. The lowest resonant mode exists as
shown in Fig. 1 on page 6.

b. Fig. 2 illustrates resonant frequency
changes as a function of the ratio of
/D and shows that maximum funda-
mental-spurious mode separation
occurs for an L/D ratio of 0.408”°

N LN VRGO 1 NN

MICROWAVE APPLICATIONS

Typical Applications
Fig. 3, 4 and 5 are typical examples of
operating principles, substrate fayout and
circuit diagrams. These can achieve
temperature stabilities of +200 KHz from
--20 to +60 degrees C at operational
frequencies of 9 to 14 GHz (Fig. 6).""
Numerous papers have been written
describing dielectric resonator materials
and their applications for oscillators,
filters, and other circuits. Articies listed
below are illustrative.
1. “Dielectric Resonators, Past, Present
and Future,” Microwave Journal,
July, 1981.
2. “Basic Principals of Dielectric Wave-
guides and Resonators,” MSN,
May, 1983.
3. “Application of Dielectric Resonators
in Microwave Components,’ MTT-29,
No. 8, Aug. 1981 (Ploude, et.)

* The measuring method was devel-
oped by Hakki and Coleman. See
“A Dielectric Resonator Method of
Measuring tnductive Capacities in
the Millimeter Range. IRE Trans. on
MTT (1960}.

** See T. Mori, “A Highly Stabilized

GaAs FET Oscitlator Using a Dielectric
Resonator Feedback Circuit in the 8-14
GHz Range,” IEEEBO MTT-S.




DESIGN CONSIDERATIONS

1. DIMENSIONAL Material
s | u f K
Diameter Drxfo=60.2 | Drxfo=533 | Drxto=36
Height Lrxfo=236 | Lrxfo=265 " Lrxio=1a |
L/Or Ratio 03210044 | 03210044 L 032 t0 0.44
NOTES: 1. Dr, Lrin Miltimeters
foin GHz.
2. Find standard part number dimensions for first approximation.
3. Frequency will vary with the support height (i.e., boundary conditions). The formula is quxte
accurate when support height equals the resonator thickness.
Il. Q FACTOR Material |
s u § K
100,000 100,000 [ 10,000
Q > ————— . >—
1.1xfo 20xfo+26 : 16xfo+1.0
Note: fo (GHz)
! Dimensi;)_r—\_s (mm) :
Cavity ‘t Cavity . _Support | Applicable ;
PIN Do | Lo Ds | Ls | PIN's
DRG0443:00 | 165 | 73 30 i 22 | DRD04610055
DRG0443-01 | 23.1 | 102 42 3.1 ;| DRD06010077
DRG0443-02 | 32.3 | 143 59 43 ; DRDO8410107
DRG0443-03 | 45.1 | 200 | 82 | 6.0 | DRD11710150
DRG0443-04 | 630 | 279 ;115 | 8.4 | DRD16310210 |
DRG0443-05 | 881 [39.1 | 160 ; 11.7 | DRD22810293 .
Dimensions in mm
Sweep ] Network ‘ Reflection FTest
Osciliator : Anatyzer ! j Transmission Unit Fixture
HP86208 ‘ HP84108 ‘ HP87438 MENA
: ‘ 4 '5 Test Sample
Eequency Q MEASUREMENT NOTES:
! HPS5343 1. Probes shall be decoupled by -30dB below max.
\ coupling through Resonator.
-

folaf

where fo is measured center

= {—10 -'nsLoss (dB)/20
frequency and Af is 3dB bandwidth.




DESIGN
CONSIDERATIONS

lil. BOUNDARY EFFECTS
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/. SPURIOUS MODES

7
| ' e (L/D = 408)
| & T —
| = \ L
3 i
- § o+
| C 8 UD= 60) D=325m
» & { ) k =95
: S Fig 2: f, Spunous Modes."
~i" \ — (LD=10) _ fo: fundamental TEqng mode - - .
T | © .. f,:adjacentspurious®
T - :  Diameter = 325inches
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Vl TYPICAL APPLICATION—OSCILLATOR CIRCUIT USING A DIELECTRIC RESONATOR

Fg. 3. Basu: concem for DRO ‘ :

1{QH2)

DIELECTRIC
RESONATOR

RS 11.848

-%-]- SQURCE -L'_H— ORAIN -
BIAS
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i
n{%)

Fig.4: MIC pattem for DRO | L i
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Fig. 6: Oscillator characteristics
A as a function of

et

: ;, Fig 5: Equwalent Cm:un ',
PP or DRO !

‘/L\




DRD
DISC RESONATORS-U Series

GENERAL CHARACTERISTICS

m Drift adjustment is possible by wide T, range
(-4 to +10 ppm/°C).

= Accurate and repeatable dielectric constant (+ 0.5, see T
tolerance).

& High Q—6000 min. at 7 GHz.

= High Dielectric Constant—k=38.

DIMENSIONS & FREQUENCY
Dr+0.05!Lr+0.05 Frequency
Part Number (mm) {mm) Range* (GHz)
DRD046UI021 4.65 2.08 11.4610 12.45
DRD051U0022 5.06 224 | _.10.541011.45 |
( DRD055U1024 550 | 2.44 9.69101053 O |
DRDO6OUDI027 5.98 2.65 891t0 9.68 |
DRD065UC029 6.50 2.88 8.20t0 8.90 |
DRD071U031 7.07 3.14 75410 8.19 |
DRD077U1034 7.69 3.41 6.931t0 7.53
DRD084UCDI037 | 8.36 an 6.3810 6.92
DRD031UD040 9.09 4.03 ' 5.87t0 6.37
TABLE1: Q& Ty . DRD0S9UI044 9.88 4.38 5.40to 5.86
Temp. Coeft. %‘e'ec"‘c : DRD107UC1048 10.75 | 4.77 4910 539 |
Tyoe (Ppr‘fr1'/°C) | ko(nf(;,asr;t at fo?GHz) ! DRD117U0052 11.68 5.18 45610 495 |
T A R P ; DRD127U056 12.70 5.63 4.20t0 455 |
B LT T 69 ‘ | DRD138U0061 13.81 6.13 386t 419 |
C o 7T 373 ] _____DRD150UDI067 1502 | 6.66 3.55t0 3.85 |
Sy ‘ ; .
D > 377 100,000 .+ __DRD163uC072 | 16.33 7.24 . 3.27t0 354
£ a 38.0 % 5 10+26 .. DRD178U0079 I 17.76 7.88 3.00t0 3.26 |
F 6 “Taga | . |___DRD193UC088 | 1931 | 8.56 27610 2.99 |
G "8 :_,__‘.,___?:_8;,5_3_ i j 1L DRD210UCI093 | 21.00 9.31 25410 275 |
H 0 - 292 i 1| DRD228U0I101 22,83 | 10.13 2.34t0 253 |
B o T * DRD248U110 24.82 | 11.01 2.1510 2.33
. DRD270U120 26.99 | 11.97 1.98t0 2.14
TABLE2: TATOLERANCE  '""DRD293U0130 | 29.35 | 13.02 1.82t0 1.97
Identification “ ’l;;;l’ol. (ppm/°C) - DRD319UC 142 31.91 | 14.15 167t0 1.81 |
— R S 2 |' . DRD347U0154 34.70 | 15.39 1.5410 1.66
B A T o T :1 ~—1’ Notes: )
s 1 *Frequency is measured under the condition:
B . e #05 LriLo = 0.33.
PARTNUMBERING _
DRD 055 U E 024 A |
e T T ] N L—“—W |
i
: - b | — |
Disc type Material Material T, (Resonant Freq. T.C.) Thickness Titolerance
L resonator diameter inmm (x 10) type as shownin Table 1 inmm (x 10} as shown in Table 2




ANNEXE IV

Circuit V.C.O.
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Circuit
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GaAs FOUNDRY PHILIPS MICROWAVE  Limeil Brévannes

Customer : L.E.P. Date : 910610
Mask Name : LEP 07 Batch : 1073
Process : DOSAL Wafer : 911111

PCM Wafer probing report

PCM RON RcN Roh Rgm Rin OH-IN | GM-IN | C MIM Idss vt Gmo Vbdg
Unité Q/0 Q.mm Q/0 Q/0 Q[0 Q/int Q/int | pF/mm? | mAmm \4 mSmm \%
| 339 455 1.8 .072 .0283 1.35 102 405 171 -1.53 180 -8.41
2 528 434 1.77 0723 0289 1.33 .104 400 173 -1.51 181 -8.89
3 528 426 1.78 .0723 .0286 1.29 .104 405 166 -1.47 183 -9.32
4 526 426 1.72 0743 .0278 1.29 .104 403 182 -1.57 193 -8.63
S 526 429 1.77 0747 0278 1.31 .105 - 402 179 - -1.53 194 -8.34
6 526 444 1.78 0743 0275 1.32 .104 408 175 -1.55 189 -8.2
7 321 407 1.7 0773 0267 1.29 104 413 Def Def Def Def
8 523 417 1.74 0773 0272 1.31 105 405 185 -1.61 188 -8.66
9 523 42 1.65 0773 0272 1.27 105 406 177 -1.53 190 1 -8.47
X 527 429 1.74 0747 0278 1.31 104 405 176 -1.54 187 -8.62
ox, 4.91 .0136 0465 .0021 .00068 0223 .00083 3.59 5.65 0397 4.98 334

Guaranteed specifications

Min 450 .05 02 320 70 -1.8 150
Typ. 550 4 1.7 075 .03 400 150 -1.3 190 -8.5
Max 650 1 2.7 1 .04 3 3 480 230 -8 230 -6

Yield/9 9 9 9 9 9 9 9 9 8 8 8 8
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FET RF PCM MEASUREMENT RESULTS

DOSAL

PROJECT | LEPO7 PROCESS
BATCH | 1073 FETS | 4 x 50um
'WAFER | 911111 Date | 10/06/91

Microwave equivalent circuit: values scaled to Imm

Vgs= 0.00 V Vds=3.0 V Rs=0.3 Q Rd=0.3 Q Rg= 85 Q.NBD?

PCM| Gm | Cgs | Cds [ Cgd| Rgs| Rgd| Rds| t | Ggs| Ft | Ids | Idss
Unit.\mS | fF | fF | fF | Q| Q | Q | ps | mS | GHzl m4A | mA
1 174 | 1410] 303 | 151 | 0.801 0.00| 82 | 2.7 | 0.0 | 19.6] 169 { 169
2 196 | 1503} 304 | 142 | 0.77] 0.00] 79 | 2.6 | 0.0 | 20.8| 180 | 181
3 182 | 1465/ 298 | 138 | 0.87]| 0.00( 81 | 2.8 [ 0.0 | 19.8] 168 | 169
4 191 | 1478 298 | 140 | 0.79( 0.00| 80 | 2.7 {1 0.0 |20.6] 178 | 178
5 | 181 ] 1463| 312 | 140 | 0.88| 0.00| 81 2.8 | 0.0 |19.8] 175|175
6 | 191 | 1469} 297 | 147 | 0.67} 0.00| 84 | 2.7 | 0.0 | 20.7| 182 | 183
7 195 | 14911 303 | 144 | 0.71 0.0Q 80 [ 2.7 |00 {20.8] 181 | 181
8 186 | 1486{ 298 | 130 { 0.77] 0.00| 89 | 2.8 | 0.0 | 19.9] 187 | 188
9 196 | 1518 301 | 141 | 0.76] 0.00| 80 | 2.7 | 0.0 | 20.5| 179 | 179
Moy | 190 | 1478| 301 | 144 | 0.75( 0.00| 81 | 2.7 |{ 0.0 | 20.5| 178 | 179
Guaranteed windows
MIN| - |- |- |- |- |- |- |- |- J190]- |-
TYP| - |- |- |- |- |- {- |- |- |230]- |-
MAX - - - - - - - - - - 27.0| - -
PCM Yield ( =" = not included )
*9 | - - - - - - - - - 9 - -




Afin d’automatiser la conduite et d’accroitre la sécurité des véhicules
terrestres, un micro-capteur hyperfréquence pouvant servir a2 de nombreuses
applications, a été étudié et développé en utilisant une technologie intégrée
monolithique sur GaAs.

Nous avons réalisé un premier prototype incluant trois circuits : un oscillateur
a 10 GHz de type Colpitts, un étage tampon (buffer) et un mélangeur actif. La
conception a été effectuée a 'aide de logiciels de C.A.O.—D.A.O. micro-ondes.
Nous avons ensuite mené une étude comparative cinémomeétrique en testant en
laboratoire sur bancs de simulation deux versions de capteurs. La premiére version
est 4 mélangeur a F.E.T,, la seconde est a diode Schottky. Les essais montrent que
les spectres Doppler ont un rapport signal/bruit quasiment identique et que les
signaux temporels sont suffisamment clairs et pariaitement exploitables par un
traitement numérique du signal.

L’élaboration d’'un second prototype de capteur MMIC a été entreprise afin
d’améliorer les performances. Deux versions ont été réalisées : une version avec
possibilité d’accord de la fréquence (V.C.O.) et une version a fréquence stabilisée
par un résonateur diélectrique (D.R.O.). Le mélangeur a transistor a effet de champ
est identique pour les deux versions. Il permet d’obtenir un gain de conversion de 2
dB. Les deux capteurs micro-ondes ont fourni les performances voulues : une
fréquence proche de 10 GHz et une puissance de 9 dBm. Les dimensions de ces
nouveaux capteurs sont inférieures a 1 mma2.

Enfin, nous avons étudié la mise en boitier de ce MMIC et la liaison
hyperfréquence a I'antenne. Une validation du fonctionnement des prototypes a
ensuite été réalisée en effectuant des essais sur véhicule routier.

MOTS CLES

— Effet Doppler — Oscillateur micro-onde
— Cinémométre — Mélangeur actif

— Circuit intégré monolithique sur GaAs — Buffer




