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Introduction générale 

L'intégration monolithique des circuits microondes sur arséniure de gallium (MMIC GaAs) est 

une technologie récente qui va jouer un rôle important pour l'amélioration de la fiabilité et la 

diffusion à grande échelle des systèmes microondes tant civils que militaires. En effet les 

dispositifs actuels sont encore, pour nombre d'entre eux, conçus à partir de la technologie du type 

hybride (MIC) qui souffre du coût élevé en grande série à cause des différentes étapes de montage 

et les nombreuses interventions humaines. Supprimant ces contraintes, la technologie 

monolithique (MMIC) présente plusieurs avantages: 

-Intégration de plusieurs fonctions sur une même puce (à cause des faibles dimensions). 

L'absence de fils d'interconnexions et du report du composant sur une même puce 

améliorent la fiabilité des systèmes. 

- Possibilité de production de masse, ce qui réduit le coût unitaire si le rendement de 

fabrication est satisfaisant. 

Cependant en microélectronique hybride, il est possible de fabriquer un circuit en se basant 

sur une simulation et une optimisation à partir de logiciel de CAO, puis d'ajuster certains 

éléments une fois le circuit terminé. 

Ainsi l'intégration de simples ou multiples fonctions monolithiques nécessite de mieux 

maîtriser la conception des circuits, donc de développer des outils de CAO performants tant en 

régime linéaire que non linéaire. Les composants de base de ces circuits intégrés monolithiques 

sont les composants de type transistor à effet de champ et c'est naturellement autour de ces 

composants que sont conçus les dispositifs microondes actifs grâce au récent développement des 

modèles électriques non linéaires disponibles dans des logiciels de conception assistée par 

ordinateur (CAO). 

Pour les applications millimétriques, les transistors TEGFET et TEGFET pseudomorphiques 

se sont imposés tant pour leur performance de bruit que pour leur potentiel pour les applications 

de puissance [1,2,3,4,5,6,7,8,9]. 

La conception des circuits fonctionnant en régime grand signal demande de plus une bonne 

description du comportement non linéaire des composants pour effectuer la simulation réaliste de 

circuits complexes comme les mélangeurs, les oscillateurs et les amplificateurs de puissance. 
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L'objectif de notre travail dans ce mémoire est l'évaluation de la filière HEMT pseudomorphique 

de longueur de grille 0.25 J.UI1, sur la base des composants développés par PML-LEP pour les 

applications millimétriques au voisinage de 60 GHz. 

Nous nous attacherons plus particulièrement à la conception d'une tête d'émission réception 

pour les applications de type communication courte distance avec les mobiles au voisinage de 60 

GHz conformément aux recommandations de la CEPT 'European Conference of Postal and 

Telecommunication Adminstration). 

Ce travail se décompose en quatre parties principales : 

• La première partie concerne l'élaboration des modèles électriques linéaire et non linéaire 

des transistors à effet de champ et plus précisément de transistors du type HEMT 

GainAs (ou HEMT pseudomorphique). 

• La seconde partie est dédiée à l'étude d'un oscillateur local à 60 GHz. 

• Dans une troisième partie, nous présentons une conception linéaire et non linéaire 

d'amplificateur à 60 GHz. 

• Enfin la quatrième partie est consacrée à l'étude d'un mélangeur avec un signal pompe à 

60 GHz et un signal RF <fe 58 GHz. 
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Chapitre 1 Modélisation 

1 Modèles 

1.1 Transistor utilisé 

Le transistor utilisé est un transistor HEMT pseudomorphique GainAs de longueur de grille 

Lg = 0.25 J.U1l de la fonderie PML (Philips Microwave Limeil). 

La structure des différentes épitaxies et la topologie de ce transistor sont représentées figures 

1.1, 1.2, et 1.3. 

Nous avons utilisé deux types de transistors de développement de grille 4 x 15 J.U11 et 6 x 15 

J.U1l à 4 et 6 doigts de la grille. 

Actuellement PML développe une filière de transistors de 0.2 ~rn de longueur de grille mais il 

existe des filières 0.25 J.U11 chez d'autres fondeurs. 

Nous avons développé notre travail sur cette base tout en sachant que. les rapides progrès. 

technologiques conduiront dans un proche avenir à des composants plus performants. 

En effet la figure 1.4 représente les fréquences de coupures extrinsèques expérimentales en 

fonction de la longueur de grille des transistors pour différentes technologies [10]. Par exemple, 

pour un HEMT pseudomorphique de 0.25 ~rn de longueur de grille, on peut atteindre une 

fréquence de coupure de l'ordre de 70 GHz. Il s'agit là de transistors discrets. Pour des 

réalisations monolithiques en fonderie, il y a une légère dégradation de cette fréquence de coupure 

ft à cause des différents procédés de réalisations notamment des trous métallisés et traitement de 

la face arrière du circuit. En fonderie nous avons ft = 53 GHz pour le même transistor de 

longueur de grille 0.25 J.U11. 

1.2 Différents modèles d'étude des transistors à effet de champ. 

1.2.1 Modèles physiques 

Un modèle physique de composant est en général défini par les données suivantes : 

- une équation de transport électronique; 

- l'équation de Poisson liée à la structure; 

- la structure des couches ainsi que les conditions aux limites du composant. 
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Figure 1.3: photo du transistor 
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La détermination des caractéristiques électriques du composant passe par la résolution de ces 

équations couplées avec prise en compte des phénomènes de relaxation des porteurs de charges si 

nécessaire. 

De nombreuses méthodes existent pour traiter les structures de type MESFET.Elles peuvent 

se regrouper en trois catégories [ 11] : 

• Des modèles analytiques simplifiés : W.Chockley [12]; Grebene et S.K Ghamdi [13], 

RA. Puce! [14]. 

• Des modèles particulaires (Monte Carlo) 1 ou 2 D. W.Fawcet, A.Kaszynski, 

J.Zirnmermann, J.L. Thobel [15,16,17,18]. 

• Des modèles hydrodynamiques 1 ou 2 D :[19, 20, 21, 22, 23, 24, 25, 26]. 

Nous avons plus particulièrement utilisé le modèle hydrodynamique quasi 2D développé au 

laboratoire par A .Cappy. Ce modèle baptisé HELENA (HEMT Electrical properties and Noise 

Analysis) permet dans son développement actuel l'extraction du schéma électrique linéaire ainsi 

que la détermination des paramètres fondamentaux de bruit correspondant à la structure 

semiconductrice du transistor utilisé. Ce modèle HELENA est très intéressant car il permet la 

description de la dynamique des porteurs, l'extraction des paramètres fondamentaux de bruit et du 

schéma équivalent .Cependant il est à ce jour limité au régime statique et ne traite que le 

transistor intrinsèque. Il convient donc d'y ajouter les éléments extrinsèques du schéma électrique 

comme illustré figure 1.5. 

1.2.2 Modèles électriques 

La plupart des modèles électriques sont extraits des mesures fréquencielles de paramètres S 

pour différents points de polarisation. L'intérêt d'une double approche expérimentale et théorique 

permet cependant la détermination plus fine de certains éléments du schéma équivalent, 

notamment les résistances extrinsèques d'accès qui sont particulièrement importantes pour les 

performances de bruit. En effet plusieurs valeurs d'éléments du schéma équivalent peuvent 

conduire à un bon accord entre les paramètres Sij mesurés et calculés à partir du seul modèle 

électrique. Pour un schéma équivalent donné, il est possible d'utiliser le transistor dans une 

configuration différente de celle utilisée pour le caractériser. 
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1.3 Modèles utilisés 

1.3.1 Modèles électriques 

Les modèles électriques sont déduits de mesures sous pointes des paramètres Sij sur analyseur 

de réseau vectoriel sur une large bande de fréquence (typiquement 1-40 GHz) extrapolés ensuite 

pour différents points de polarisation V ds et V gs. Nous utiliserons par la suite le transistor en zone 

saturée tant en régime d'amplification que d'oscillation ou de mélange et donc nous nous 

limiterons au schéma électrique linéaire ou non linéaire du transistor dans cette zone. 

1.3.1.1. Modèle linéaire 

Le schéma équivalent normalisé du transistor avec les éléments d'accès utilisé dans ce projet 

est représenté figure 1.6. 

Rg(W ,Nbd) = 210.W/Nbd2 Q 

R
3
(W) = 0.3/W n; w =largeur de la grille en mm. 

RiW) = 3.0/W n, Nbd =nombre de doigts de grille. 

RgiW) = 0.01/WQ. 

RgiW) = 0.9/WO. 

Ggs(W) = 5000/WO. 

cgSB(W) = 4·NbdFF. 

cgd.(Nbd) = 1.5·Nbd FF. 

Cds.(Nbd) = 1.5·Nbd FF. 

cgs = cgsi .w + cg .... ·Nbd. 

cgd = cgdi.w + cgd_.Nbd. 

cds = Cd.ri·W + Cds.,-Nbd. 

Ids = lds·WmA. 

Gm = Gm·Wms. 

Rds = Rds!W n. 
cgd = cgd;w n. 



Chapitre 1 1-4 

Tableaux 1 :Mesures effectuées à PML sur P~MT 0.25 J.lm pour V ds = 3 et Ov. 

Tableau la: Vds = 3V 

V!l~(V) lcfs"W Gm/W trl(PS) Cfli',JW cfldi;w cdsi/W Rœ_IW GdJW 

0.2 344 366.4 1.33 1015 147 145 48.1 8360 

0 273 383.8 1.38 930 151 164 49.3 6600 

-0.2 205 385.6 1.03 900 158 146 50 6500 

-0.4 139 352.8 0.87 866 168 138 52.5 6350 

-0.6 81.1 299 0.90 811 176 126 59.7 6170 

-0.8 36 194 1.23 656 185 135 85 5351 

-0.9 19.5 140 1.45 579 191 155 106 4980 

- 1 8.5 75.3 1.88 534 198 124 265 4085 

- 1.1 3.9 37.3 3.10 525 206 182 459 3774 

- 1.2 1.1 9.3 2.71 529 220 131 770 3565 

Tableau lb: V ds = OV 

Vac::M Irlc::IW Gm/W tti(PS) Cac::i/W Carli/W Crlc::itw :Ric::IW GrljW 

0 0 0 0 937.8 781 480 1.54 1483 

-0.2 0 0 0 932 753 476 1.77 3125 

-0.4 0 0 0 871 707 350 2.22 1687 

-0.6 0 0 0 725 568 212 3.65 3879 

-0.8 0 0 0 501 452 147 12.9 4664 

-1 0 0 0 500 362 101 149 2419 

-1.2 0 0 0 500 328 109 150 6693 

La signification physique des différents éléments est la suivante : 

* Eléments intrinsèques 

Cgs représente la capacité électrodynamique traduisant les variations de la zone de 

charge d'espace sous le contact de grille sous l'effet de la tension grille source 

en tenant compte des capacités parasites de couplage entre plots de grille et de 

source (capacités "air" des métallisations). 
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1 
Gd=-

Rds 

1-5 

représente la capacité électrodynamique de la zone de charge d'espace évoluant 

avec la tension grille-drain et les capacités parasites de couplage entre plots de 

grille et de drain (capacités "air" des métallisations). 

Transconductance assurant la modélisation de la variation du courant de drain 

avec la tension de grille. 

modélise la variation de la conductance de sortie du canal avec la tension Vds. 

est la résistance d'entrée du transistor. 

représente le temps de transit des porteurs dans le canal. 
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* Eléments extrinsèques (éléments parasites) 

Cds est ici extrinsèque; c'est la capacité de couplage entre le drain et la source. 

représente la résistance de métallisation de la grille. 

Les résistances Rs et Rd sont constituées chacune de la somme de deux résistances : résistance 

entre plot et canal et la résistance de métallisation. 

Les inductances Lg, Ld, et Ls traduisent les accès physiques aux différentes électrodes et sont 

représentées par des lignes conformément à la topologie du transistor (confère photo). 

Cpg, Cpd et Cps sont les capacités de plots au niveau des électrodes. 

Ces éléments parasites, en particulier les résistances d'accès de grille et de source ainsi que les 

inductances, influent beaucoup sur le comportement électrique du transistor notamment le bruit, 

leur influence est d'autant plus importante que la fréquence augmente. 

A titre indicatif la figure 1. 7 représente ce schéma équivalent pour un HEMT 4x 15 J.U1l (Nbd = 

4) de largeur de grille pour V ds = 3V et V gs = OV. 

1.3.1.2 Modèles électriques non linéaires 

A) Principales non linéarités dans la structure étudiée 

* Courant de drain 

Une coupe schématique de la zone active d'un TEC est représentée figure 1. Sa. 

Lorsqu'une tension positive V ds est appliquée entre les deux contacts ohmiques, des électrons 

circulent du contact de source jusqu'au contact de drain. 

Si de plus une tension V gs négative est appliquée entre les deux électrodes de grille et de 

source la jonction métal semiconducteur se trouve polarisée en inverse. Une zone déserte est donc 
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formée à proximité du contact métal semiconducteur et la section du canal conducteur se trouve 

réduite. 

Comme l'extension de la charge d'espace peut être contrôlée par la tension grille-source V gs, le 

courant de drain sera modulé par la tension de grille comme illustré figure l.Sb. " 

Lorsque nous considérons la caractéristique courant-tension d'un transistor à effet de champ pour 

une tension de grille donnée, Ids = f(V ds) à V gs fixée, nous distinguons deux parties 

caractéristiques : 

- Pour les faibles valeurs de la tension V ds la zone désertée n'est pas influencée par la 

tension de drain. La caractéristique est une droite passant par l'origine. Le transistor se comporte 

comme une résistance qui augmente lorsque V gs devient de plus en plus négatif. 

- Pour les tensions de polarisation de drain plus importantes la caractéristique est 

pratiquement horizontale. Le courant Ids est quasi constant c'est le régime de saturation. Le 

courant de drain est d'autant plus faible que V gs est négatif. 

*Capacités 

La charge totale accumulée dans la zone de charge d'espace s'écrit : 
Lg 

Q =- qNd ·Z jW(x)dx et W(x)= A- y(x) (1.1) 

0 

(1.2) 

Approximation: on suppose Vds faible dans ce cas. 

Q = ao. (1 - q~~2 (V,; - ~s)) (1.3) 

avec Q0 = qN dZAL g 

Qo représente la charge électrodynamique totale dans la couche en l'absence de grille, pour une 

surface Z· Lg. 

Les capacités dans les transistors à effet de champ s'écrivent alors : 

C=~ etC=~ 
gs ôV gd ôV 

gs gd 

(1.4) 

On déduit les capacités : 
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(1.5) 

(1.6) 

(1.7) 

(1.8) 

Ces capacités doivent être prises en compte en modélisation non linéaire car elles limitent les 

performances des transistors à effet de champ dans le domaine microonde. Pour notre application 

Cgs varie avec la tension V gs en zone saturée; par contre Cgd varie très peu, on peut dans ce cas 

l'approximer par sa valeur moyenne. 

* Résistance d'entrée Ri et conductance de sortie Gd 

Cappy a montré [21] que la résistance d'entrée Ri varie peu en fonction de la tension grille

source V gs sauf au voisinage du pincement où elle peut prendre des valeurs plus importantes 

(facteur 3 environ dans le cas par exemple du NEC 673). 

La conductance de sortie Gd varie très peu loin du pincement mais, lorsqu'on se rapproche de 

cette zone, cette conductance varie considérablement (tableau 1 mesures PML). Nous montrerons 

par la suite que Gd étant faible, elle pourra être négligée pour des résistances de charge RL de 

l'ordre de 50 n. 
Toutes ces approximations ont été justifiées par les nombreuses mesures et réalisations 

effectuées à PML. 

B) Modèles non linéaires utilisés 

Il existe différents modèles non linéaires tels que : modèles Materka et Kacparcsak [27], 

W.Curtice [28], [29], [30], [31]. 
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Chapitre 1 1-9 

La plupart de ces modèles ne sont qu'approximatifs. Nous consacrerons dans ce chapitre une 

première partie à la présentation du modèle de Curtice [28] qui est le plus connu, ensuite la 

seconde partie au développement du modèle utilisé pour la conception des circuits du projet. 

* Simulation de la caractéristique Ids (V gs) à partir du modèle CURT! CE 

Dans le modèle CURTICE, le courant de drain est représenté par les expression ci-dessous : 

a0,a1,a2 ,a3,y,p,V dsO sont des paramètres du modèle. 

D'où l'on peut tirer G = ôfds 
m ~s 

La transconductance présente une dépendance quadratique vis-à-vis de la tension V gs. 

(1.9) 

(1.10) 

(l.ll) 

Les figures 1. 9a et b montrent les évolutions comparées de la transconductance et du courant 

obtenus par ce modèle électrique et les mesures, pour un transistor HEMT de largeur de grille Z 

= 60 JJ.m. Les paramètres ou coefficients du modèle sont obtenus par optimisation numérique : 

Vds = 3 V 

ao= O.OllJ

ai= 0.0212 

y=2.5 

a2 = 0.0003 

a3 = -0.0050 

On peut observer que la forme exacte de la non linéarité de la transconductance n'est pas 

respectée. 

Pour le courant (Ids= f(V gs)) l'écart entre modèle et mesures devient plus important lorsqu'on 

s'éloigne du pincement. Le modèle Curtice très simplifié, ne tient pas compte d'une non linéarité 

importante : la capacité Cgs. 

C) Modèle retenu 

La figure 1.10 suivante présente le schéma équivalent non linéaire simplifié du HEMT retenu 

avec ses éléments d'accès. 
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* Paramètres linéaires 

• Rg, Rs et Rd sont des résistances d'accès. 

• Ri(Rgs) représente la résistance d'entrée dans les TEC. Pour les HEMT cette résistance 

varie peu et sera supposée constante et égale à sa valeur moyenne en analyse grand 

signal. 

• Cds Capacité entre drain et source, pratiquement constante en zone de saturation, sa 

variation devient importante au voisinage de V ds = O(TEC froid). 

* Paramètres non linéaires 

• Courant Ids 

Ce courant est contrôlé par les tensions drain-source V ds et grille -source V gs par 

l'intermédiaire de la modulation de la zone désertée donc du canal conducteur; il 

représente la fonction fondamentale dans le comportement des transistors à effet de 

champ. 

Ids = f(Gm, V ds, Cgs) 

• Capacité Cgs 

Cette capacité Cgs entre grille et source est une fonction des tensions grille-source V gs 

et drain-source Vds. Son évolution ttaduit la déformation de la zone désertée en fonction 

de Vgs et de Vds. 

• Cgd Capacité entre drain et grille. 

Capacité entre grille et drain est une fonction des tensions grille-drain V gd et drain

source Vds. Cette capacité de faible valeur lorsque Vds>>O, devient plus élevée au 

voisinage de V ds = 0. 
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Chapitre 1 1-11 

* Expression analytique du courant de drain 

Lorsque nous considérons le schéma équivalent simplifié d'un amplificateur figure 1.11, nous 

remarquons que le courant de drain peut s'exprimer sous forme de la somme de deux courants : 

Ids = g m (V gsO 'v dsO ) + gd ·v dsO 

La conductance gd traduit simplement la pente de la tangente à la caractéristique lds(V ds) pour 

le point de polarisation choisi. En zone saturée gd est faible et très souvent on la néglige en 

modèle grand signal. Pour illustrer la faible contribution de la non linéarité de gd, prenons un 

exemple d'amplificateur en zone saturée. Le schéma équivalent très simplifié de cet amplificateur 

est représenté figure 1.11 

Expression du courant de drain 

Id= g,.V + gdVd.r et V c~a =-~Id= ~ (1.12) 

Id= g,. ·V (1.13) 
1+ gd ·RL 

Si l'on néglige la chute de tension aux bornes des éléments extrinsèques de source. 
en posant: LgOJ + Rg + R; =a et Rs + Lsœ = b (1.14) 

nous obtenons 

(1.15) 

alors il vient : (1.16) 

(1.17) 

Pour une charge Rr. de 50 Q 
1 1 1 1 
-+gd=-+-#-
~ ~ Rd.r RL 

d'où une faible contribution de la non linéarité de la conductance gd. 

• Recherche de la fonction Ids = f(V e) 
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Chapitre 1 1-12 

li est possible de modéliser simplement le courant (donc la transconductance) en fonction de la 

tension V gs en choisissant une expression de type : 

Ias(a0 +args +a2Vg~ +a3V~ +a4Vg: ···) 

Une telle formulation analytique est justifiée en zone saturée loin du pincement et permet 

d'obtenir une bonne précision dans cette zone. Mais l'inconvénient majeure d'une telle formulation 

est le contrôle des valeurs obtenues en dehors de l'intervalle de calcul. Ceci peut être partiellement 

résolu en introduisant une variable effective Vett bornée, continue et dérivable permettant de 

substituer à l'intervalle [-ao, +oo] l'intervalle borné [Vt,Vbi] 

La variable effective s'écrit alors [30], [33] : 

v4 = ~ [ ~(V,s- V,)2 + Ô-2 - ~(V,s- ~;)2 + Ô-2] + vbi;v. (1.18) 

Vbi = tension de barrière 

Vt =tension de pincement {Vt =- Vp) 

.1. est un facteur de forme qui a pour dimension le volt 

Veff= Veffl + Veff2 
1 1 2 2 

Veftl = z [Vt + Vgs +'V (Vgs- Vt) + L1 ] [30] 

Vet1'2 = ~ [Vbi- Vgs- ~(Vgs- Vb; / + ~] [30] 

La figure 1.12 nous montre l'évolution de la variable effective en fonction de la tension grille 

source Vgs. 

Le courant de drain Ids est représenté par la formulation suivante : 
2,3,4 

lds[Vgs, Vds] = L(k,.v;')· f(VJ· tanl(k· Vas) 
n=l 

(1.19) 

Le second terme fonction de la tension Vds (tanh(k.Vds)) est utilisé dans le modèle de 

CURTICE [28] ainsi que le développement polynomial. 
2,3,4._ 

Le premier terme L (k11 ·v;')·/(~) est fonction de la tension Ve(Vetl) avecj{Ve)=[1 + 
n=l 

tanh(ko. Ve)] qui est une nouvelle fonction proposée. (1.20) 

2,3,4 ... 

lds[Vgs, Vds]= L(k11 v;')·[l + ta~k0V:)]·tanl(k·Vds) ( 1.21) 
n=l 

* Capacités Cgd et Cgs. 
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Pour modéliser ces capacités, diverses fonctions représentant leurs dépendances vis-à-vis des 

tensions drain-source V ds et grille-source V gs ont été choisies. 

•Cgd 
1 

Qgd = Cgdo· (Vgs--ln( cosh( C1· Vgs))]-[ 1-tanh( C2· Vds) ]+C3· Vds· [ 1 +tanh( C4· Vgs)] ( 1.22) 
cl 

Cd - éQgd 
g ---

~s 
1 

Cgd = Cgdo[1-tanh[(Cl·Vgs)]·(1-tanh(C2·Vds)] + C3·C4 
2 

·Vds (1.23) 
cosh (C4 • ~s) 

éCgd c1 2 sinh(C4 · Ygs) 
-- =-CgdO · [1-tanh(C2 · Vc~s)]-2C 3 ·C4 · Vc1s 

3 
(1.24) 

ôVgs cosh(C1 · Ygs) cosh (C4 · Ygs) 

CgdO est la valeur de Cgd à Vds = Vgs =O. 

Cgd est continue et dérivable. 

Les coefficients an sont calculés dans les conditions normales d'utilisation. 

* Comparaison modèles et mesures 

(1.26) 

Ce travail nécessite le choix de deux transistors de largeurs de grille différentes dont les 

coefficients d'optimisation sont représentés ci-dessous : 

Coefficients d'optimisation 

• HEMT 0.25 J.lm Z= 4x l5J.1m 

K =2.5 ao = 7.18e-14 bo = -0.03 cg do =53 FF 

Ko =-0.02 al = 1.49e-14 hl = 50e-15 cl = -0.5 

K1 = 0.024 a2 = 4.30le-14 b2 = -0.7 c2 = -0.1 
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Chapitre 1 1-14 

K2 . =.0.1122 a3 = 6.14e-14 b3 =0.5 c3 = 8e-15 

K3 = .0.1601 a4 = -3.621e-14 C4 = -0.5 

K4 = -0.0592 as = -4.543e-14 

• HEMT 0.25 f.!m Z= 6x15f.1m 

K =2.5 ao = l.OSe-13 bo = -0.01 cg dO =79FF 

Ko = -0.015 al = 1.613e-14 bl = 1e-15 cl = -0.5 

KI = 0.036 a2 = 7.0064e-14 b2 =-0.7 c2 = -0.8 

K2 = -0.168 a3 = 1.95e-13 b3 =0.5 c3 = 12e-15 

K3 = 0.2402 a4 = 1.055e-13 C4 =-0.5 

K4 = -0.089 

La comparaison des résultats de la modélisation (modèle électrique) avec ceux issus des 

mesures pour différents points de polarisation sont représentés pour les deux transistors z = 60 

f.1ffi et Z = 90 f.1ffi respectivement figures 1.13 et 1.14. 

Les évolutions du courant Lis= f(Vgs) à Vds fixée et de Lis= f(Vds) à Vgs fixée sont en bon 

accord avec les mesures. La forme de la non linéarité de la transconductance est bien respectée 

dans les deux cas. Pour les capacités Cgs et Cgd la comparaison mesures et modèles est 

satisfaisante ; on peut remarquer qu'au voisinage du pincement et pour V ds = 0 Cgs est 

pratiquement constant donc difficile à modéliser. 

1.3.2 Etude du bruit par utilisation du modèle quasi 2 D HELENA 

*Bruit dans les composants à effet de champ [21] 

Pour caractériser entièrement les propriétés d'un transistor, outre le schéma équivalent petit 

signal, il est nécessaire de mener une étude de bruit généré ou converti dans la bande des 

fréquences de travail en déterminant les quatre paramètres de bruit (Fmin, Rn, r opt, Gass). Ces 

paramètres fondamentaux pourront ensuite être introduits dans un logiciel de CAO pour la 

conception et la réalisation d'amplificateurs faible bruit 

Le logiciel HELENA utilise le formalisme des sources de corrélation concernant le bruit des 

quadripôles et consiste en deux étapes : 
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Chapitre 1 1-15 

- Toutes les sources de bruit du circuit sont ramenées à l'entrée sous forme de deux 

sources de bruit de tension et courant corrélées. 

- Ces deux sources de bruit sont ensuite decorrélées par l'introduction d'une impédance 

ou d'une admittance de corrélation, ce qui permet une expression simple du facteur de 

bruit (figure 1.15b). 

La première étape consiste à transformer la source de tension V,! en une source de courant. 

Cette transformation introduit une modification de la source de bruit de grille et du coefficient de 

corrélation. A ce stade (figure 1.15a), les différents éléments du circuit étant en série, 

l'introduction des paramètres de la matrice impédance s'impose pour le transistor intrinsèque. 

Nous pouvons alors ramener toutes les sources à l'entrée du quadripôle extrinsèque devenu non 

bruyant (figure 1.15b). 

Les sources sont ensuite décorrélées par introduction d'impédance ou d'admittance de 

corrélation (figure 1.16). 

Le facteur de bruit est ainsi défini par la relation suivante : 

avec 

F min = 1 + 2G,. (Rw,. + R,P,) 

Zco,. = Rco,. + jXco,. 
.,.2 

G =-~-
,. 4kTàf 

(1.27) 

(1.28) 

(1.29) 

De même, l'impédance optimale Zopt à ramener pour que le quadripôle présente le facteur de 

bruit minimal F = F min est obtenu simplement par : 

(1.30) 

Lors de la conception des amplificateurs hyperfréquences, on utilise de préférence le 

formalisme de la matrice de répartition. L'effet de désadaptation à l'entrée de l'amplificateur prend 

alors la forme suivante : 

gn 1 12 F = Fmin + Ro · Zo -Zopt ( 1.31) 

z0 représente l'impédance présentée par la source. 

La caractérisation du transistor a été effectuée pour une tension V ds = 3 V pour différentes 

valeurs de la tension grille-source V gs. Le transistor utilisé est le HEMT 4 x 15 f.im dont les 
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couches de dopage, la topologie et le schéma équivalent ont été représentés précédemment figures 

1.1, 1.2, et 1.5. 

Le transistor utilisé n'étant pas un transistor discret mais un transistor de fonderie. 

Pour un transistor fonderie un certain nombre d'éléments notamment les résistances d'accès 

sont assez différentes des valeurs mesurées sur les transistors discrets de plus se pose le problème 

de contraintes sur les couches itératives pour obtenir un bon accord théorie expérience itérative 

basée sur deux caractéristiques lds(V ds) et Gm(V gs). 

1) Ajustage de Gm 

Dans un premier temps nous ajustons légèrement (<10%) l'épaisseur de la couche active en 

gardant le dopage théorique donné par le constructeur. Puis nous modifions légèrement le dopage 

pour parvenir à un meilleur accord théorie-expérience de la transconductance Gm. L'épaisseur et 

le dopage de la couche active déterminent la tension de pincement du transistor. 

2) Ajustage de Ids 

Un troisième paramètre à prendre en compte est le cHoix optimal de la loi de vitesse des 

porteurs dans le logiciel parmi les nombreuses options disponibles. A cause de la dégradation de 

certains paramètres électriques lors des différentes opérations technologiques,notamment le 

traitement de la face arrière du circuit nous avons été amenés à modifier les épaisseurs du 

substrat afin de corriger la valeur de la résistance en zone ohmique correspondant à des valeurs 

de V ds inférieure à la tension de déchet qui est notablement plus importante que celle déduite des 

prévisions théoriques correspondant au transistor intrinsèque décrit figure 1. 7. 

Les courbes représentatives de la transconductance Gm et du courant Ids sont données figure 

1.17 a et b. Nous constatons un bon accord entre théorie et expérience. 

Le facteur de bruit minimum Fmin est représenté d'une part en fonction de la fréquence bande 

V 50-75 GHz pour trois valeurs du courant et d'autre part en fonction du courant à fréquence fixe 

figures 1.18 a et b. Dans les deux cas Fmin croît avec la fréquence. La résistance équivalente de 

bruit Rn figures 1.19 a et b décroît avec la fréquence et croît avec le courant. Le coefficient de 

réflexion optimal ropt est représenté figures 1.20 a et b à Ids= constante (12 et 7 mA). Lè gain 

associé Gass est représenté figures 1.21 a et b. A fréquence fixe (55, 60 et 65 GHz), le maximum 

du gain se situe entre 11 et 14 mA. Cependant il y a un compromis à faire entre la facteur de 

bruit minimum Fmin et le gain associé Gass. 
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TA=·:·:· 
ru-::::: 
TH=::::: 
TAU-1.99 ps 
A5=:-:·: 
VCF;:::: 
TNON.;:;:;: 
rmnc-:::: 

* fE:!if[T tall.. ( a11 p ar-ter•) * 
HODEL=111:agbe 

Gate madel Parasitics 
RIN=O.ll RG=0.525 
~;:;:; RD·3.3t 
RGD=lO RS=3.34 
!if-::::: LG·O 
'vm=·:·:· LD=O re..:::::· · Ls-o 
m.i'À=::::: CDS=O 
~ CRf-:::: 
CGS=O.lOB pf RC=::::: 
GJ:Ctf-1 
CGD=~ ... 0~52 pf 
DT-.:·:· 

Breakdo111n 
GSrNo=::::: 
GSREY•::::: 
GOrND=::::: 
GDREY-::::: 
Rt=:::: ... 
RZ=:::: 
VBI=:-:·: 
YBR=:;:;: 
VJR-::::: 
IS=::::·. 
IR-:::: 
IHAX=:·:· xn-:::::· 
EG=::::· 
N-::::: 

Symbalic equ~tions 
lD6=(kltva•k2MveA2ik3*V!A3•k4MveA4J~(J+tanh(k0fye)JM~anh(k*_vll 
189-:·:·: 

EQUATION veff=O. SH~q rt ( ( ( _ v2-vp) "2 Hva"2 )-sqrt ( 

EQUATION ve=v e ff -vp 

EQUATION va= l. Sv 

EQUATION vp=-1. 2v 

EQUATION vbi=O.Bv 

EQUATION cJ=-0.5 

EQUATION c2=-0. 9 

EQUATION b O=- O. 01 

EQUATION b 1 =1 e-15 

EQUATION b2=-0. 7 

EQUATION b3=0. 5 

EQUATION c3=12e-l5 

EQUATION c4=-0. 5 

IGD-·;.;. 
C&S=C.~Ot _ vlH:aJ~ _ vJJI2)/2+(df _ yJA3}13+( 13* _vl"4 )14i( d4~ _v1A5 )/5 )f( Ht:anh(bO!!-_ V2) Hb lM_ vJ~( J-tanh (bZ~ _ v2) )M( J-tanh(b3* _ vl)) 
QGD-79.3ff3((_vl-_v2J-(l/al)K(In(cosh(cll(_vl-_v2)))~)~(J-tanh(c~•-vJ))~c31_vll(l~tanh(o+~(_vl-_v2J)) 

Ftg ure l, 22 b 



EQUATION veff=0.5*(sqrt(((_v2-vp)A2)tvaA2)-sqrt(((_v2-vb1)A2)+vaA2))t(vp+vb1)12 

EQUATION ve=veff-vp 

EQUATION va=1. Sv 

EQUATION vp=-l. 2v 

EQUATION vb 1 =0. 8v 

EQUATION c 1=-0. 5 

EQUATION c2=-0. 8 

EQUATION b0=-0. 01 

EQUATION b 1 = 1e-15 

EQUATION b2=-0. 7 

EQUATION b3=0.5 

EQUATION c3=12e-l5 

EQUATION c4=-0. 5 

rigu~e L ec_ c 

EQUATION k=2, 5 
EQUATION aO= 1. OBOe-13 

EQUATION k0=-0. 015 EQUATION a1=1. 6l3e-14 

EQUATION k 1=0. 036 EQUATION a2=7. 0064e-14 

EQUATION k2=-0.168 EQUATION a3=1, 95e-13 

EQUATION k3=0.2402 EQUATION a4=1. 055e-13 

EQUATION k4=-0. 089 



Chapitre 1 1-17 

1.3.3 Implantation du modèle non linéaire sur un logiciel de CAO MDS 
(HP). 

Le modèle ainsi développé a été implanté sur un logiciel de simulation HP-MDS 

conformément aux figures 1.22 sur la base du modèle MESFET existant. 

1.4 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons développé puis implanté dans le logiciel de simulation HP-MDS 

un nouveau modèle non linéaire de transistor HEMT 0.25 J.lm PML. Ce modèle s'adapte bien 

pour différents types de transistors notamment les MESFETs et peut être utilisé pour la 

simulation et la réalisation de différents circuits non linéaires à savoir : oscillateurs, mélangeurs, 

amplificateurs moyenne puissance et faible bruit ... 
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Chapitre 2 : Oscillateur HEMT 60 GHz 

Introduction 

La génération de puissance constitue l'une des fonctions de base des dispositifs électroniques 

et sa mise en oeuvre doit être particulièrement soignée dans le domaine microonde et plus encore 

dans le domaine millimétrique. Un oscillateur est en général constitué d'éléments actifs et passifs 

couplés, produisant un signal de sortie en l'absence d'un signal d'entrée. 

Le signal généré peut être quasi-sinusoïdal ou plus fortement distordu selon que l'élément actif 

fonctionne en régime faiblement ou fortement non linéaire. Sa conception nécessite une bonne 

connaissance à la fois de ses principes de base et du comportement physique de l'élément actif qui 

peut être décrit soit par des modèles physiques, soit par des modèles électriques. 

Nous présentons dans ce chapitre notre travail en plusieurs étapes : 

Après un rappel des principes de base du fonctionnement d'un oscillateur, nous présentons une 

conception linéaire et une analyse non linéaire d'un oscillateur local à HEMT 0.25 Jlffi à 60 GHz 

en vue d'une réalisation en intégration monolithique. Enfin dans une dernière partie, nous 

confrontons les résultats théoriques et expérimentaux et nous essayons de proposer quelques 

explications quant à l'écart observé. 

2.1 Rappels généraux sur les oscillateurs 

2.1.1 Etude de l'oscillateur par la méthode de "Van der pol" 

Pour la plupart des composants actifs (diodes Gunn, ATI, Tunnel, Transistor FET, HEMT et 

Bipolaire), la résistance différentielle négative suit une loi voisine de : 

;z ôv 
Rm_ = - J?o(l - -:z) avec Rm_ = ~ 

10 C/l 

et v 
Roi3 

= - Roi+ 3'2 = 
lo 

Si le courant i est très faible, alors v # - ai 

~ = - a = - Ro est la résistance différentielle négative linéaire. 

Un circuit simplifié de l'oscillateur est représenté figure 2.1. 

L'équation différentielle régissant le comportement temporel de ce circuit s'écrit: 

(2.1) 

(2.2) 



L c 

v ( i ) Rl 

Figure 2.l:schema simplifie d'un oscillateur 
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v(i)+RLi+_!_jidt+L di =0 
c dt 

(2.3) 

En dérivant cette équation par rapport au temps et en remplaçant V(i) par sa valeur, on obtient 

d 2
' d' d' 1 

L-z +(Rr, -a)-
1 
+3be-

1 
+ -i = o 

dt 2 dt dt c 

A l'accord L (J)
2 = 1 d'où· 

c 0 ' 

On pose généralement : 

P= 

(y = facteur d'amortissement) 

d'où l'équation de Van der Pol: 

3b 
--etr= 
a-Rr_ 

(2.4) 

(2.5) 

(2.6) 

(2.7) 

A ce stade, seule la résolution numérique permet d'obtenir une solution rigoureuse. On peut 

noter cependant que si le courant i est très faible, alors le terme Pi2 est négligeable (régime 

linéaire) et l'équation de Van der Pol se simplifie: 

(2.8) 

• si y < 0 alors a < RL et la solution est à amplitude décroissante. On se trouve en 

présence d'un régime oscillatoire amorti. 

• Par contre si y> 0 alors a> RL et la solution est dans ce cas à amplitude croissante, 

cas rencontré dans le démarrage d'un oscillateur par amplification de bruit de fond. 

Pour qu'il y ait oscillation, il faut donc que a > Rr. c'est-à-dire que la résistance différentielle 

négative linéaire ait une valeur absolue supérieure à la résistance de la charge. 

Pour rechercher la solution en régime d'oscillation stable (régime établi), on pose souvent : 
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. H-RL et z = ·u 
b 

L'équation de Van der Pol peut alors se mettre sous la forme: 

2 du 
y(l- u )- + u = 0 

d't' 

2-3 

(2.9) 

(2.10) 

La résolution numérique fait apparai'tre un caractère important du comportement d'un 

oscillateur illustré figure 2.2. Ces courbes montrent que, en donnant à y des valeurs croissantes, 

on obtient des solutions u = f(t) qui passent continûment d'un type d'oscillation quasi-sinusoïdale 

pour de faibles valeurs de y à un type d'oscillation par relaxation pour de fortes valeurs du facteur 

d'amortissement. TI faut donc éviter, si l'on veut obtenir un régime d'oscillation quasi-sinusoïdale, 

de placer le composant actif dans des conditions où la résistance différentielle .négative présente 

une trop forte valeur en régime linéaire par rapport à la résistance de charge. D'où la condition: 

a-D r = ~'i. << 1 
Wo 

a << (~ + l)RL ~ est le coefficient de qualité externe du circuit de charge. 

De plus, pour une solution quasi-sinusoïdale du type 

(2.11) 

à A 
on peut admettre que <<A soit 

à( co 0 t) 

1 dA 
--<<co 
A dt 0 (2.12) 

Dans ces conditions, la solution de l'équation de Van der Pol peut s'écrire: 

(2.13) 



Re!. 
~----------------~~--~:r~ 

.Io=~~~ 

Figure 2.3:evolutions de posc(Io),Rd(Io) 
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où t0 est une constante choisie pour que l'amplitude du courant soit faible à t =O. Par exemple 

t0 doit être de forte valeur pour que les oscillations démarrent de signaux de faible amplitude 

(bruit). Le régime établi est obtenu lorsque t tend vers l'infini soit : 

(2.14) 

D'après la relation (2.2), 

(2.15) 

(2.16) 

En négligeant les composantes harmoniques (solution quasi-sinusoïdale y<< 1) on obtient: 

3 v = 10 cos {1)0t(- a+ -bi;) 
4 

A la pulsation coo, la résistance dynamique s'écrit alors : 

v(œ ) 3 
~({1)0 ) = -. - 0 =(-a+- bi;)< 0 

z((l)0 ) 4 

Cette résistance non linéaire reste négative pour 

La puissance délivrée par l'oscillateur est alors : 

Elle est maximale pour :!!, = 0 soit : 
d./0 

I = {2ci 
0 V3b 

a2 
et Pmax=·-

6b 

(2.17) 

(2.18) 

(2.19) 

(2.20) 

(2.21) 

(2.22) 

Le signe (-) signifie que le dispositif fournit de la puissance (oscillateur).ces deux résultats 

importants sont représentés par la figure 2.3. 
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Figure 2.4:schema d'un quadripole actif 
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Le module de la résistance dynamique non linéaire négative diminue lorsque 10 augmente et 

1 Ma . ·c. . 1, ill A • ,, 1 Ma . 
s'annule pour 0 = - ·- . La pUissance J.Ourrue par ose ateur croit JUsqu a 0 = - ·- puts 

3 b 3 b 

M décroît et s'annule également pour / 0 = . 
b 

2.1.2 Etude simplifiée des oscillateurs à quadripôle par le formalisme 
des paramètres S (régime linéaire) 

Considérons le schéma de la figure 2.4 

Le quadripôle actif supposé linéaire peut être représenté par sa matrice de répartition 

correspondant au montage effectué ici par exemple en grille commune. Les coefficients de 

réflexion vus dans les plans d'entrée et de sortie du dispositif s'écrivent : 

(2.23) 

.~ (2.24) 

Par ailleurs, le coefficient de stabilité k du quadripôle est défini par la relation suivante : 

k = 1 + là2l-lsxJ -1s22l2 

z ·IS12 · s21l 
(2.25) 

(2.26) 

Si K.> 1 làl < 1 alors le dispositif est inconditionnellement stable "i/ rL etc et ne peut donc 

osciller. Si k<1 et !S;11 ou !S;1l>l, le système est dit potentionnellement instable et peut donc 

constituer l'élément actif d'un oscillateur. 

La condition !S;11 > 1 signifie que l'impédance Zin vue à l'entrée du quadripôle est à partie 

réelle négative. Cependant, le comportement non linéaire du transistor fait que le niveau de la 

résistance négative, tant à l'entrée q'!l'à la sortie va diminuer lorsque l'amplitude du signal 
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hyperfréquence va croître. Conformément à ce qui a_été vu précédemment, il faut jReX'.2;.)j >~ 

pour que les oscillations démarrent. 

Pour assurer le démarrage des oscillations dans de bonnes conditions, il est conseillé de choisir 

les éléments du circuit (ZL,Z3) tel que !S;1l·lr11 # 1.2, ce qui correspond sensiblement aux 

conditions a> Rr_ et y<< 1 précédemment mentionnées. 

La condition d'oscillation en régime établi s'écrit: 

ce qui est équivalent à écrire Zr = Zin + Z1 = 0 

soit réel (Zr)= Oet lm (Zr)= 0 (2.27) 

Cette analyse linéaire permet une première approche assez grossière du circuit qui devra être 

complétée par une analyse non linéaire du dispositif pour le caractériser correctement au niveau 

de la puissance de sortie notamment. 

2.1.3 Stabilité de l'oscillateur autour de son point de fonctionnement 
[1] [2] 

Pour analyser la stabilité de l'oscillateur autour de son point de fonctionnement, on applique 

une petite perturbation ôl0 à l'amplitude Io et une légère perturbation complexe ôP à la pulsation 

complexe P0. L'impédance totale Zr(Zr = Z
111 
+~)est à la fois fonction de I0 et de la pulsation 

1 
complexe P0 et peut être développée en série de Taylor autour du point de fonctionnement(;). 

0 

Si l'on limite ce développement au premier ordre, il vient: 

lo 
Comme 2;.(1',) = 0 (conditions d'oscillation en régime établi) alors: 

0 

avec 

+ (oz., )Of = 0 
81 

iP = a + jom 

(2.28) 

(2.29) 

(2.30) 

L'oscillateur sera stable si ,après perturbation passagère, il revient à son point de 

fonctionnement, c'est à dire si 
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ôl ~ 0 quand t l'infini 

ôP ~ 0 quand t l'infini 

Par exemple, cette condition sera remplie pour a.<O , traduisant la présence d'une perturbation 

d'amplitude décroissante permettant au courant de revenir à son point d'équilibre Io-

ôRr. Œ"r _ âX"T. ôRr 
a= - ô/ ÔaJ ô/ ÔaJ ·/JI 

<OR,?+ (ôXT)2 
ÔlD ÔaJ 

ORr ôXr --·--+ ôXr. ôXr 

et ÔlD= ô/ ÔaJ ô/ ÔaJ 

(éJRT )2 + (8Xr)2 
ÔaJ ÔaJ 

La condition a < 0 est obtenue pour : 

ôRr.Œr _ ôXr.ôRr > 0 
ô/ ÔaJ ô/ ÔaJ 

En principe Z1 représente l'impédance de charge d'un circuit passif, donc OZ1 = 
ô! 

la relation (2.33) est constituée par une différence de deux termes. 

On peut donc ramener (2.33) à : 

~ ·(Œin ax;) >> 0 +-
ô/ ÔlD ÔlD 

Nous savons que~# - Ro(l 
i2 

- ";ï) 
lo 

ôRu. Ro ·i > 0 = 2·-
ô/ ·2 

lo 

il faut donc que 

Ce point très important dans l'étude d'un oscillateur est illustré par la figure 2.5. 

(2.31) 

(2.32) 

(2.33) 

0; de plus 

(2.34) 

(2.35) 
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De plus, Kurokawa a montré que la stabilité optimale d'un oscillateur (condition de bruit de 

phase minimale) est obtenue lorsque le lieu [zin(10 )l,
0 

coupe le lieu du circuit [~<œ>]w0 
sensiblement à angle droit. Ce cas est illustré par la figure 2.6 

Les intersections Pt et p 2 par exemple représentent deux points où la stabilité est possible. 

Cependant , le point Pt est préférable au point P2 car les lieux se coupent avec un angle plus 

proche de 90°. Par contre, p 3 correspond à un point de fonctionnement instable car l'angle au 

point d'intersection entre les deux caractéristiques a une valeur supérieure à 180° (2.34) et donc 

Œr < 0 . La condition d'oscillation stable doit donc également vérifier ces deux conditions 
Ôa> 

pour un fonctionnement optimal de l'oscillateur. 

2.1.4 Facteur de "pulling" ou facteur d'entraînement de la fréquence 
d'un oscillateur 

On définit le facteur de " pulling" d'un oscillateur comme la dérive relative totale de la 

pulsation de celui-ci (~lVT) lorsqu'il est perturbé par une charge présentant un taux d'onde 
Wo 

stationnaire donné, et dont la phase peut varier de 0 à 2 1t. 

Si l'on perturbe l'impédance de charge d'une quantité D.Zc = t:J?.c +}Mc et que l'oscillateur 

continue à fonctionner alors : 

(2.36) 

En séparant les parties réelle et imaginaire, on obtient : 

(2.37) 

(2.38) 

De ces équations on tire : 

ôR, . Œ'T _ ôR, . éKT 
(2.39) 

ô/ Ôa> Ôa> ô/ 
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Si le coefficient de qualité externe du circuit est suffisamment élevé Qa: >> et si 

Œin << ~par ailleurs, on peut admettre que OR., <<. On peut donc dans ce cas montrer 
0/ 0/ ÔaJ 

que: 

1 
A l:l llin al ·z~ (S - sl )1 urpu g tot e = ~ . (2.40) 

C'est la formule de [Hobson] où S est de TOS présenté par la charge. Minimiser MT revient 

à concevoir un circuit de charge présentant un coefficient de surtension extérieure le plus élevé 

possible compte tenu du niveau de puissance désiré. 

2.2 Méthodologie de la conception de l'oscillateur local en régime 
linéaire 

Pour la conception de l'oscillateur, nous avons simulé un transistor HEMT (LEP-PML) 6xl5 

J.Ut1 avec une longueur de grille Lg = 0.25 Jlffi décrit au chapitre 1. 

La conception linéaire a été effectuée en utilisant le modèle petit signal du HEMT présenté 

dans le premier chapitre. 

La démarche suivie a été la suivante : 

- Choix du point de polarisation optimal 

- Choix de la configuration du quadripôle 

- Définition du circuit de charge 

2.2.1 Choix du point de polarisation optimal 

La première démarche consiste à rechercher le point de polarisation statique favorisant 

l'instabilité et la puissance de sortie, c'est-à-dire le point où le transistor présente un gain 

maximale. Ceci peut s'obtenir en traçant la courbe représentative du gain maximal en régime 
stable (MAG) ou MSG en fonction de la tension grille-source Vg .. pour différentes valeurs de la 

tension drain source Vds à fréquence fixe à 60 GHz par exemple, pour une configuration source 

commune du transistor. 

Le MAG et le MSG sont définis par les relations suivantes : 

(2.41) 
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A la limite de la stabilité k = 1 on a le MSG : 

(2.42) 

Cependant, il est plus intéressant d'exploiter les résultats déjà donnés dans le premier chapitre 
sur la modélisation où nous avons tracé la caractéristique de la transconductance G m = f (V8s) 

pour une tension Vcù sensiblement optimale (Figures 1.13a et 1.14a) pour des transistors de 

largeurs de grille de 60 et 90 J.llll. 

La valeur optimale de la transconductance se situe au voisinage ~.r = OV pour une tension 

V dr 3 V et c'est autour de ce point que nous allons élaborer la conception de l'oscillateur 60 GHz. 

Pour augmenter le niveau de puissance en sortie, un transistor de développement de grille égal 

à 90 Jlil1 a été préféré à celui de développement Z = 60 J.llll. De plus la fréquence de coupure 

intrinsèque est définie par: 

fc= (2.43) 

L'évolution de fc = f (~.r) suit sensiblement celle de la transconductance Gm . 

Quant à la fréquence de coupure extrinsèque Ft, elle est définie par la relation suivante : 

(2.44) 

La fréquence maximale d'utilisation du transistor en oscillateur est généralement définie par : 

/max = 
(4gd( ~ + ~ + R

8 
+ OJZLs ) + 2œcCgd ( ~ + ~ + 2R

8 
+ œcLs ))~ 

Le tableau 2 ci-dessous nous montre les valeurs de ces fréquences de coupures du transistor 
HEMT 0.251J.m 6 x 151J.m pour différents points de polarisation de la tension grille-source (V83 ) 

pour une tension v dr fixée à 3 v. 

Tableau 2: 

~s 0.2 0 -0.2 -0.4 -0.6 -0.8 -1 -1.2 

fc(GHz) 46 51 53 50 44 34 15 2 

/,(GHz) 37 40 41 38 34 24 10 1.3 

132 138 140 135 129 120 93 31 
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Le maximum.de la fréquence de coupure se situe entre ~s =à OV et -0.2 V avec une chute 

brutale au voisinage du pincement. 

2.2.2 Choix de la configuration du quadripôle 

Outre le choix de polarisation se pose le problème de la configuration à retenir ; grille 

commune, source commune ou drain commun. 

Selon que le transistor est monté en configuration grille commune, source commune ou drain 

commun, il pourra être plus ou moins stable. Pour illustrer ce problème de stabilité nous 

représentons l'évolution de la stabilité pour chacune des configurations. 

Pour ces simulations, le transistor a été représenté par son schéma équivalent petit signal et le 

point de polarisation retenu est Vgs = OV pour Vcts = 3 V. Les résultats montrent que le transistor 

est plus instable en configuration grille commune avec k(ro) < 1; autour de 60 GHz, on a k(co) # 

O. 

C'est cette configuration qui sera retenue pour la conception et la réalisation de l'oscillateur. 

De plus , elle présente l'avantage de minimiser le bruit en 1/f car en mettant la grille à la masse, 

on court-circuite partiellement le générateur de bruit équivalent [15]; et est adapté à un 

fonctionnement large bande (accordabilité). 

Pour la configuration source commune k(ro), croît avec la fréquence et est supérieur à 1 sur 

une bande très large avec un maximum autour de 53 GHz. Stable, cette configuration est la 

mieux adaptée pour la conception de l'amplificateur. 

La configuration drain commun présente un facteur de stabilité qui croît avec la fréquence 

mais qui reste très inférieur à 1; k(co) < 0.5 sur la bande 1-65 GHz. L'utilisation de cette 

configuration aux alentours de 60 GHz posera le problème du risque d'oscillation parasite 

notamment aux fréquences faibles. 

2.2.3 Conception du circuit de l'oscillateur 

Le circuit de l'oscillateur monolithique est conçu sur un substrat semi-isolant GaAs en 

utilisant des lignes microrubans plus faciles à mettre en oeuvre dans un premier temps que des 

guides coplanaires. La conception assistée par ordinateur tant linéaire que non linéaire a été basée 

sur l'utilisation des logiciels TOUCHSTONNE (EESOF) puis MDS (HP). Conformément à 

l'étude précédente, nous avons choisi la configuration grille commune pour réaliser l'oscillateur 

60 GHz. Ce montage illustré figure 2.10 nécessite la mise à la masse de la grille par 

l'intermédiaire d'un trou métallisé dont le schéma équivalent est donné sur la figure 2.10. 
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Pour cette configuration simple où le transistor est fermé sur des charges non réfléchissantes 

sur les électrodes de drain et de source, ce dernier ne présente pas un module de coefficient de 

réflexion supérieur à l'unité ni à l'entrée ni à la sortie. Pour augmenter le module de ces 

coefficients de réflexion, nous avons classiquement introduit une légère inductance dans le circuit 

de grille réalisé à l'aide d'une courte portion d'une ligne microruban d'impédance caractéristique 

50 Ohms comme illustrée figure 2.11a. Or la figure 2.11b montre qu'il n'est pas possible avec 

cette seule technique de faire apparaître une résistance négative à l'entrée ou à la sortie au 

voisinage de 60 GHz. Dans cette configuration, le transistor ne présente qu'une faible résistance 

négative en sortie au voisinage de fe (53 GHz). 

Pour faire apparaître une résistance négative au niveau de l'électrode de source sur la plage 

fréquencielle 55-60 GHz qui nous intéresse, il convient donc de compliquer quelque peu ce circuit 

de base. Nous avons tout d'abord essayé d'introduire une réaction drain-source susceptible de 

créer une résistance négative au niveau de l'électrode de source tout en limitant le gain aux basses 

fréquences pour éviter des risques d'oscillations à ces fréquences. Le découplage des composantes 

continues entre le drain et la source est réalisé par un gap comme illustré figure 2.12a. De même 

la sortie est isolée de la composante continue de drain par interruption fine (gap) de la ligne de 

sortie. Les premières simulations linéaires ont montré que la résistance de contre réaction devrait 

être nulle pour obtenir une résistance négative à l'entrée du système au voisinage de 60 GHz. Ceci 

est essentiellement dû au fait que pour limiter l'encombrement du circuit la ligne de contre 

réaction drain source ( donc l'inductance de contre réaction) devrait rester assez faible. En 

conséquence, vu la faible valeur du gain du transistor à 60 GHz, tout effet résistif introduit dans 

la boucle dégrade considérablement les performances de ce dernier. Le circuit hyperfréquence 

sensiblement optimàl obtenu avec cette topologie est illustré figure 2.13a et les paramètres 

linéaires représentatifs sont donnés figure 2.13b. 

n apparaît bien une résistance négative au niveau de la source de 55 à 60 GHz mais on peut 

constater des risques d'instabilité à très basses fréquences. Le coefficient de réflexion de sortie 

présente une valeur sensiblement constante et proche de l'unité, ce qui peut surprendre mais qui 

s'explique par la faible valeur de la capacité de découplage de la ligne de drain (gap 
1 IZI = -- >> ) Sur cette base, les premiers dessins du circuit complet ont été réalisés et sont c()) 

présentés figure 2.14a. 

La condition d'oscillation stable est obtenue par l'introduction d'une ligne de source composée 

d'une fraction de ligne haute impédance en circuit ouvert. Les circuits de polarisation sont réalisés 

conformément à la figure 2.13 et le découplage des alimentations assuré par des condensateurs de 

2 pf reliés à la masse par des trous métallisés. Si les simulations linéaires laissaient prévoir des 

oscillations dans la bande de fréquence désirée les simulations non linéaires ont fait apparaître un 



Figure 2.l4a:topolagie de l'ancien oscillateur 
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Figure 2.15:topolagie du nouveau ascillateur 



VIA GRUOND 

L·55 W•GS g I 
R C=2 PF c - 1 IL~IIOW~30 

R=300 OH 

5 
Gap 

1 ) Out 1 1 

L~290 W~40 T L=l20 W=70 s~to L~t2o w~7o 

L=55 W=20 
D 5 

L·l~ 1 
< vcc 1 

1 1 1 L=30 W=70 

G 1 L~70 1 1 C=2 
1 

PF 
DIMENSIONS EN UM ..L " .. u 

..1_ L=SO 
SUBSTRAT AsGa 

1 
1 L=70 LJ W=65 

H=IOO 
VIA 

VIA 

Figure 2. 16a:schéma de base oscil 1ateur2 



00 

0<""1 
0 
0 
0 
N 

0 
·0 
0. 
Ln-

1 1 

Ml M 
Ml 1. 08 ~OE +C 0 M =i.E 250E 00 
T 1 b"" 0 

hm:·. ,q T =~" nnm:· . . nq 

12 ~ rvr =~ 
~3 .. V\ 
~~~=~7 ~~~~~ 03 ·sv \ ·~ 1!-oq 

/ ~ R.~ / 511 \ 
\. v ... 

_jJ_ M4 Fl0.3 b7E+ 3 

\ k ~~ 
'ftL vvt.+~~ 

~~ 

'i-= -- ./ 

l. 0 GHz freq 100.0 GHz 

Fïgure 2.16b:coefficients sll C111) et kC111) 



Chapitre 2 2-13 

problème lié à Ja localisation de la résistance de polarisation de forte valeur dans la source 

interdisant l'obtention d'un point de fonctionnement correct. 

Pour résoudre le problème nous avons donc tout simplement supprimé la résistance dans le 

circuit de source et nous l'avons introduit dans le circuit de drain. 

En supprimant ainsi la résistance de source la simulation non linéaire donne une fréquence 

d'oscillation au voisinage de 60 GHz avec un niveau de puissance de l'ordre 0 dbm comme illustré 

figure 2.14b. 

Pour limiter l'encombrement de la ligne d'accord de source nous avons ouvert la boucle de 

contre réaction qui se retrouve donc transformée en deux stubs l'un sur le drain l'autre sur la 

source comme illustré figure 2.15. 

Le stub en circuit ouvert introduit ainsi dans le circuit de drain présente une longueur 

d'environ 300 J.1ffi correspondant sensiblement au quart de la longueur d'onde à une fréquence 

voisine de 80 GHz. 

De plus cette nouvelle topologie faisant apparaître un risque d'instabilité en bande X au 

voisinage de 9 GHz Nous avons introduit une résistance supplémentaire de 300 n en parallèle sur 

la ligne de drain de façon à faire chuter le gain en dessous de 30 GHz. 

Le schéma dans son ensemble a été" réétudié et les éléments du circuit optimisés pour satisfaire 

aux conditions de fonctionnement. 

Le schéma fonctionnel du montage utilisé pour la CAO est illustré figure 2.16a. 

Les évolutions du facteur de stabilité k et du module de coefficient de réflexion s;1 sont 

présentés figure 2.16b. 

On peut constater l'existence d'une résistance négative sur la plage fréquencielle 50 à 66 GHz. 

Signalons cependant le pic présenté par le facteur de stabilité k au voisinage 78 GHz, 

fréquence qui nous posera quelques soucis par la suite. Cependant à cette fréquence k est positif 

et donc à priori le dispositif est inconditionnellement stable. 

2.3 Etude non linéaire de l'oscillateur 

Après l'approche linéaire du circuit nous avons mené une analyse non linéaire de l'oscillateur 

en utilisant le modèle non linéaire du transistor présenté dans le logiciel MDS-HP 

Les principaux résultats de cette analyse sont les suivants : 
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Figure 2.19:mesure de la frequence d'ascillatian 
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L'oscillateur accroche bien au voisinage de 60 GHz comme illustré figures 2.17 a et b. 

La forme d'onde de la tension de sortie est présentée figure 2.18 pour une tension de 

polarisation drain-source 3 V et une tension grille source de 0 V. 

Le facteur d'amortissement y est suffisamment faible pour assurer une forme d'onde quasi

sinusoïdale. Cependant le niveau de puissance est assez faible de l'ordre de ~28 dbm ceci est dû 

principalement à une mauvaise optimisation de la ligne de drain. En effet le découplage continu 

de l'électrode de drain est obtenu par un "gap" de largeur 10 J.Lm imposé par des contraintes 

technologiques. Or cette dimension de fente conduit à une valeur de capacité très faible à 60 GHz 

comme déjà mentionnée figure 2.14 ce qui augmente le coefficient de qualité externe du circuit. 

2.4 Réalisation de l'oscillateur et résultats expérimentaux 

L'oscillateur à HEMT 0.25J.Lm a été réalisé par PML conformément au masque décrit figure 

2.15. 

Le circuit monolithique de l'oscillateur a été ensuite reporté de façon hybride dans une cellule 

de test. 

Ce support de test utilise les lignes microrubans gravées sur un substrat diélectrique de faible 

permittivité sr = 2.2 et de hauteur égale à 127 1-1m. Ces lignes sont ensuite couplées à un guide 

d'onde rectangulaire par le biais de transition ligne microruban-guide d'onde utilisant une section 

de guide en U. 

Les premiers résultats obtenus se sont avérés assez différents des prédictions théoriques. En 

effet l'oscillateur fonctionne au voisinage de 78 GHz avec un niveau de puissance de -15 dbm, 

pour le point de polarisation précédemment défini (Vds = 3V , Vgs = OV). Le spectre de 

l'oscillateur est présenté figure 2.19 . 

Pour mieux comprendre le fonctionnement du dispositif nous avons essayé de faire varier la 

fréquence d'oscillation en ajustant la longueur des stubs d'accord sur le drain et la source. Il est 

apparu impossible d'abaisser la fréquence d'oscillation mais par contre le dispositif présentait une 

bande mécanique d'accord fréquenciel très large de 77 à 92 GHz comme illustré figure 2.20. 

Par ailleurs ce comportement s'est avéré identique pour les mêmes circuits utilisant soit des 

HEMTs conventionnels 0.25 1-1m soit des HEMTs pseudomorphiques 0.25 1-1m et 0.2 1-1m. 

De plus le niveau de puissance de l'oscillateur augmente rapidement avec la tension Vds 

comme illustré figure 2 .21. 
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2.5 Essai d'explication 

Une longueur recherche a été menée pour tenter d'apporter une solution ou une explication au 

problème posé : décalage de la fréquence d'oscillation de 20 GHz par rapport aux prévisions 

théoriques. 

Pour cela nous introduisons dans le logiciel de simulation MDS le circuit tel qu'il a été réalisé par 

le LEP en respectant les dimensions de fonderie. 

2.5.1 Problème d'oscillation harmonique 

Pour analyser le problème d'une possible oscillation harmonique au voisinage de 40 GHz, nous 

remplaçons à la sortie de l'oscillateur la charge 500 par une charge purement réactive GX) et 

nous regardons les coefficients de stabilité k(m) et de réflexion à l'entrée du circuit S;1(m). Ces 

résultats ont été représentés dans la bande 1-100 GHz comme illustrés figures 2.22. Nous 

constatons que k(m)>1 pour des bandes de fréquences 1-55 GHz et au delà de 68 GHz; pas de 

risque d'oscillation au voisinage de 40 GHz. 

2.5.2 Influence potentielle des trous métallisés. 

Nous avons également procédé au test de l'influence des trous métallisés en regardant le 

coefficient de réflexion s; 1 (Cl) des deux entrées principales du circuit la source et la grille pour 

deux modèles différents de trous métallisés; le modèle LEP-PML et le modèle HP-MDS. 

* Modèle LEP-PML. 

Lorsque nous regardons du côté de l'entrée (source), le coefficient de réflexion IS;11 est 

supérieur à 1 sur la bande 53-70 GHz comme illustré sur figure 2.16b. lorsque nous considérons 

la grille comme entrée en enlevant le trou métallisé et en chargeant la source par le stub d'accord 

nous obtenons les résultats suivants : figures 2.23. 

-IS;11 > 1 sur la bande de fréquence 45-65 GHz avec un maximum de 1.2. 

-IS;11 > 1 sur la bande de fréquence 80-86 GHz avec un maximum de 1.05 à 84 GHz. 

La représentation de -+ sur abaque de Smith est donnée par figure 2.23b; la zone à 
sll 

résistance négative de IS;11 > 1 se trouve à l'intérieur de l'abaque. On peut observer que la 

condition de phase (kX=O) entre 80 et 86 GHz le trou métallisé considéré comme élément 

d'accord ne peut jamais être remplie donc pas de risque d'oscillation dans cette bande de 

fréquence. 



o
o 
0 
0 
N 

0 

0 
00 
0. 
N

I 1 

H 
H =974 
T =4':1 

\I =~ 

""' 
M3 
M3= 66.1 . 
I2= ~ 

1 
l. 0 G~z 

. ISE 03 
IOMI='- .oq 

511 1 
l'- / 

4E+< 0 

·-

~ 
......___., 

~ ""-.. 
1/ '!-.........._; \ ... .., 

M2 l. 01 84E+ 0 lof.( 
Il 8.:. OOt.+ ,~ ·~ 

7;J ;~ 

- -
4=9. 6S2E 03 k -
~~=~ 

OOOt +0~ 

~; ) 

freq 100.0 GHz 

Figure 2.'Z3a.:ccefTicients sl1C1:d et k(~:~) entree gri Ile 

1. 0 GHz 100.0 GHz 

Figure a~b: 1t:1t entree grille 

E 

E 



0 

0""' 
0 
0 
0 

""' 

0 

0 
00 
0. 
N

I 1 

113 

'11 

Ml=E 
J.l 

12=1 

M3 
M3= 

Î IN 

\ 
v \_ 

!. 0 GHz 

M2 2 

35.9~E-03 M2=! .496 E+OO X 
Tl= 1? 111\i \;:'-1.1\Q 

l"' v·• , ... ·~ 
I2=f~ ~ 

1 
8.76 E+03 / '~ 1v• ·•v ~ru v ~ ~ 1 

\-. 
M4 .. LIL 

M4 1=5.2( 94E+ 3 7 T ~. ~ . 
·~ ·~ 

1\ I2 1=~ 

freq 100.0 GHz 

Figure 2~.coefficients sllC•) et k(~) (via HDS) 

0 . 
0 
c.a 

-.... -Ill 
a ... 

0 

0 .... -1 

" 
_.... 

1\ Hl 
;------

..-v--- -r-- '"" 
NI \ 
HI+-3.c ~B3EOO 

~~!~· •v-· ... 

112 .... L. "" .. .;._ 
"~ ., ..... 'V 

Il•73 j OOOE:+09 r1 
IrES! 

1.0 GHz freq 100.0 GHz 

Figure 2.25.partie reelle de zl(entree) 

1 

1 



0 . 
0 
0 ... 

0 

0 
0 

'r 

H2 

~;:G~n ii!SE+ ~0 
OOE+ DS 

I2 •ES! 

~ ~ ( ----~ b 

t-- ~ 1 

~ 
1\ \ 1 

\j Ml 
Hl-261 !4E+< 0 

1 
;;:s.:· OOfE+O~ 1 

1 
1 

1 

1 

1 

50.0 GHz freq 100.0 GHz 

Figure 2.26:rrequence d'accord 



-01 

. -

rigure 2.~ l/all entree <via MDS) 

1. 0 GHz treq 100.0 GHz A 

Figure 2.2S:ccetticient sll stub d'accord 

E 



-.. ..... -

0 

1.0 GHz 

figure 2.2~:1/sll entree grille (via KDSl 



Chapitre 2 2-16 

* Modèle HP-MDS. 

Nous remplaçons ensuite le modèle trou métallisé LEP-PML par le modèle HP-MDS en 

introduisant les dimensions de fonderie : diamètre intérieur 55 11m, diamètre extérieur 150 Jlm. 

Les figures 2.24 et 2.25 représentent respectivement les évolutions en fonction de la fréquence du 

coefficient de réflexion IS~ 1 1 à l'entrée du circuit (source) et de la résistance 'différentielle linéaire 

associée. Nous avons !S;11 > 1 entre 63 et 75 GHz; le maximum de IS~ 1 1=2.5 se situe à 72 GHz 

avec une résistance correspondante de -83 .n. En dehors de la bande (63-75 GHz) !S;11 < 1 pas de 

risque d'oscillation. 

Avec le dispositif OSCTEST nous recherchons la fréquence d'accord LX=O du système 

confère figure 2.26. Le premier point stable se situe entre 65.5 et 66 GHz et le deuxième point 

entre 79 et 81 GHz mais il n'y a pas de résistance négative pour ce dernier point. En procédant à 

la simulation non linéaire on se rend compte que l'oscillateur ne fonctionne pas ( pas de 

convergence). Pour expliquer ce problème de non convergence du circuit, nous représentons 

sur abaque de Smith les évolutions en fonction de la fréquence de .l_ et r SIJÜI (coefficient de 
s;l 

réflexion à l'entrée du stub d'accord). Ces courbes sont représentées respectivement par les 

figures 2.27 et 2.28. Une telle représentation plus pratique et commode permet de montrer la 

convergence d'un circuit. En régime établi, nous avons r stub =. -
1
- ; le point d'intersection se 

Su 
situe sur le cercle représentant l'évolution de [stilb en fonction de la fréquence; ce cercle est proche 

de l'extérieur de l'abaque. On peut obtenir cette intersection en prolongeant sur abaque la partie 

imaginaire de _!__ pour une fréquence donnée, 
1 

tourne dans le sens trigonométrique alors 
s;l s;l ( (t)) 

que fstub tourne dans le sens contraire au sens trigonométrique. Lorsque l'on prolonge la partie 

imaginaire de + au voisinage de 66 GHz, l'intersection avec [stilb se fait entre 63 et 64 GHz. au 
Su 

lieu de 66 GHz. Regardons maintenant du côté de la grille en enlevant le trou métallisé et en 

chargeant la source par son stub. La figure 2.29 nous montre l'évolution de_!__ en fonction de la 
s;l 

fréquence sur abaque. On peut observer deux zones à résistance négative, la première entre 46 et 

66 GHz et la seconde entre 79 et 85 GHz. Sur abaque on peut voir que la condition de phase 

(trou métallisé considéré comme élément d'accord) ne peut être remplie au voisinage de 80 GHz 

par contre la seule oscillation possible se situe au voisinage de 64 GHz. 
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2.6 Conclusion 

Ce chapitre a fait l'objet d'une étude approfondie de la conception de l'oscillateur au voisinage 

de 60 GHz. Les résultats pratiques montrent en effet, les difficultés que l'on peut rencontrer dans 

la conception et la réalisation d'oscillateurs. La simulation linéaire n'est qu'une approche grossière 

dans la conception des oscillateurs et doit nécessairement être complétée par une simulation non 

linéaire ceci permet de corriger d'éventuelles erreurs et d'améliorer le niveau de puissance. Par 

conséquent le fait que la dernière version du circuit ne fonctionne pas lorsqu'on introduit le 

modèle trou métallisé HP-MDS pose réellement un problème de circuit. li aurait été plus 

intéressant de conserver la première version tout en apportant quelques légères modifications 

comme décrit précédemment. De plus on peut supprimer le stub d'accord ce qui permet un gain de 

place en intégration monolithique; la fréquence d'oscillation peut dans ce cas être ajustée grâce à 

la ligne de contre-réaction drain-source. Un nouveau circuit a été conçu, mais le coût de 

l'intégration monolithique ne permet plus d'envisager une quelconque réalisation pour l'instant 
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Chapitre 3 Amplification. 

Introduction. 

Un amplificateur à transistor est un quadripôle à l'entrée duquel on injecte une puissance ~. 

afin d'extraire en sortie une puissance Ps supérieure à Pe. Ce genre de dispositif est présent dans la 

quasi-totalité des circuits microondes, soit dans le but d'augmenter l'amplitude d'un signal trop 

faible pour pouvoir en extraire une information (amplification faible bruit), soit lorsqu'on désire 

élever la puissance par exemple avant de le faire parvenir à une antenne (amplificateur de 

puissance). 

Les faisceaux hertziens (Télécommunications) peuvent associer à un amplificateur de 

puissance à l'émission un préamplificateur de réception. Les radars améliorent leurs performances 

par l'amélioration du facteur de bruit de l'étage de réception. Le premier rôle du préamplificateur 

est d'améliorer le seuil de sensibilité global d'un système. En fonction de l'application envisagée la 

performance de bruit visé sera différente. 

Dans ce chapitre nous nous intéresserons à la conception spécifique d'amplificateurs au 

voisinage de 60 GHz. 

3.1 Généralités sur le facteur de bruit et les phénomènes 
d'intermodulation dans les amplificateurs. 

3.1.1 Bruit d'un amplificateur. 

Tout amplificateur comportant un ou plusieurs composants génère, même en l'absence de 

signal à l'entrée, un signal en sortie appelé bruit et qui se superpose au signal utile que l'on 

souhaite amplifier. 

Lorsque ce signal parasite est de l'ordre de grandeur ou supérieur à .f! (puissance de sortie), 

l'amplificateur devient difficilement utilisable. 

Pour rendre compte de l'aptitude d'un amplificateur à amplifier de faibles signaux, on utilise 

une quantité appelée facteur de bruit. 

Pour définir cette notion de facteur de bruit, considérons un étage amplificateur, et supposons 

d'abord que celui-ci est idéalement non bruyant et que l'amplitude E0 du générateur est nulle. Or 

il n'en est rien car l'impédance Za du générateur délivre une certaine puissance PE, puisqu'elle est 

le siège de bruit thermique. Cette puissance est proportionnelle à 4kToRe (ZG )~f où 

Re(Za) =Ra partie réelle de Za, k est la constante de Boltzmann (k = 1.3810- 23 J 1 K.), 
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T 0 la température à laquelle est portée ZG (température de référence To = 290° K et b.f la 

bande dans laquelle on effectue la mesure de puissance. 

Cette puissance est amplifiée par l'amplificateur pour donner une puissance à la sortie 

Ps. =GPE... 

En réalité l'amplificateur est lui-même bruyant et la puissance qui parvient effectivement au 
récepteur est PSz telle que PSz = Ps,. + !',., avec !',. puissance de bruit générée à l'intérieur de 

l'amplificateur. 

On définit le facteur de bruit F par : 

F= (3.1) 

L'amplificateur est d'autant moins bruyant que la puissance de bruit ajoutée !',. est inférieure 

à Ps,. autrement dit F est proche de 1. 

Lorsque nous avons n amplificateurs en cascades, présentant des facteurs de bruit 

F; ,F; ,p; .. . F,.; le facteur de bruit global est donné par la relation de FRITS : 

(3.2) 

0; = gain en puissance disponible correspondant à l'étage i. Cette relation indique en 

particulier que, dans une chaîne de réception, l'amplificateur placé en tête doit être celui qui 

présente le bruit le plus faible. De plus le facteur de bruit est d'autant moins influencé par les 

étages suivant que le premier étage présente un gain disponible élevé. Le circuit entourant le 

composant doit à la fois présenter des caractéristiques qui minimisent F et maximisent Gj, gain 

du premier étage. 

Le facteur de bruit d'un étage amplificateur est défini par : 

(3.3) 

avec rn = 

Rn représente la résistance équivalente de bruit. 

F min :facteur de bruit minimal du transistor. 
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r s : coefficient de réflexion présenté par la source. 

ropr :coefficient de réflexion présenté par la source pour obtenir F m.m.. 

Ra : résistance de normalisation. 

3.1.2 Les non linéarités dans les amplificateurs à transistor. 

La conception des amplificateurs de puissance utilisant des transistors à effet de champ GaAs 

MESFET ou HEMT nécessite la prise en compte des non linéarités du dispositif liées au 

fonctionnement fort signal. Ces non linéarités se traduisent par : 

- Une saturation de la courbe de puissance de sortie en fonction de la puissance d'entrée 

(compression du gain). 

- Phénomène d'intermodulation lié à la présence de plusieurs signaux de fréquences proches. 

-Apparition d'harmoniques (distorsion). 

Ces phénomènes parasites sont d'autant plus faibles que l'amplificateur est utilisé a des 

puissances bien inférieures au point de compression. Mais le cahier des charges imposé sera 

différent suivant les domaines d'application à savoir étages d'émission pour radar ou faisceaux 

hertziens en télécommunications ... 

3.2 Gain potentiel d'un ampli stable adapté sur 50Q - régime 
petit signal 

La conception de l'amplificateur a été faite en utilisant le modèle petit signal du transistor et le 

point de polarisation retenu est : Vgs=OV et Vcis=3V. Le transistor utilisé est un HEMT 

pseudomorphique 4x 15 ~rn pour Lg = 0.25 ~m. La configuration choisie est la configuration 

source commune et le schéma de base de l'amplificateur est donné figure 3 .1. Le fait d'opter pour 

une stabilité inconditionnelle nous conduit à introduire une contre réaction entre la grille et le 

drain constituée par une résistance en série avec une capacité permettant de découpler la 

composante continue. 

Réalisation des résistances 

La résistance se détermine par la relation suivante : 

R = R · L + 2Rc # 230 · L + 800 
Wc-a Wc Wc 

R= 230 01 {R= résistance carrée) 
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a=1 

Wc = largeur déssinée de la résistance 

L = longueur dessinée de la résistance (distance entre les contacts ohmiques) 

Re = résistance de contact ohmique. 

Pour L =50 ~et Wc= 10 J.Lm; nous avons R = 1230 n. 

Au niveau des contacts ohmiques nous avons deux capacités de 10 FF. 

Réalisation des condensateurs 

C(pF) = 392·S + 0.25 P 

S = surface en mm2 S = WxL 

p = périmètre P=2·(W+L) 

C(pF) = 392.WxL + l/2(W + L) 

Pour L = 40 J.Lm et W = 15 ~ 

C(pF) = 0.25pF 

Cela revient à ajouter aux extrémités de la capacité deux lignes de largeur W et de longueur 

U2. 

La source est reliée à la masse par l'intermédiaire de deux lignes. Une distance entre trous 

métallisés d'environ 250 J.Lm doit être respectée; cela permet d'éviter les problèmes de déformation 

du matériau lors du perçage des trous. 

L'adaptation en entrée s'effectue par une ligne 50 net un stub en circuit ouvert (C.O.).Nous 

avons ensuite une capacité de 0.25 pF en entrée permettant de découpler la composante continue 

du signal d'entrée. 

Le circuit de polarisation de drain est constitué par une ligne en série avec un résistance de 

3000.; une capacité de 2pF permet le découplage de l'alimentation. 

L'adaptation en sortie s'effectue également par une ligne 50 net un stub (C.O.). 

La sortie s'effectue sur une résistance de charge~= 50 n, une capacité de 0.25pF permet le 

découplage de la composante continue. 
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* Résultats de la simulation 

Les figures 3.2 et 3.3 représentent respectivement le gain linéaire pour un étage amplificateur 

à V gs = 0 V et pour une cascade de quatre étages. 

A 58 GHz nous avons pour un étage figure 3 .2a un gain de 3. 7 dB avec un coefficient de 

stabilité k = 1.34.Au delà de 61 GHz le gain chute brutalement. Le coefficient de stabilité k 

décroît avec la fréquence atteint un minimum à 65 GHz (k = 1.2) puis recommence à croître au 

delà de cette fréquence. La figure 3.2b montre que l'amplificateur est inconditionnellement stable 

sur la bande de fréquence de 1 GHz à Ln-x. 

A partir du modèle de l'amplificateur ainsi conçu, nous présentons les résultats pour une 

cascade de quatre étages comme illustré figure 3.3; les résultats sont présentés dans la bande 55-

65 GHz. Entre 55 et 59 GHz le gain est sensiblement constant et égal à 15 dB avec un coefficient 

de stabilité k = 12.5. Chaque étage est adapté sur 50 ohms et l'ensemble cascade est 

inconditionnellement stable k > 1 de 0 à finax. A 60 GHz le gain est de l'ordre de 10 dB et chute 

à 2 dB à 61 GHz. 

3.3 Etude de l'amplificateur faible bruit. 

Le plus petit signal détectable à la sortie d'un amplificateur est celui dont la puissance est au 

moins égale à la puissance de bruit disponible à l'entrée de l'amplificateur (bruit thermique + bruit 

ajouté). D'après la formule (3.3), les lieux de rs donnant un facteur de bruit constant sont des 

cercles dans le plan d'entrée ,rs étant le coefficient de réflexion du générateur. Il faut donc 

réaliser le meilleur compromis entre stabilité gain-facteur de bruit. Minimiser le facteur de bruit 

se fait au détriment du gain de l'amplificateur. 

L'amplificateur sera caractérisé par un couple "facteur de bruit F et gain associé". Dans notre 

application, la détermination du facteur de bruit se fait en utilisant les résultats du premier 

chapitre (Fmin, Rn, ropt) l'étage faible bruit étant polarisé à Vgs =- 0.4 V suivi de trois étages à 

V gs = 0 V. Le schéma équivalent petit signal du transistor utilisé est représenté conformément à 

la figure 3 .4. A l'entrée de ce schéma équivalent on y ajoute une source de bruit deux ports. La 

porte 2 de la source de bruit point commun entre les sources de tension et de courant est reliée à 

l'entrée du modèle petit signal du transistor. La porte 1 est habituellement considérée comme 

terminaison de la source de tension. La troisième borne ou terminaison de la source de courant 

reliée à la masse. 

La source de bruit comprend trois paramètres; le facteur de bruit minimum Fmin, la résistance 

équivalente de bruit Rn et le coefficient de réflexion optimal ropt (module et phase). Lorsque la 

partie 2 de la source de bruit est connectée à l'entrée d'un modèle du transistor, ce modèle sera 

considéré comme non bruyant. 
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Chaque étage amplificateur se compose donc des éléments du circuit et du modèle du 

transistor (modèle petit signal + source de bruit deux ports).Le schéma de montage est donné 

figure 3.5. 

Les résultats de la simulation sont donnés figure 3.6. A la fréquence 58 GHz, nous avons un 

facteur de bruit F = 10.7 dB pour un facteur de bruit minimum Fmin = 10.34 dB et un gain 

associé d'environ 14 dB. La contribution en bruit des trois étages suivants est de 3dB. L'effet de 

désadaptation à l'entrée ne donne pas un résultat intéressant on perdrait plus en gain qu'on 

gagnerait en bruit car pour l'étage faible bruit nous avons S21 = 1.36. Ce résultat est mauvais 

pour le transistor considéré de plus il faut réellement s'approcher de rs =ropt pour l'étage d'entrée. 

3.4 Ampli tampon sur 50 n 

Nous avons supposé jusqu'à présent que toutes les propriétés de cet amplificateur sont 

indépendantes du niveau du signal d'entrée. Ceci n'est vrai que lorsque ce niveau est suffisamment 

faible pour que l'on puisse admettre que le point de fonctionnement des composants actifs reste 

constant. 

Par contre lorsque le niveau du signal d'entrée devient élevé il s'avère indispensable de 

procéder à une analyse non linéaire de l'amplificateur et c'est l'objet de la deuxième partie de ce 

chapitre. 

Cette analyse non linéaire a été effectuée en utilisant le modèle non linéaire du HEMT 

développé dans le premier chapitre. Le gain en fonction de la fréquence et la courbe de linéarité 

de la puissance de sortie Ps en fonction de la puissance d'entrée sont représentés figures 3.7 et 3.8 

l'amplificateur étant polarisé à Vgs = 0 V pour Vds = 3 V. 

Ce gain présente un maximum de 5 dB à 58.5 GHz puis décroît rapidement au delà de 61 

GHz. A 58 GHz ce gain est # 5 dB. Pour la courbe de linéarité figure 3.8, le point de 

compression à ldB est obtenu pour un niveau d'entrée Pe = 8 dBm. Les puissances sur c.o 1 ou c.o2 

et de l'intermodulation d'ordre 3 (2c.o1-m2) ou (2c.o2-m1) sont représentés figure 3.9. La 

détermination graphique du point d'interception P1 se fait par prolongement des deux courbes, 

P1=l8dBm. 

*Les figures 3.10 et 3.11 représentent respectivement le schéma de montage d'un ensemble de 

quatre amplificateurs, la courbe de linéarité correspondante et le gain en fonction de la fréquence 

de l'ensemble. La saturation est atteinte pour un niveau de signal d'entrée Pe = -5 dBm et une 

puissance de sortie Ps = -12.5 dBm. Dans la zone linéaire le gain total est de 19 dB à 58 GHz. Le 

point de compression à ldB est obtenu pour un niveau d'entrée Pe = -6dBm. 
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3.5 Validation par simulation ampli PML. 

Dans la conception et la réalisation des amplificateurs il existe deux approches possibles d~ 

réalisation des adaptations; la première étudiée précédemment consiste à adapter l'entrée et la 

sortie de chaque étage par contre la seconde méthode repose sur une simple adaptation entrée 

(dernier étage) et sortie (premier étage) d'une cascade d'amplificateurs. La réalisation de 

l'amplificateur 60 GHz a été faite en utilisant la dernière méthode et le schéma de masque est 

donné par la figure 3.12. Ceci présente un avantage de gain de place en intégration monolithique. 

La réalisation a été faite à l'aide d'un transistor 0.2 J.Ul1 4x 15 J.lm (évolution de la filière 0.25 

J.lm). Les résultats de la simulation linéaire sont donnés figure 3.13. L'extraction des paramètres 

de bruit du transistor 0.2 J.U11 a été faite dans l'équipe et nous nous sommes contentés de faire 

usage des résultats. Chaque étage est polarisé à la tension Vgs =- 0.2 V. Le gain et le facteur de 

bruit ont été représentés dans la bande 52-65 GHz. A 60 GHz nous avons un gain linéaire de 9.7 

dB et un facteur de bruit de 6.9 dB. Le minimum de facteur de bruit se situe dans la bande 55-60 

GHz et le maximum du gain dans la bande 55-58 GHz. 

Le schéma de montage en simulation non linéaire est illustré figure 3.14. Les courbes 

représentatives de la puissance de sortie Ps en fonction de la puissance d'entrée Pe, du gain en 

fonction de Pe sont donnés par la figure 3.15 .Pour une puissance Pe ~ 1 OdBm nous avons un gain 

de 12 dB. La saturation se situe au voisinage de Pe = 5dBm et le point de compression à 1 dB est 

obtenu pour une puissance d'entrée Pe = 0 dBm. Cet amplificateur 60 GHz a été réalisé par 

PHILIPS PML avec un bon accord entre les résultats de mesures et ceux obtenus par la 

simulation. En comparant les courbes représentatives du facteur de bruit pour les deux 

approches, on peut observer que la seconde méthode permet de minimiser le facteur de bruit. 

3.6 Conclusion. 

Dans ce chapitre nous avons effectué une étude linéaire et non linéaire d'un amplificateur au 

voisinage de 60 GHz à l'aide d'un transistor HEMT 0.25 J.lm; une étude de l'amplificateur faible 

bruit a été menée. Une validation a été faite à l'aide d'un amplificateur réalisé par PML avec un 

HEMT 0.2 J.lm évolution de la filière 0.25 J.lm en intégration monolithique sur une surface S = 
1.204 x 0.725 mm2 avec quatre transistors et deux trous métallisés par étage reliant la source à la 

masse. La filière 0.2 J.lm présente un avantage aussi bien en gain et en bruit par rapport à la 

filière 0.25 J.lm. 
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Chapitre 4 Le mélange. 

Introduction. 

Lorsqu'un signal sinusoïdal attaque un circuit linéaire, le signal de sortie possède la même 

fréquence unique que celui présent à l'entrée; cependant, lorsque le même signal sinusoïdal est 

appliqué à un circuit non linéaire, nous obtenons à la sortie de celui-ci des harmoniques, on dit 

dans ce cas qu'on a multiplication de fréquence. Lorsque deux signaux sinusoïdaux sont 

appliqués à un circuit non linéaire, on obtient en sortie de ce dernier les harmoniques de ces 

signaux ainsi que d'autres fréquences, de valeurs différentes des fréquences harmoniques 

(mélange de fréquences). Les notions de mélange et de multiplication de fréquence sont 

obligatoirement associées aux notions de non linéarité et d'amplitude du signal appliqué. 

Généralement on utilise un signal pompe (oscillateur local) de niveau suffisamment élevé. 

Notre travail dans cette dernière partie du projet sera consacré à la conception d'un mélangeur 

au voisinage de 60 GHz à l'aide du transistor HEMT 0.25 Jlm et 60 Jlm de développement de 

grille présenté dans le premier chapitre. Ce mélangeur devra être le plus simplement que possible 

tout en assurant de bonnes perfonnances en gain de conversion. 

4.1 Principes de base du fonctionnement d'un mélangeur. 

Le mélange ou le changement de fréquence est une opération non linéaire basée sur le transfert 

des caractéristiques d'une onde de fréquence fA à une onde de fréquence JB généralement plus 

basse. 

On réalise cette opération dans le but de profiter des bonnes conditions de propagation en 

haute fréquence, et d'utiliser les larges possibilités de traitement de signal en basses fréquences. 

Ce processus est parfois utilisé pour éviter les interférences entre signaux émis et reçus. 

Considérons le schéma de la figure 4 .1. 

Lorsque deux signaux sinusoïdaux sont appliqués à un circuit non linéaire, on obtient en 

sortie, toutes les fréquences harmoniques et d'intermodulation possible. Un filtre passe bande 

nous permet de recueillir la fréquence désirée, généralement issue d'un produit d'intermodulation 

et égale à la différence des deux signaux ( w OL - OJ RF). Dans certains cas on utilise la fréquence 

somme ( aJ oL + w RF) en émission. 

Le signal en sortie est représenté par la formulation suivante : 
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avec V: = VaL + ~F 

VaL signal oscillateur local d'amplitude constante. 

~F signal souvent issu d'une antenne de réception et d'amplitude faible. 

4.2 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 : 

•Le gain de conversion 

Il est en général donné par la formule suivante : 

(4.1) 

Considérons un mélangeur à FET pour lequel les signaux sont appliqués à la grille du 

~istor avec une adaptation en entrée. J?ans le cas du mélangeur considéré le gain de 

conversion Ge est donné par la formule suivante : 

G = . G~·Rr_ 
c cz al (R + 11 + 11 )z 

gs RF g .L'f .L'S 

(4.2) 

La valeur du gain de conversion est inversement proportionnelle à (R
8 

+ ~ + Rs ). Ceci 

justifie les efforts visant à mettre au point des structures technologiques tendant à minimiser les 

éléments d'accès. 

• Le problème d'intermodulation 

L'analyse de ce phénomène dans les mélangeurs se fait en considérant trois signaux OL, RF1 et 

RF2• Si les pulsations w 0L, wRFl' WRn sont v01smes, les termes 

± 2wRFI ± wRF2 et 2wRF2 ± WRF1 qui sont les fréquences d'intermodulations d'ordre 3. 

• Il existe plusieurs autres caractéristiques des mélangeurs telles que les isolations entre les 

accès OL, RF et IF, le facteur de bruit et l'échelle dynamique. 
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334.3 Conception du mélangeur. 

4.3.1 Choix du type du mélangeur. 

Le choix du type du mélangeur dépend du cahier des charges souhaité. Lorsque les deux 

signaux OL et RF sont appliqués à la grille du transistor, il est nécessaire d'utiliser un coupleur 

poùr réaliser la somme OL + RF. Cependant pour s'affianchir du problème de coupleur, nous 

avons choisi attaquer séparément les deux signaux, OL sur la grille et RF à la source. 

Une autre solution aurait été retenue; celle utilisant deux transistors identiques pour en faire 

un transistor double grille où les signaux OL et RF sont appliqués respectivement sur les deux 

grilles; dans ce cas un des deux transistors fonctionnerait en mélangeur et l'autre en amplificateur. 

Ceci présente les avantages suivants : 

-bonne isolation entre les signaux OL et RF. 

- un gain de conversion plus élevé. 

-Une possibilité de réaliser aisément l'adaptation séparée des voies OL et RF sans augmenter 

de façon excessive le facteur de bruit. 

Mais le cahier des charges visant à réduire au mieux le nombre de composants actifs nous 

oblige à opter pour le choix d'un seul transistor. 

4.3.2 Choix du point de polarisation. 

La figure 4.2 nous montre la caractéristique statique du courant. Ids en fonction de la tension 

grille source V gs. Cette caractéristique est très fortement non linéaire pour des tensions de V gs 

proches du pincement. Pour Vgs = 0.6 V nous pouvons déjà obtenir le mélange mais 

généralement le point de fonctionnement statique est choisi proche du pincement. Néanmoins il est 

plus intéressant de choisir le point de fonctionnement afin d'obtenir un meilleur gain de 

conversion; dans notre cas le point retenu est le suivant: Vgs =- 0.8 V pour Vds = 3V. 

4.3.3 Présentation du schéma électrique. 

Le schéma de base du mélangeur est représenté figure 4.3. La tension de polarisation de drain 

est assurée par une ligne et une résistance de 300 n, une capacité de 2pF découple l'alimentation. 

En sortie nous avons une capacité de 0.25 pF qui a pour rôle d'empêcher la composante continue 

d'être transmise à la charge. 

Le circuit de filtrage est un élément extérieur et ne peut donc s'intégrer directement avec le 

mélangeur à cause de la valeur des éléments. Ce circuit est composé d'une capacité de 2 pF et 
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deux inductances de 3 et 5 nH. La charge du mélangeur est de 300 net la source du transistor est 

reliée à la masse par l'intermédiaire d'une ligne. 

Le signal RF est appliqué à la source par l'intermédiaire d'une ligne, un stub d'adaptation et 

une capacité de 0.25 pF permet de découpler la composante continue. Le circuit de polarisation 

de grille est composé d'une ligne , une résistance de 1 kn et une capacité de découplage de 2pF. 

Le signal est appliqué à la grille par une ligne; un stub d'adaptation et une capacité de découplage 

de la composante continue de 0.25 pF. 

4.3.4 Simulation linéaire et non linéaire du mélangeur. 

* Simulation linéaire (petit signal) 

La simulation linéaire a été effectuée à-l'aide du schéma équivalent petit signal du HEMT au 

point de polarisation choisi (Vgs =- 0.8V). L'optimisation des éléments du circuit a été faite pour 

obtenir le coefficient de transmission (S21) le plus élevé que possible de plus le système doit être , 
inconditionnellement stable soit k(co) > 1 (S11 < 1) de 0 à finax. La figure 4.4 représente 

l'évolution du coefficient de stabilité k en fonction de la fréquence sur la bande 1-65 GHz. On 

peut remarquer k( co) > 1 sur toute la bande sauf au voisinage de 3 7 GHz où k( co) est légèrement 

inférieur à l'unité mais à priori il n'y a aucun risque d'oscillation. 

*Simulation non linéaire 

La simulation non linéaire a été faite en utilisant la méthode harmonique balance sur MDS. La 

fréquence de l'oscillateur local OL a été fixée à 60 GHz et la fréquence du signal RF à 58 GHz. 

Les résultats des différentes simulations sont illustrés figure 4.5. 

La représentation spectrale par transformée de fourrier (FFT) permet d'obtenir les différentes 

raies des fréquences OL, RF, IF, ainsi que leurs composantes harmoniques; ce cas est illustré 

figure 4.5a. Le niveau OL a été fixé à 0 dBm et le niveau du signal RF à - 30 dBm. La fréquence 

intermédiaire IF est de 2 GHz avec un niveau de puissance de - 40 dBm. Toutes les autres 

composantes sont très supérieures à la IF à l'exception d'une fréquence de 4 GHz qui est proche 

de la fréquence intermédiaire. Cependant l'écart entre les niveaux IF = 2 GHz et cette composante 

2IF (4GHz) est de 72 dB autrement dit le niveau 2IF est de 72dB en dessous du niveau IF. La 

figure 4.5b représente l'évolution temporelle de la forme d'onde à la sortie du mélangeur. 

Nous avons également étudié les évolutions du gain de conversion en fonction de la puissance 

de l'oscillateur local, de la puissance de sortie de la fréquence intermédiaire PIF en fonction de 

PoL• et de PRF· Ces évolutions sont respectivement illustrées figures 4.5c, 4.5d, et 4.5e. 
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Le maximum du gain de conversion correspond au maximum de la courbe le niveau de PRF 
étant fixé à -30 d.Bm. Ce maximum est obtenu po~r P0L = 3 d.Bm avec- 8.6 dB de pertes de 

conversion (gain de conversion). L'évolution de la puissance de sortie PIF suit celle du gain de 

conversion. La simulation de la puissance de sortie PIF en fonction de PRF a été faite en fixant de 

niveau de l'oscillateur local P0L à 3 dBm. La saturation se situe au voisinage de PRF = 3 dBm et 

pour un niveau de P1F = - 10 dB m. Dans la zone linéaire le gain de conversion est - 8. 6 dB. 

4.4 Conclusion. 

Nous avons procédé dans ce dernier chapitre à une simple simulation d'un mélangeur au 

voisinage de 60 GHz. Le cahier des charges imposé au départ nous a conduit à opter pour une 

structure très simplifiée. li est possible d'obtenir un meilleur gain de conversion en optant pour 

d'autres structures soit en appliquant les deux signaux OL et RF à la grille ou en utilisant une 

structure type transistor à deux grilles. 
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Conclusion générale. 

L'objectif de notre travail dans ce mémoire a été la conception en vue d'une intégration en 

monolithique des principales fonctions électroniques, notamment des fonctions non linéaires 

intéressantes dans la réalisation d'un système d'émission-réception à 60 GHz. Compte tenu du 

domaine de fréquence, nous avons utilisé des transistors à haute mobilité électronique (HEMTs) 

de longueur de grille 0.25 Jlm. 

Dans la première partie nous avons développé puis implanté dans le logiciel CAO (MDS) un 

nouveau modèle électrique de transistor HEMT 0.25 Jlm. Ensuite nous avons procédé à l'étude et 

à l'extraction des paramètres de bruit de ce transistor à l'aide du logiciel de simulation HELENA, 

ces paramètres seront par la suite utilisés à la conception de l'amplificateur faible bruit. 

Au cours de la seconde partie nous avons procédé à la conception et à la réalisation 

d'oscillateur au voisinage de 60 GHz. Les mesures ont montré un décalage de la fréquence 

d'oscillation par rapport aux prévisions théoriques. Nous avons ensuite tenté d'apporter une 

explication au problème posé. 

La troisième partie a été consacrée à la conception d'amplificateur notamment d'amplificateur 

faible bruit au voisinage de 60 GHz avec validation d'un amplificateur réalisé par PML à l'aide 

d'un HEMT 0.2Jlm évolution de la filière 0.25 Jlm. 

Dans la dernière partie nous avons procédé à une simple étude et conception d'un mélangeur 

au voisinage de 60 GHz. 


