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INTRODUCTION 

 

L’histoire des télécommunications modernes remonte à l’invention du premier télégraphe 

optique en 1792. Le mot « télécommunication », composé du préfixe grec « tele » signifiant  

« loin » et du mot latin « communicare » signifiant « partager », a été employé pour la 

première fois en 1904 par Édouard Estaunié. Cependant, les télécommunications ont été 

utilisées bien avant cette période, sous plusieurs formes. Alors que certaines espèces 

animales ont développé des formes chimiques ou olfactives, l’être humain a plutôt utilisé la 

communication auditive et visuelle telle que : la voix, le sifflement, la gesticulation, la 

peinture, l’écriture, etc. Cependant, quelle que soit la forme utilisée, la distance entre 

l’émetteur et le récepteur ainsi que le temps de diffusion du message ont toujours été des 

obstacles à surmonter. L'arrivée de l'électricité a changé le cours de l'histoire des 

télécommunications en inventant le télégraphe électrique et le téléphone. Entre temps, la 

maitrise de la propagation des ondes radio a ouvert l’accès vers l'ère des communications 

radio sans fil. La première communication à courte distance par radio a été démontrée en 

1893 par Nikola Tesla (Brenner, 2009). Toutefois, en décembre 1901, Guglielmo Marconi 

marque l’histoire des communications sans fil en réalisant la première transmission radio 

transatlantique, entre St John de Terre-Neuve (Canada) et Poldhu de Cornouailles 

(Angleterre). En premier lieu, les communications sans fil ont été utilisées pour la 

transmission des signaux ou de la voix. Ces systèmes ont été améliorés afin de supporter des 

applications plus complexes combinant la parole à l’image. 

 

Durant ces dernières années, le marché des équipements de communication sans fil a connu 

une évolution phénoménale. Cela est dû essentiellement au développement rapide des 

systèmes de communication qui a été propulsé par les exigences et demandes des 

consommateurs. En conséquence, les concepteurs ont été incités à trouver des solutions 

technologiques innovatrices pour satisfaire les demandes en donnant naissance à des 

appareils et moyens de communication sans fil multimédia. De nos jours la voix et la vidéo 

sont transmises à travers différentes applications sans fil, entre autres, les téléphones 

cellulaires (GSM, TDMA, CDMA et W-CDMA) et les réseaux locaux sans fil (WLAN). 
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Ainsi, l’amélioration continue des systèmes de communications sans fil a permis de réduire 

les distances entre les personnes tout en simplifiant les moyens de communication en 

éliminant la plupart des fils. 

 

Récepteur RF 
 

Le récepteur est l’un des principaux éléments constituant le système de communication sans 

fil. La Figure 1.1 présente les éléments de base constituant une chaine d’émetteur-récepteur 

radio (Transceiver). Ce système comprend une partie émission (Tx) et une partie réception 

(Rx), qui sont liés à l'antenne par un commutateur ou un duplexeur. Le duplexeur permet 

d'émettre et de recevoir simultanément les signaux avec une seule antenne, alors qu’un 

commutateur permet de passer de l’état d’émission à l’état de réception. Du côté de la 

réception, le filtre de présélection (BPF) laisse passer le spectre des signaux en provenance 

de l'antenne et élimine les signaux à l’extérieur de la bande de fréquences d'intérêt. Ceci est 

souvent nécessaire pour éviter de surcharger l'amplificateur à faible bruit (LNA) par les 

signaux adjacents au canal de réception. Le signal RF à l'entrée du récepteur étant 

généralement de faible puissance, la première chose à faire est d’amplifier le signal sans le 

dégrader. Le rôle du LNA est d’amplifier le signal à l’entrée sans pour autant ajouter 

beaucoup de bruit. Ainsi, le bruit ajouté par les étages suivants reste insignifiant.  Le filtre 

d'image (image filter) placé juste après le LNA vient supprimer les fréquences parasites avant 

que le signal entre dans le mélangeur (Mixer). Le mélangeur consiste à transposer le signal 

d'entrée RF centré à une fréquence initiale vers une autre fréquence, appelée fréquence 

intermédiaire et cela sans altérer la bande passante. Le signal RF à hautes fréquences est 

transposé à des fréquences inférieures (down conversion) afin de faciliter le traitement du 

signal étant donné que les filtres et autres circuits RF sont plus faciles à concevoir en basses 

fréquences (John et Plett, 2003). À l’autre entrée du mélangeur est injecté un signal en 

provenance de l'oscillateur local (LO). Ce signal LO est contrôlé en tension à l'intérieur d'un 

synthétiseur de fréquence (frequency synthesizer). La sortie désirée du mélangeur est la 

différence entre la fréquence du signal LO déterminée par le synthétiseur et la fréquence RF. 

A l'entrée de la radio, il peut y avoir de nombreux canaux différents ou des bandes de 

fréquences différentes. La fréquence du signal LO est ajustée de manière à s’assurer que dans 
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différents blocs, afin de minimiser l’effet des pertes du filtre sur la figure de bruit du 

récepteur. En d’autres termes, l’équilibre entre les pertes du filtre et le gain du LNA 

détermine la sélectivité globale et la sensibilité du récepteur (Chris et Bowick, 2008). Le 

facteur de bruit du LNA définit principalement le niveau du bruit global du récepteur. Quant 

au gain en puissance du LNA, il contribue à diminuer considérablement l’impact du bruit 

généré par les étages suivants (Friis, 1944). 

 

Le design de LNA a été raffiné sur plusieurs décennies. Dans la conception d’un LNA on est 

souvent confronté à faire un compromis entre maximiser le gain et minimiser le facteur du 

bruit. Généralement, l’état d’un LNA lorsqu’il présente un gain maximum ne correspond pas 

à son état où il présente un bruit minimum, ou vice versa (Li, 2009). Cependant, comme le 

développement des produits électroniques a connu une importante évolution, et dans le but 

d’atteindre des objectifs poussés à l’extrême, la conception du LNA est devenue de plus en 

plus complexe. Notamment, on a tendance à favoriser des composants à faible consommation 

d’énergie dans le but de prolonger l’autonomie de la batterie dans un équipement portatif. 

Mis à part toutes ces contraintes, d’autres facteurs peuvent ajouter des complications dans la 

conception d’un LNA, tel que réduire les dimensions du design ou même réduire le coût de la 

fabrication. 

 

Motivation et défis 
 

En fonction de son application, le LNA peut être conçu à large bande ou à bande étroite. Les 

LNA à bande étroite sont souvent utilisés pour des applications commerciales. Quant aux 

LNA à large bande, ils sont plutôt utilisés pour des applications militaires. Ce travail de 

recherche comprend la conception d’un LNA large bande destiné à être intégré dans un 

récepteur-radio de notre partenaire industrielle. La structure balancée est l’une des topologies 

fréquemment adoptées dans la conception d’un LNA large bande en raison de son 

implémentation pratique et de ses nombreux avantages (Gonzalez, 1997). Cette structure est 

composée principalement de deux transistors RF identiques à faible bruit et de deux 

coupleurs hybrides 90°. Néanmoins, l’inconvénient majeur de cette structure réside dans sa 

taille encombrante, en raison de l’espace occupé par les deux coupleurs hybrides. Afin de 
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surmonter cet obstacle et profiter des avantages de cette topologie, nous avons remodelé la 

structure 2D du design en une structure 3D. Cette idée est soutenue par la possibilité de 

fabriquer des circuits RF en technologie LTCC au laboratoire LACIME de l’ÉTS. En effet, le 

LTCC fait partie des technologies de fabrication qui offre la possibilité de concevoir des 

dispositifs RF en 3D, où les composants passifs, tels que les coupleurs, peuvent être intégrés 

dans le corps du substrat. Cela permettrait de libérer de l’espace en surface, pour le montage 

du reste des composants passifs et/ou actifs, et éventuellement de réduire les dimensions du 

circuit. Cependant, l’intégration 3D de dispositifs passifs en technologie LTCC entraine 

beaucoup de défis. Assurer le maintien des performances RF le long des transitions et 

changements dans le mode de propagation des champs électromagnétiques figure parmi les 

défis à surmonter. Entre autres, comme le procédé de fabrication en LTCC du laboratoire 

LACIME n’est encore qu’à ses débuts, il est évident qu’on se trouve confronté à des 

difficultés liées à la fabrication, qui peuvent facilement altérer les performances du design. 

 

Organisation du mémoire 
 

Le mémoire est divisé selon les chapitres suivants : 

 

Le CHAPITRE 1 présente une révision générale des principes et notions de bases liés à la 

conception d’amplificateurs à faible bruit, tel que la figure de bruit, la linéarité, la plage 

dynamique et la stabilité. Ce chapitre comprend aussi une identification des technologies de 

semi-conducteurs à faible bruit. Une analyse comparative des performances en matière de 

figure de bruit est établie. 

 

Le CHAPITRE 2 aborde l’état de l’art des amplificateurs à faible bruit ainsi que des 

coupleurs hybrides 90°. Une description des différentes topologies fréquemment utilisées 

dans la conception d’un LNA est présentée. La structure balancée d’un LNA large bande est 

étudiée en détail dans ce chapitre. 
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Le CHAPITRE 3 expose le rationnel derrière le choix de l’intégration d’un LNA à structure 

balancée en technologie LTCC, en passant par le besoin de miniaturiser le LNA, la 

technologie de fabrication adoptée, les défis de l’intégration 3D et les limitations liées au 

procédé de fabrication. 

 

Le CHAPITRE 4 est consacré à l’intégration 3D d’un coupleur hybride large bande en 

technologie LTCC. Les étapes de conception du coupleur à l’aide d’outils de simulations 

électromagnétiques sont exposées en détail. Une partie du chapitre est consacrée à la 

modélisation des transitions nécessaires pour l’intégration 3D du coupleur tout en maintenant 

ses performances. Les résultats expérimentaux obtenus, avec les prototypes des circuits 

fabriqués, valident le modèle de simulation et confirment la possibilité d'incorporer ce type 

de coupleur dans la conception d’un LNA à structure balancée. 

 

Le CHAPITRE 5 résume l'ensemble des étapes de modélisation et de fabrication d’un LNA à 

structure balancée en technologie LTCC. Cela implique l’intégration de coupleurs hybrides 

identiques au prototype réalisé et étudié en détail au CHAPITRE 4. Les résultats 

expérimentaux prélevés permettent de valider le modèle et d’améliorer le processus de 

fabrication pour atteindre de meilleurs résultats. 

 
Perspectives du travail 
 

Une fois le procédé de fabrication en technologie LTCC de l’ETS sera bien maitrisé, une 

seconde itération éliminera les problèmes liés à la fabrication. Ce qui nous permettra de 

valider le design du LNA et d’évaluer ses performances optimales. Lorsque ces performances 

auront atteint les exigences du cahier des charges, la seconde étape consistera à intégrer une 

série de 6 à 12 LNAs, dépendamment des spécifications de notre partenaire industriel et 

d’adapter la structure à l’interface de son récepteur radio. 
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Contributions 
 

Les principales contributions et nouveautés soutenues par ce mémoire sont : 

 

• Un article de conférence (Belambri et al., 2011) issu des travaux présentés dans le cadre 

de cette recherche a été soutenu à la « 24ième Conférence Canadienne de Génie 

Électrique et Génie Informatique, IEEE Canada ». L’article résume le contenu du 

 CHAPITRE 4 concernant la conception et la fabrication d’un coupleur hybride large 

bande en technologie LTCC. Ce coupleur hybride a été intégré dans la conception d’un 

amplificateur faible bruit à structure balancée, destiné à être adapté au récepteur radio de 

notre partenaire industriel; 

• Conception et réalisation en technologie LTCC d’un coupleur hybride 90° à lignes 

couplées incorporées dans le substrat. Les résultats expérimentaux du coupleur hybride 

présentent d’excellentes performances dès la première itération de fabrication. Ce 

coupleur hybride peut être intégré dans la conception de nombreux dispositifs et modules 

RF tels que les atténuateurs variables, les mélangeurs, les déphaseurs, les LNAs … 

• Présentation d'une approche d'optimisation et de conception détaillée des transitions 

nécessaires pour l’intégration 3D des composants passifs tout en assurant le maintien des 

performances RF; 

• Conception, réalisation et mesures d’un amplificateur faible bruit à structure balancée en 

technologie LTCC; 

• Le prototype du LNA, réalisé dans le cadre de ce projet, figure parmi les premiers circuits 

complexes fabriqués en technologie LTCC au laboratoire LACIME de l’ÉTS. 

 

En d’autres termes, ce travail de recherche contribue à l’évolution et à l’amélioration du 

procédé de fabrication LTCC disponible au laboratoire LACIME de l’ÉTS et apport des 

solutions d’ajustement du procédé pour la fabrication de LNA et de coupleurs hybrides. 
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1.2 Figure de bruit d’un récepteur RF 

Le récepteur RF se confronte à deux types de bruits : le bruit capté par l'antenne et le bruit 

généré par le récepteur. Le bruit capté par l'antenne se décompose en deux types de bruit : le 

bruit d’origine artificielle et le bruit d’origine naturel. Les sources de bruit d'origine 

artificielle sont multiples: interrupteurs, moteurs électriques, enseignes lumineuses, 

brouilleurs. Dans les bruits d'origine naturelle, on trouve le bruit thermodynamique, le bruit 

du ciel, le bruit de la terre, le bruit de l'atmosphère, le bruit galactique. Le bruit du ciel a 

une grandeur qui varie avec la fréquence et la direction vers laquelle l'antenne est pointée. Ce 

bruit est généralement exprimé en fonction de (TA) température de bruit de l'antenne (Miller, 

Daywitt et Arthur, 1967). Pour une antenne dirigée vers une basse atmosphère ou vers la 

terre, TA est égale à environ 290 K. Pour une antenne pointée vers le ciel, sa température de 

bruit pourrait être de l’ordre de quelques Kelvins seulement. La puissance du bruit thermique 

noté (N) en Watt est donnée à l’équation (1.1) (Chang, Bahl et Nair, 2002) : 

  AN kT B=   (1.1)

où  B = largeur de bande en Hz 

 k = constante de Boltzmann (1.381 × 10-23 J/K) 

 

Dans cette partie du chapitre, on est plutôt intéressé au bruit ajouté par le récepteur. Pour 

quantifier l’apport du système en matière de bruit on a recours à la figure de bruit. La figure 

de bruit d’un système dépend de nombreux facteurs comme les pertes dans le circuit, type de 

semi-conducteur, polarisations appliquées et l’amplification (Chang, Bahl et Nair, 2002, p. 

91). Le facteur de bruit d’un système à deux ports, défini par l’équation (1.2) (Vendelin, 

Pavio et Rohde, 2005) et noté F, caractérise la dégradation apportée par le système. 

 

i i

o o

o

(  )  '  
/

  
/

(  )   

       
  

        '

Signal
en puissance àl entrée

S NBruit
F

Signal S N
en puissance àla sortie

Bruit

Nla puissance du bruit disponible à la sortie

gain la puissance du brui disponible à l entrée

 
 
 = =
 
 
 

= =
× G kTB×

 (1.2)
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Où (S) est la puissance du signal, (N) est la puissance du bruit et les indices (i) et (o) réfèrent 

à l’entrée et à la sortie respectivement. 

 

En considérant (G) le gain d’un système (voir Figure 1.3) la puissance du signal à la sortie     

( oS ) est déterminée par l’équation suivante : 

 o i S G S= ×  (1.3)

Et la puissance du bruit à la sortie ( oN ) est donnée par : 

 o i a a  N GN N T NG k B= × += +  (1.4)

où aN  est le bruit généré à l’intérieur du système. Ainsi (1.2) devient : 

 1 aN
F

G kTB
= +

×
 (1.5)

 

 

Figure 1.3 Réseau à deux ports avec un gain et une puissance du bruit  

Adaptée de Chang, Bahl et Nair (2002, p. 91) 

 

La figure de bruit, couramment notée NF (Noise Figure), est le facteur de bruit exprimé en 

unités logarithmiques (dB). 

 ( ) ( )NF dB 1 0 log F=  (1.6)

Lorsque plusieurs éléments électroniques sont mis en série, tel que décrit à la Figure 1.4,  le 

bruit total de la chaine est donné par la formule de (Friis, 1944) : 

 ( )
( )

32
11 2 3 ...

1 1 2 1 2 1

1 11
 ...

...
n

n
n

F FF
F F

G G G G G G+ + + +
−

− −−= + + + +
× × × ×

 (1.7)

G
aN
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Figure 1.4 Facteur de bruit d’une chaine de réception 
 

Plus le gain du premier élément de la chaine est élevé moins l’impact du facteur de bruit de 

l’élément suivant est important. Ceci implique que le facteur de bruit global de la chaine est 

principalement déterminé par le facteur de bruit du premier élément de la chaine, si bien 

entendu ce dernier présente un gain suffisamment élevé. 

 

Le facteur de bruit en présence d’une source d’admittance Ys est donné par l’équation (1.8) 

(Vendelin, Pavio et Rohde, 2005): 

 ( )
2

min

 
    

Re
n

S opt
S

R
F F Y Y

Y
= + −  (1.8)

où ( minF ) facteur de bruit minimum 

( nR ) constante empirique relatant la sensibilité du facteur de bruit à l'admittance du 

générateur avec une dimension de résistance 

( optY ) admittance de la source pour laquelle la figure de bruit minimum est atteinte 

 

Plus de détails sur l’extraction des paramètres du bruit d’un réseau linéaire à deux ports sont 

traités par (Vendelin, Pavio et Rohde, 2005, Chap.7). 

 

En conséquence, les performances du circuit en terme de bruit peuvent être caractérisées par 

l’ensemble des quatre paramètres de bruit : le minimum de facteur de bruit ( minF ), la 

résistance du bruit  ( nR ), et l'admittance optimale de la source ( optY ). 

 ( ) ( ) ( )( ) ( ) ( )( )2 2

min

 
 Re Re Im Im

Re
n

S opt S opt
S

R
F F Y Y Y Y

Y

   = + − + −      
 (1.9)

Cette équation peut être convertie sous forme d’impédances :  

1

1

F
G

2

2

F
G

n

n

F
G

3

3

F
G



14 

 

 
( ) ( )( ) ( ) ( )( )

( ) ( )( ) ( )

2 2

min 2 2

 Re Re Im Im

Re Re Im

n S opt S opt

S opt opt

R Z Z Z Z
F F

Z Z Z

 − + −  = +
 +  

 (1.10)

où 1/S SY Z=  et 1/opt optY Z=  

Ainsi, en connaissant les paramètres de bruit ( minF ), ( nR ), ( )Re optZ  et ( )Im optZ , la figure de 

bruit du circuit peut être calculé à partir de l’équation (1.10) dans le cas où le circuit est 

adapté à ( SZ ) au lieu qu’il soit adapté à ( optZ ). 

 

1.3 Transistor hyperfréquence à faible bruit 

Dans les systèmes sans fil, le signal d'entrée capté par l'antenne passe d'abord par un LNA. 

Néanmoins, tout amplificateur ajoute du bruit au signal amplifié. Dans un LNA il est 

important que le bruit ajouté soit aussi faible que possible, particulièrement si les signaux à 

amplifier sont de faibles niveaux. Toutefois, l’évolution des technologies et les exigences du 

marché font en sorte que les LNAs de nos jours doivent opérer avec des performances 

poussées à l’extrême, notamment, une faible consommation d’énergie, une large gamme 

dynamique de puissance, une bonne linéarité, un gain important, etc. Autrement dit, présenter 

d'excellentes propriétés à faible bruit. Il est cependant nécessaire de faire un choix adéquat 

quant à la technologie de semi-conducteur à utiliser dans la conception d’un LNA. 

 

1.3.1 Choix de la technologie de semi-conducteur 

Des semi-conducteurs à faible bruit et à gain élevé sont nécessaires pour maximiser les 

performances d’un dispositif RF. Des composants (front-end) avec de bonnes caractéristiques 

ont été fabriqués en utilisant les technologies : bipolaires ou BiCMOS en silicium, GaAs, 

MESFET, HFET, HBT, et SiGe (Chang et Knovel (Firme), 2005). Le coût, les spécifications 

électriques et thermiques et la fréquence d’opération sont des facteurs qui peuvent déterminer 

le choix de la technologie pour une application particulière. La Figure 1.5 donne une idée sur 



15 

les technologies de semi-conducteurs disponible sur le marché en fonction de leurs 

applications aux communications sans fil. 

 

 

Figure 1.5 Technologies de semi-conducteurs disponibles sur le marché et 
leurs applications aux communications sans fil 

Tirée de Chang et Knovel (2005, p. 503) 
 

Un bon choix de la technologie de semi-conducteur permet d’atteindre de meilleures 

performances globales. Une analyse des qualités de performances de chaque technologie de 

semi-conducteur et ses applications appropriées est présentée au Tableau 1.1. On constate 

que le GaAs HEMT, SiGe HBT et le InP HBT sont classés parmi les technologies de semi-

conducteur les plus appropriées à la conception d’un amplificateur à faible bruit. 

 

Les transistors à haute mobilité d’électron (HEMT) et HEMT pseudo-morphiques (pHEMT) 

sont venus pour remplacer la technologie conventionnelle MESFET dans des applications 

civiles et militaires. La Figure 1.6 présente l’évolution de la technologie HEMT et ses 

tendances futures avec des performances élevées. 
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Tableau 1.1 Analyse comparatif des technologies de semi-conducteurs destinés aux 
applications sans fil (émetteur/récepteur RF) 

Tiré de Feng et al. (2004) 
 

Parameters 
GaAs 

MESFET 

GaAs 

HBT 

GaAs 

HEMT 

Si RF 

CMOS 

SiGe 

HBT 

InP 

HBT 

Device speed Good Good Good Fair Good Excellent 

Chip density Low High Low Low High High 

Transconductance Medium High High Low High High 

Device matching Poor Good Poor Poor Good Good 

1/f noise Poor Good Poor Poor Good Good 

PAE Medium High High Medium Medium High 

Linearity High High High Low Medium High 

Output 

conductance 
Medium Low Medium High Low Low 

Integration level MSI, Lsi MSI, Lsi MSI, Lsi VLSI LSI, VLSI MSI, Lsi 

Breakdown voltage High High High Medium Medium High 

Possible primary 

application in RF 

transceivers 

VCO, 

Mixer, 

Switches 

PA, 

Pre-amp, 

Gain blocks,

Oscillator 

amps. 

LNA, 

Gain blocks,

Switches 

Back end logic 

control, 

Switches, 

Mixers 

LNA, 

PA, 

Gain blocks, 

PA, LNA,

VCO 

 

 

Figure 1.6 Évolution de la technologie HEMT 
Tirée de Chang, Bahl et Nair (2002, p. 71) 
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Dans la conception d’un LNA, l’objectif principal est d’optimiser le NF. Une comparaison 

des NFmin pour différentes technologies de semi-conducteurs est illustrée à la Figure 1.7. On 

constate que le GaAs pHEMT figure parmi les choix les mieux adaptés à la conception d’un 

LNA, particulièrement pour des fréquences inférieures à 30 GHz. 

 

 

Figure 1.7 Comparaison NFmin pour les transistors de différentes technologies 
Tirée de Barnes et al. (2005) 

 

Finalement, le Tableau 1.2 confirme que le GaAs pHEMT présentant une figure de bruit de 

0.4 dB et un gain de 16 dB, fait partie des meilleurs choix appropriés à la conception d’un 

LNA. 

 
Tableau 1.2 Comparaison en NFmin pour différents transistors @ 10 GHz 

Tirée de Bahl, I. J. (2009, p. 85) 

 
Paramètre GaAs FET GaAs pHEMT GaAs HBT InP HBT 

Longueur grille/émetteur (μm) 0.4 0.25 2.0 2.0 

Gain (dB) 12.6 16.0 14.7 16.1 

NFmin (dB) 0.8 0.4 1.0 1.5 

Voltage (V) 3 2 2 2 
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1.3.2 Comportement faible bruit d’un FET 

Les principales sources de bruit dans un composant actif sont (Nougier, 1987) :  

• Bruit de grenaille : dû à l’émission d’électrons, à partir de la cathode, à des instants 

aléatoires. 

• Bruit de diffusion : dû aux fluctuations des vitesses des porteurs. 

• Bruit de génération-recombinaison : dû aux fluctuations de la densité des porteurs. 

• Bruit de Flicker : résulte de la contribution de différents processus aléatoires encore 

indéterminés. Ce bruit n’est pris en compte qu’aux basses fréquences 10 Hz≤ où il a été 

constaté que sa densité spectrale évolue en 1 f . 

Un circuit équivalent du bruit d'un FET à montage source commun est illustré à la Figure 1.8. 

Ce schéma modélise la contribution en bruit d’un composant actif (Liechti, 1976). Le modèle 

est composé d’éléments intrinsèques et d’éléments extrinsèques. 

 

Les éléments intrinsèques : sont les éléments résistif et capacitif associés aux jonctions où 

se situe physiquement la région d’opération principale du transistor. 

• Cgs la capacité entre la grille et la source : décrit l’interaction capacitive entre la grille 

et la source. Sa valeur est majoritairement déterminée par la partie de la capacité de la 

zone de charge d’espace de la jonction Schottky grille-source (Statz et al., 1987). 

 
gd

gs
gs V Cste

Q
C

V
=

 ∂=  ∂  
 (1.11)

• Ri  la résistance de charge associée : le caractère distribué de la capacité de la grille et 

de la résistance du canal mène à considérer la partie du canal sous la grille comme une 

ligne de transmission R-C non uniforme. L’impédance d’entrée de cette ligne est 

équivalente à la capacité grille-source en série avec une résistance Ri. 

• gm la transconductance : traduit le contrôle de charge dans le canal par la tension de la 

grille et elle est définie comme la variation du courant dsI  en fonction de la tension 



19 

intrinsèque gsV , c.-à-d. la différence de potentiel entre le métal de la grille  à l’interface de 

la jonction Schottky et le semi-conducteur, avec dsV  constant : 

 
ds

ds
m

gs V Cste

I
g

V
=

 ∂=  ∂  
 (1.12)

Les éléments extrinsèques : sont les éléments parasites liés à la structure du transistor. 

• Rg résistance de la grille : a pour effet la chute de tension qui se produit dans la 

métallisation de la grille suivant une direction perpendiculaire au canal. 

• Rs la résistance de la source : elle représente l’effet résistif du contact ohmique et des 

zones du substrat situées entre la zone active du canal et les électrodes externes de la 

source. 

 

 

Figure 1.8 Circuit équivalant du bruit d’un FET à montage source commun 
Adaptée de Chang, Bahl et Nair (2002, p. 273) 

 

Les études théoriques et expérimentales des caractéristiques du bruit d’un GaAs MESFET 

ont été abordées par plusieurs chercheurs. Les équations (1.13) de (Fukui, 1979), procurent 

une estimation sur les paramètres de bruit du transistor : 
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

= +



=

 (1.13)

où (f ) est la fréquence d’opération en GHz, 1k , 2k , 3k  et 4k sont des constantes estimées à 

partir des mesurées prises sur des transistors en micro-ondes, où : 1 0.016k = , 2 0.8k = , 

3 2.2k =  et 4 160k = . Quant aux résistances ( sR ) et ( gR ) en (Ω), la transconductance ( mg ) en 

(siemens) et la capacité grille-source ( gsC ) en (picofarads) elles sont déterminées à partir des 

paramètres S et paramètres de bruit, généralement mesurés et donnés par le manufacturier. 

 

1.4 Linéarité d’un amplificateur 

Les systèmes et les composants électroniques sont souvent assimilés à des structures 

linéaires, or en réalité, tous les composants, notamment le transistor, entrainent une distorsion 

des signaux qui les traversent. La non-linéarité engendre la dégradation de la qualité du 

signal dans la chaîne de communication. 

 

1.4.1 Plage dynamique 

La plage dynamique est l’une des mesures utilisées pour évaluer la linéarité d’un 

amplificateur. Elle représente la plage de puissance, délivrée par l’amplificateur, pour 

laquelle celui-ci amplifie le signal de façon linéaire tout en tenant compte d’un signal 

minimum dû au bruit. 
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La Figure 1.9 illustre le comportement habituel d’un amplificateur. Le signal à l’entrée de 

l’amplificateur lorsqu’il atteint la puissance 1 ( )dB inP  génère un signal à la sortie qui est écrêté 

ou comprimé de 1 dB. 1dBP  est le point pour lequel l’amplificateur cesse de fonctionner de 

façon linéaire. À ce point, le gain de l’amplificateur est diminué de 1 dB par rapport à sa 

valeur nominale. 

 

 

Figure 1.9 Comportement non linéaire d'un amplificateur 
Adaptée de Pozar (2005, p. 506) 

 

La plage dynamique d’un amplificateur, notée PD, est déterminée par la différence entre le 

niveau de puissance à la sortie 1dBP  et le niveau de puissance du bruit (Pozar, 2005, p. 507). 

 1dB oPD P N= −  (1.14)

La puissance du bruit à la sortie d’un récepteur est donnée par (Bahl, 2009, p. 52) : 

 ( ) ( )10 log 10 logoN NF G kT B= + + +  (1.15)

où B représente la bande passante en Hz et 

 ( )10log 174 dBm/HzkT = −
  
à température ambiante (1.16) 

 (dBm)
out

P

 (dBm)
in

P

1dB
P

1 ( )dB in
P
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Alors l’équation (1.14) s’écrira comme suit : 

 ( ) ( )1 174 10 log  dBdBPD P B NF G= + − − −  (1.17)

 

1.4.2 Distorsion d’intermodulation 

La distorsion d’intermodulation est un autre moyen de mesurer la linéarité d’un système. En 

effet, lorsque 2 signaux sinusoïdaux, à des fréquences voisines 1f  et 2f , sont appliqués à 

l’entrée d’un amplificateur, la non-linéarité de ce dernier génère des harmoniques aux 

fréquences 1f , 2f  et toutes les combinaisons linéaires de la forme [ ]1 2m f n f± × ± × , 

appelées produits d’intermodulation d’ordre ( )m n+ , avec m et n des entiers positifs.  

 

De manière générale, ce sont les produits d’ordre impair qui se trouveront dans la bande 

passante. Les produits les plus proches et gênants par rapport aux fréquences désirées 1f  et 

2f  sont les produits d’intermodulation d’ordre 3, notées par IM3, qui apparaissent aux 

fréquences [ ]1 22 f f− et [ ]2 12 f f− . Ces produits d’intermodulation qui dérangent le signal 

utilise sont difficiles à rejeter par un filtre.  

 

La Figure 1.10 montre les signaux de sortie utiles, de puissance 1OP , et les produits 

d’intermodulation indésirables d’ordre 3 qui sont au niveau de puissances 3OP . 

La différence entre ces deux niveaux de puissance définit la réjection, notée par R, où : 

 

 1 3 en dBO OR P P= −  (1.18)

 

Le point d’intersection des produits d’intermodulation d’ordre 3, noté par IP3 est l’ordonnée 

du point d’intersection des deux droites obtenues en prolongeant les parties linéaires des 

deux courbes 1OP  et 3OP  tel qu’illustré par la Figure 1.11. 
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Figure 1.10 Spectre (a) de l’entrée et (b) de la sortie d’un amplificateur non linéaire, 
avec des signaux identiques appliqués à l’entrée à des fréquences 1f  et 2f  

 

 

Figure 1.11 Variation de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée d’un 
amplificateur non linéaire et son produit d'intermodulation d’ordre 3 
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1OP  est liée par le gain à la puissance appliquée à l’entrée de l’amplificateur, iP  : 

 1 (dBm)O iP P G= +  (1.19)

 

La relation entre les points d'interception à l’entrée IIP3 et à la sortie OIP3, du troisième 

ordre, est dérivée des équations suivantes (Chang et Knovel (Firme), 2005, p. 5398) : 

 3IIP  (dBm)
2 i

R
P= +  (1.20)

 3 1OIP  (dBm)
2 O

R
P= +  (1.21)

où :  3 3OIP IIP  (dBm)G= +  (1.22)

 

1.5 Conception d’un amplificateur à faible bruit 

Dans le design d’un amplificateur, on trouve principalement trois approches de conception :  

1 - Une conception pour un gain maximum en régime petit signal. Dans ce cas de figure 

l’adaptation est accomplie aux conjugués des charges, *
in SΓ =Γ  et *

out CΓ =Γ , calculés à 

l’aide des paramètres S, pour assurer le transfert maximal de puissance en régime petit 

signal. 

2 - Une conception pour un maximum de puissance en sortie, dans ce cas de figure la droite 

de charge en sortie est optimisée pour maximiser la puissance à la fréquence 

fondamentale (Cripps, 1999, p. 12). 

3 - Une conception pour un bruit minimum, dans ce cas de figure l’adaptation est calculée 

suivant le coefficient réflexion minimum de bruit S optΓ =Γ , le bruit est ainsi minimisé aux 

dépens du gain. 

 

Cependant, l'apparence simple de la structure d'un LNA est trompeuse. En effet, 

l’architecture à vue d’œil parait facile à concevoir, mais les compromis du design 

compliquent la conception. D’une part, l’adaptation simultanée, au bruit à l’entrée et au gain 

à la sortie, engendre des réseaux d’adaptation plus complexes. D’autre part, la plage 
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dynamique à atteindre est souvent limitée par la faible tension d’alimentation utilisée et le 

maximum de consommation en courant permis. Entre autres, le LNA doit fournir un gain 

suffisant, c'est-à-dire, de sorte à réduire au minimum les contributions au bruit des dispositifs 

qui suivent dans la chaine d’amplification. Néanmoins, le gain maximal tolérable est limité 

par les besoins de linéarité de la chaine de réception (Chang et Knovel (Firme), 2005). En 

résumé, les points importants à prendre en considération dans le design d’un amplificateur à 

faible bruit sont : la stabilité, la figure de bruit, le gain en puissance, la largeur de bande et la 

consommation en puissance DC. 

 

Dans la plupart des conceptions, le minimum de bruit, le maximum de gain en puissance, la 

stabilité et les coefficients de réflexion ou le taux d’onde stationnaire (TOS) ne peuvent 

s’accorder pour les mêmes impédances de source ( SZ ) et de charge ( CZ ) présentées 

respectivement à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. Toutefois, du moment que le 

facteur de bruit est le paramètre à optimiser dans la conception d’un LNA, on est souvent 

confronté au compromis du choix d’impédances à présenter. Ce qui engendre des sacrifices 

dans les performances du gain et des adaptations à l’entrée et à la sortie. L’abaque de Smith 

nous permet de visualiser et faire le choix approprié pour optimiser la figure de bruit, sans 

pour autant trop détériorer les autres performances en gain et en adaptation. Pour cela, il faut 

tracer les cercles de bruit, les cercles de gain et les cercles de stabilité sur le même abaque, tel 

que présenté à la Figure 1.12, et ainsi avoir une idée plus claire sur le choix des impédances à 

présenter à l’entrée et à la sortie de l’amplificateur. 
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Figure 1.12 Abaque de Smith montrant les cercles de gains, les cercles de bruit et les cercles 
de stabilité, pour le choix optimum des impédances 

Tirée de Chang, Bahl et Nair (2002, p. 293) 
 

1.5.1 Stabilité d’un amplificateur 

La stabilité est l'un des critères les plus importants à considérer durant la conception d’un 

circuit d’amplification RF. La stabilité d'un amplificateur représente sa résistance à 

l'oscillation. Elle peut être déterminée à partir des paramètres S, du réseau d’adaptation à 

l’entrée et à la sortie et des terminaisons du circuit. On définit deux types de stabilité : 

conditionnelle et inconditionnelle. Un réseau à deux ports, tel qu’illustré par la Figure 1.13, 

est dit inconditionnellement stable à une fréquence donnée (f), si les parties réelles des 

impédances (ou résistances) vues à l’entrée ( inZ ) et à la sortie ( outZ ) du circuit sont positives 

pour les terminaisons passives de la source ( SZ ) et de la charge ( CZ ). 
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Figure 1.13 Schéma bloc d’un circuit d'amplification RF montrant les 
différents coefficients de réflexion vs impédances 

Adaptée de Gonzalez (1997) 
 

Les exigences de la stabilité inconditionnelle sont résumées par les équations de (Chang et 

Knovel (Firme), 2005, p. 2373) : 

 SΓ 1≤ et CΓ 1≤ (1.23)

 12 21 C
in 11

22 C

1
1

S S
S

S

ΓΓ = + <
− Γ (1.24)

 12 21 S
out 22

22 S

Γ
1

1 Γ

S S
S

S
Γ = + <

− (1.25)

Un amplificateur est conditionnellement stable si les parties réelles des impédances, vues à 

l’entrée ( inZ ) et à la sortie ( outZ ) de l’amplificateur, sont supérieures à zéro pour certaines 

valeurs positives des parties réelles des impédances de la source ( SZ ) et de la charge ( CZ ), à 

une fréquence spécifique. Dans ce cas-ci, il est possible que le circuit d’amplification ne 

fonctionne pas correctement, ou qu’il oscille à une autre fréquence. C’est pour cela que lors 

de la conception d’un amplificateur, il est recommandé de s’assurer que le circuit soit stable 

pour toutes les fréquences, ce qui peut être difficile à obtenir en pratique. 

 

Les conditions nécessaires et suffisantes pour une stabilité inconditionnelle peuvent être 

énoncées sous la forme des équations suivantes (Gonzalez, 1997, p. 221), qui sont plus 

pratiques : 

S
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2 2 2

11 22

12 21

1 Δ
1

2

S S
K

S S

− − +
= >  (1.26)

 
2

11 12 211 S S S− > (1.27)

 
2

22 12 211 S S S− > (1.28)

où 11 22 12 21Δ S S S S= −  

On peut démontrer que de façon équivalente, il faudrait que les deux conditions suivantes 

soient satisfaites : 

 1K >  (1.29)

 Δ 1< (1.30)

 

1.5.2 Cercles de stabilité 

Le moyen pratique de déterminer les régions de stabilité et d’instabilité d’un amplificateur, 

consiste à utiliser les cercles de stabilité, qui sont dérivés à partir des conditions aux limites 

de l’équation (1.23) où S CΓ Γ 1= = , pour lesquelles l’amplificateur devient instable. Les 

rayons et centres des cercles de stabilité à l’entrée sont donnés par (Gonzalez, 1997, p. 218) : 

 ( ) 12 21
S S 2 2

11

r rayons des cerlces Γ  
Δ

S S

S
=

−
 (1.31)

 ( ) ( )**
11 22

S S 2 2

11

Δ
C centres des cerlces Γ  

Δ

S S

S

−
=

−
(1.32)

 

De même, les rayons et centres des cercles de stabilité à la sortie sont donnés par : 

 ( ) 12 21
C C 2 2

22

r rayons des cerlces Γ  
Δ

S S

S
=

−
 (1.33)

 ( ) ( )**
22 11

C C 2 2

22

Δ
C centres des cerlces Γ  

Δ

S S

S

−
=

−
(1.34)
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Les cercles dans le plan CΓ , où inΓ 1= , sont appelés cercles de stabilité à la sortie (Figure 

1.14). Quant aux cercles dans le plan de SΓ , où outΓ 1= , ils sont appelés cercles de stabilité 

à l’entrée Figure 1.15. Cette technique permet de donner une idée visuelle sur la stabilité, 

entre autres de pouvoir distinguer les régions de stabilité et d’instabilité sur l’abaque de 

Smith. 

 

Dans le cas de la stabilité inconditionnelle, il faudrait que toute impédance passive présentée 

à la charge ou à la source d’un réseau à deux ports soit capable de maintenir les cercles de 

stabilités à l’extérieur de l’abaque de Smith, que ce soit dans le plan CΓ  ou dans le plan SΓ ,  

tel qu’illustré par la Figure 1.16. 

 

 

Figure 1.14 Abaques de Smith montrant les régions de stabilité (hachurée) et d'instabilité 
dans le plan CΓ  (a) cas 11 1S <  (b) cas 11 1S >

 
Adaptée de Chang, Bahl et Nair (2002) 
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Figure 1.15 Abaques de Smith montrant les régions de stabilité (hachurée) et d'instabilité 
dans le plan SΓ  (a) cas 22 1S <   (b) cas 22 1S >

 
Adaptée de Chang, Bahl et Nair (2002) 

 

 

Figure 1.16 Abaques de Smith montrant les cercles de stabilité pour un amplificateur 
inconditionnellement stable 

(a) dans le plan CΓ  cas 11 1S < , (b) dans le plan SΓ  cas 22 1S <
 

Adaptée de Chang, Bahl et Nair (2002) 
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1.5.3 Facteur de stabilité 

Un troisième critère de stabilité a été développé par (Edwards et Sinsky, 1992). Autre que les 

critères de stabilité se basant sur les deux équations (1.29) et (1.30) et les cercles de stabilité, 

ce nouveau facteur de stabilité désigné par μ
 

est défini par les équations suivantes : 

 

2

*
22 11 21

11

12

1
 

Δ
in

S

S

S S S
μ

+−
−

=  (1.35)

 

2

*
11

22

22 12 21

1
 

Δ
out

S

S

S S S
μ =

+−
−

 (1.36)

Pour qu'un système soit stable à l’entrée et à la sortie respectivement, il faut que : 

 1inμ >  (1.37)

 1outμ >  (1.38)

Plus μ est grand par rapport à 1, plus le système est robuste en terme de stabilité. 

Ce facteur sera utilisé ultérieurement, dans le chapitre 5, où la stabilité de notre modèle sera 

validée par ce facteur en simulations. 

 

1.5.4 Cercles de bruit 

La figure de bruit d’un amplificateur est donnée par l’équation suivante : 

 ( )
2

S opt

min 22

S opt

Γ Γ4

1 Γ 1 Γ

n

O

R
F F

Z

−
= +

− +
 (1.39)

qui est dérivée de l’équation (1.10) et exprimée en termes de coefficients de réflexion ( SΓ ) et 

( optΓ ), où les valeurs de ( minF ), ( optΓ ) et ( nR ) sont les paramètres de bruit du transistor, 

donnés par le manufacturier. Les cercles de bruit, où la figure de bruit est constante, sont tirés 

de l’équation (1.39), où les centres (CF ) et rayons ( rF ) de ces cercles sont définis comme 

suit : 
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+
 (1.41)

où  

 
( ) 2

min opt1 Γ
4

O
B

n

Z
N F F

R
= − +  (1.42)

On constate que dans le cas où minF F=  cela implique que optC ΓF = , ce qui signifie que le 

centre du cercle est ( optΓ ) de rayon ( r 0F = ). 

 

1.6 Conclusion 

Dans ce chapitre, les notions de base sur la conception d’un amplificateur à faible bruit ont 

été rassemblées. La première section du chapitre est consacrée au choix de la technologie de 

semi-conducteur pour une application spécifique, notamment les amplificateurs à faible bruit.  

Par la suite, les éléments, faisant partie de la théorie fondamentale du design d’un 

amplificateur faible bruit, entre autres, la figure de bruit, la linéarité et la stabilité d’un 

amplificateur ont été passées en revue. 
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2.2 Amplificateur à bande étroite 

Les amplificateurs à bande étroite ont typiquement une largeur de bande 10% moins que la 

fréquence centrale (Chang, Bahl et Nair, 2002). La plupart des amplificateurs conçus pour les 

communications mobiles entrent dans cette catégorie. Ces types d'amplificateurs peuvent être 

divisés en amplificateurs de puissance et amplificateurs à faible bruit. Chacun adopte une 

méthodologie différente suivant les besoins spécifiques. Dans le cas d’un amplificateur à 

faible bruit, avoir le minimum de bruit est plus important que de fournir un gain maximum. 

Les paramètres du bruit de l’amplificateur sont inclus dans la fiche technique fournie par le 

fabricant. La Figure 2.2 montre un schéma bloc d'un amplificateur à faible bruit à bande 

étroite. 

 

 

Figure 2.2 Schéma bloc d’un amplificateur RF avec une configuration qui favorise 
l’adaptation au bruit minimum 

 
La méthodologie de conception est similaire à celle utilisée pour un gain en puissance 

maximal (Gonzalez, 1997), sauf que dans ce cas, on favorise l’adaptation du coefficient de 

réflexion vu vers la source (générateur) pour un facteur de bruit minimum. 
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2.3 Amplificateur à large bande 

L’amplificateur faible bruit à large bande est utilisé dans des applications micro-ondes. La 

technique de conception d’un LNA large bande est beaucoup plus complexe que celle d’un 

LNA à bande étroite. Les circuits d’adaptation doivent être conçus de telle sorte à maintenir 

un gain constant sur toute la bande de fréquences d’opérations. Cela n’est guère facile à 

concevoir étant donné que les paramètres S du transistor varient en fonction de la fréquence. 

Pour cela, plusieurs approches ont été développées afin de rencontrer les spécifications du 

cahier des charges. Parmi ces approches, on cite : 

• L’amplificateur à contre-réaction : cette technique est spécialement utilisée pour 

compenser l’affaiblissement (roll-off) du dispositif (Reiha et Long, 2007). 

• Amplificateur distribué : cette technique permet de concevoir des amplificateurs très 

large bande et à gain élevé; sa structure permet de s’affranchir des fréquences de coupure 

introduites par les capacités d’entrée et de sortie du transistor (Moez et Elmasry, 2008). 

 

Dans ce projet, notre intérêt est focalisé sur la topologie d’un amplificateur à structure 

balancée. La section qui suit décrit son architecture, son principe de fonctionnement et ses 

avantages qui ont influencé le choix d’adopter cette structure pour notre application. 

 

2.4 Architecture Balancée d’un LNA 

La difficulté d’atteindre une bonne adaptation au port d’entrée d’un LNA est affranchie en 

utilisant la structure balancée. Cette topologie a été introduite pour la première fois par Bell 

Labs en 1965 (Eisele, Engelbrecht et Kurokawa, 1965; Engelbrecht et Kurokawa, 1965). 

En technologie micro-ruban, le coupleur de lange (Lange, 1969) est souvent utilisé pour 

garantir un couplage de 3 dB sur une large bande de fréquence. La bande passante du 

coupleur, qui peut atteindre deux octaves, détermine la bande passante de l'amplificateur 

balancé (Gonzalez, 1997). L'amplificateur balancé est un moyen pratique pour concevoir un 

amplificateur large bande qui offre un gain raisonnablement plat et un bon TOS en entrée et 

en sortie. 
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2.4.1 Principe 

L’architecture balancée d’un amplificateur faible bruit est donnée par la Figure 2.3. Le 

concept de base est d’utiliser deux amplificateurs identiques à faible bruit A et B, qui seront 

insérés entre deux coupleurs hybrides 3 dB identiques. Le coupleur à l'entrée divise la 

puissance du signal d'entrée RFIn en parts égales (perte de 3 dB) entre chacune des deux 

branches liées aux deux amplificateurs A et B, avec un déphasage de 90°. Le coupleur à la 

sortie combine (gain de 3 dB) en RFOut les deux signaux amplifiés par chacun des deux 

amplificateurs. Les ports isolés des coupleurs sont terminés par des charges de 50 Ω pour 

absorber les signaux réfléchis par les amplificateurs. 

 

 

Figure 2.3 Architecture d’un LNA balancé 
Adaptée de Pozar (2005, p. 562)  

 

En utilisant les paramètres S du coupleur et les annotations de la Figure 2.3, le gain de la 

structure est calculé comme suit : 
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Dans notre cas, les deux amplificateurs A et B sont identiques, ce qui implique que les gains 

en tension; A BG G G= = . 

Ainsi, l’équation (2.1) se résume à : 

 21 GS j= − (2.2)

D’où : 

 ( ) ( )21Gain de la structure 20 log 20 log GS= =  (2.3)

On conclut que le gain en puissance de l’ensemble est le même gain que celui de chacune des 

deux branches individuelles. De la même façon, le facteur de bruit de la structure est calculée 

comme suit : 

 Facteur de bruit de la structure
2

A BF F+=  (2.4)

Étant donné que les deux amplificateurs A et B sont identiques, alors 
A BF F F= =  

Ainsi la figure de bruit de la structure est égale à la figure de bruit de l’une des deux branches 

individuelles. 

 

Pour ce qui est du coefficient de réflexion au port d’entrée RFIn : 

 ( )
1 1

1
11

1 1

1 1
    

12 2 2 2
2

A B

A B

j j
V V

V
S

V V

+ +
−

+ +

−   Γ − Γ   
   = = = Γ − Γ  

(2.5)

Sachant que les deux amplificateurs A et B sont identiques, alors A BΓ = Γ . 

D’où 11 0S = , ce qui signifie une parfaite adaptation à l’entrée. Il en est de même pour le 

coefficient de réflexion au port de sortie RFOut, d’où 22 0S = , ce qui signifie une parfaite 

adaptation à la sortie. 

 

2.4.2 Avantages 

Les principaux avantages de cette topologie sont :  

• Le haut degré de stabilité; 
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• La puissance de sortie est le double de celle obtenue à partir d’un amplificateur à une 

seule branche; 

• Le taux d'onde stationnaire (TOS) à l'entrée et à la sortie est assez faible, même si les 

amplificateurs ont des TOS élevés; 

• Les amplificateurs des deux branches peuvent être optimisés individuellement, pour un 

gain plat ou une figure de bruit minimum, sans se soucier de l’adaptation à l’entrée ou à 

la sortie; 

• Si l'un des deux amplificateurs tombe en panne, l’amplificateur balancé continue à 

fonctionner avec un gain en puissance réduit d'environ 6 dB; 

• La largeur de bande peut atteindre un octave ou plus, suivant la largeur de bande du 

coupleur (Gonzalez, 1997); 

• Les amplificateurs balancés sont faciles à cascader entre eux, du moment que chaque 

unité est isolé par les deux coupleurs. 

 

2.4.3 Inconvénients 

Les deux inconvénients majeurs de cette architecture sont :  

• Au lieu d’alimenter un seul amplificateur, on alimente deux amplificateurs ce qui 

nécessite une consommation énergétique 2 fois plus que celle d’une structure à 1 étage; 

• Son architecture encombrante, 2 coupleurs et 2 amplificateurs, présente un problème pour 

certains systèmes qui manquent d’espace. 

 

Cependant, ce dernier inconvénient peut être surmonté, en remodelant l’architecture physique 

du design, de manière à l’intégrer dans une technologie de fabrication, telle que la 

technologie LTCC,  qui offre la possibilité de miniaturiser les structures. 
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2.5.1 Coupleur de Lange 

Afin d'obtenir un coefficient de couplage pouvant varier de 3dB à 6 dB et sur une large bande 

de fréquence, J. Lange a mis au point une structure de coupleur interdigitale, Figure 2.4(a). 

La technique de couplage interdigital est utilisée pour augmenter la valeur de la capacité de 

couplage (Lange, 1969). 

En technologie micro-ruban, du câblage par fil (wire bonding) est alors nécessaire pour relier 

au même potentiel les lignes couplées de même nature. En général, les fils du câblage 

introduisent des imperfections qui peuvent dégrader les performances électriques du 

coupleur. Aussi, ces fils sont assez fragiles et peu reproductibles. Néanmoins, ce type de 

coupleur reste apprécié pour les applications qui nécessitent une plage d’opération à large 

bande. 

 

2.5.2 Coupleur à branches 

Le coupleur à branches, Figure 2.4(b) est réalisé à l'aide de quatre tronçons de lignes de 

même longueur électrique 4λ , mais d'impédances caractéristiques différentes 0Z  et 0

2

Z , 

formant ainsi une structure rectangulaire, (Leighton et Milnes, 1971). La structure au complet 

constitue un réseau à 4 ports d'accès avec des impédances caractéristiques égales. 

Généralement ce type de coupleur occupe plus d’espace que le coupleur de Lange et il est 

plutôt conseillé pour des applications à bandes étroites. 

 

2.5.3 Coupleur à lignes couplées 

On peut réaliser un coupleur à partir de deux lignes couplées, Figure 2.4(c). Ces deux 

sections parallèles de ligne micro-ruban sont couplées sur une longueur physique de 4λ , 

(Cohn et Levy, 1984). 

 



41 

En injectant un signal à l’entrée d’une ligne qui se trouve à proximité d’une seconde ligne qui 

lui est parallèle, une partie de ce signal injecté passe sur la seconde ligne par le phénomène 

de couplage du champ électromagnétique. Cela est dû à la coexistence de deux modes de 

propagation TEM sur chacune des lignes. Ces deux modes, appelées mode paire (even mode) 

et mode impaire (odd mode), illustré à la Figure 2.5, présentent différentes constantes de 

propagation, différentes vitesses de propagation et différentes impédances caractéristiques 

(Hoffmann et Howe, 1987). 

 

 

Figure 2.5 Distributions du champ électrique des deux modes 
d’excitation des lignes couplées en micro-ruban 

Adaptée de Pozar (2005, p. 338) 
 

Il a été démontré que le maximum de couplage est atteint lorsque la longueur physique des 

lignes couplées est égale à 4λ  ou 4k λ  (Cohn, 1955), où k est un nombre entier impair et 

1

oeff

c

f
λ

ε
= , of étant la fréquence centrale. Cette longueur de ligne, 4λ , crée un décalage 

dans la phase du signal de 90°. La valeur du couplage dépend de l’espacement entre ses deux 

lignes couplées ainsi que la largeur de ces lignes. 

 

Pour concevoir un coupleur avec une impédance caractéristique 0Z  et un facteur de couplage 

C, les impédances caractéristiques du mode pair et impair peuvent être déterminées à partir 

des équations suivantes (Pozar, 2005, p. 338): 
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 (2.6)

 

Une fois ces impédances connues, on peut estimer la largeur et espacement des lignes 

couplées, à partir des graphes de conception (Bryant et Weiss, 1968). Ce type de coupleur 

présente une largeur de bande plus intéressante que celle du coupleur à branches, cependant 

il est pratiquement impossible de le fabriquer avec la plupart des technologies de fabrication. 

En effet, en utilisant l’outil Lincalc de ADS, on peut facilement évaluer l’espacement entre 

les deux lignes couplées, qui est de l’ordre de 28 μm, pour un couplage de 3 dB à la 

fréquence de 4 GHz, avec un substrat à constante diélectrique ( 10rε = ) et une épaisseur de 

2.5 mm. 

 

Toutefois, il existe une autre façon de concevoir un coupleur 3 dB en utilisant des lignes 

couplées en 3D (Broadside Coupled Striplines), qui sera développé en détail au chapitre 4 de 

ce mémoire. 

 

En résumé, il existe différentes topologies de conception de coupleurs hybrides 90°. Trois 

topologies ont été proposées et soutenues par une revue de littérature rassemblée dans le 

Tableau 2.1.  

 

Dans notre cas, on est plutôt intéressé par la taille et la largeur de bande du coupleur. Plus le 

coupleur est petit, moins son intégration à la structure balancée est encombrante. Aussi, on 

prévoit de concevoir un LNA large bande, donc intégrer un coupleur hybride large bande 

dans la structure balancée favoriserait l’atteinte de notre objectif. Pour cela, le choix d’un 

coupleur à ligne couplé (Broadside Coupled Striplines) semble être le plus adéquat à notre 

application, vu qu’il présente la taille la moins encombrante et la bande de fréquence la plus 

large comparativement au coupleur de lange et au coupleur à branches. 
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Tableau 2.1 Résumé des performances de certains coupleurs hybrides conventionnels 
proposés dans la littérature  

 

Réf εr
 Topologie 

Largeur de 

bande (GHz) 

Dimensions  

(mm) 

(Jui-Chieh, Chih-Ming et 

Yeong-Her, 2006) 
4.4 Coupleur de lange 1 27×16 

(Sung-Chan, Negra et 

Ghannouchi, 2009) 
2.33 Coupleur à branches 0.64 17×20 

(Borges Maciel, Argollo et 

Abdalla, 1993) 
2.17

Coupleur à lignes 

couplées (Broadside 

Coupled Striplines) 

1.7 8×4 

 

 

2.6 Conclusion 

Dans ce chapitre, les différentes topologies de conception d’un amplificateur à faible bruit 

ont été passées en revue. La structure balancée d’un LNA a été présentée avec plus de détails. 

Cette topologie, qui nécessite l’utilisation de deux coupleurs hybrides, nous permettra de 

concevoir un amplificateur faible bruit à large bande. Le choix du coupleur hybride à intégrer 

dans la conception du LNA est porté sur  le coupleur à lignes couplées (Broadside Coupled 

Striplines). 





 

CHAPITRE 3 
 
 

JUSTIFICATION DU CHOIX DE L’INTÉGRATION D’UN LNA A STRUCTURE 
BALANCÉE EN TECHNOLOGIE LTCC 

 

3.1 Introduction 

Tel qu’étudié au chapitre précédent, l’un des inconvénients majeurs de la topologie balancée 

du LNA réside dans sa structure encombrante. Cette contrainte est due essentiellement à la 

superficie occupée par les deux coupleurs hybrides. Intégrer ces coupleurs dans une 

technologie de fabrication, qui permet la miniaturisation, est l’un des objectifs majeurs de ce 

travail de recherche. 

 

La technologie LTCC (Low Tempreture Cofired Ceramic) offre la possibilité d’insérer dans 

le corps du substrat les circuits passifs, tels que les coupleurs hybrides, tout en procurant un 

support d'emballage aux composants actifs en puce, tels que les transistors. Le résultat de 

cette fabrication est un circuit en céramique multicouche, où les dispositions des éléments 

passifs et actifs sont optimisées pour une haute densité d’intégration avec des 

interconnexions tridimensionnelles. 

 

Ce chapitre, tel qu’illustré par la Figure 3.1, traite en premier lieu le besoin de miniaturiser 

le LNA en donnant une idée sur la structure actuelle du LNA et la nouvelle structure 

proposée. Les motivations du choix de la technologie LTCC, pour l’implantation de la 

nouvelle structure, sont abordées dans la section suivante qui comprend, entre autres, une 

description du procédé de fabrication LTCC, un aperçu sur les différents matériaux 

diélectriques utilisés dans cette technologie, un portrait sur les étapes de fabrication du 

procédé ÉTS-LTCC et ses règles de conception. La dernière section cible les défis de 

l’intégration 3D en technologie LTCC et ses limitations. 
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3.2.1 Structure actuelle du LNA 

La configuration actuelle du LNA présente une structure planaire, qui est fabriquée à base 

d’un circuit imprimé multicouche (MLPCB). Elle comprend deux coupleurs hybrides, deux 

transistors en boitier, quatre circuits d’adaptation (entrée/sortie) et deux circuits distincts de 

polarisation. Tous ces composants discrets et circuits sont montés en surface. Un schéma 

bloc de ce module est représenté à la Figure 3.2. 

 

 

Figure 3.2 Structure actuelle du LNA 
 

Cette dernière structure est à miniaturiser afin d’augmenter le nombre de LNA. 

 

3.2.2 Nouvelle structure proposée du LNA 

Afin de réussir à rendre plus compact le LNA, la stratégie adoptée est de remodeler la 

configuration planaire du LNA en une structure à trois dimensions. La Figure 3.3 schématise 

le potentiel de réduction des dimensions d’un dispositif à structure planaire en l’intégrant 

dans une structure à trois dimensions.  
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Figure 3.3 Impacte de remodeler une structure planaire en une structure à 
trois dimensions 

 

L’idée de base est d’insérer les deux coupleurs hybrides du LNA dans le corps du substrat et 

ainsi libérer de l’espace en surface pour placer le reste des composants. Comme on peut le 

constater à partir de la Figure 3.4 comparativement à la Figure 3.2, en intégrant les deux 

coupleurs, la superficie du LNA est considérablement réduite. 

 

 

Figure 3.4 Structure proposée du LNA avec l’intégration en 3D des 2 coupleurs hybrides 
 

Cependant, pour réussir à matérialiser cette nouvelle conception il faut choisir 

judicieusement le procédé de fabrication qui pourrait convenir. 

Les 2 coupleurs 
intégrés dans le 
corps du substrat 
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3.3 Choix de la technologie de fabrication 

Le choix de la technologie de fabrication dépend essentiellement du coût de la fabrication, 

des performances visées et du type d’application. La technologie LTCC est un procédé 

d’intégration des composants passifs et de mise en boitier qui a connu une évolution rapide 

(Sunappan et al., 2004). Cette technologie offre une solution attrayante quant aux produits 

destinés aux radiofréquences et aux micro-ondes. Elle se caractérise en trois principaux 

volets :  

1 - L'intégration des composants passifs; 

2 - La mise en boitier et l’intégration au système; 

3 - Le faible coût de fabrication à haut volume de production. 

 

3.3.1 La technologie LTCC 

La technologie LTCC, ou céramique co-cuite à basse température est une technologie de 

fabrication qui a été développée durant les années 1980 (Imanaka, 2005). Le terme « basse 

température » fait référence à la température de cuisson qui peut atteindre 950°C, et qui est 

relativement faible par rapport la température de cuisson du procédé de fabrication HTCC 

(High Temperature Cofired Ceramic) qui varie entre 1400°C et 1600°C. 

 

L’étude et la conception d’un design en technologie LTCC font appel aux deux domaines 

clefs de cette technologie de fabrication : 

1- Le développement des matériaux diélectriques et leurs pâtes conductrices associées; 

2- L’élaboration d’un procédé de fabrication à haute précision et fiabilité avec un faible coût 

de production. 

 

3.3.2 Les matériaux diélectriques LTCC et leurs propriétés 

Dans le développement d’un matériau diélectrique pour le LTCC, les caractéristiques 

électriques et thermomécaniques sont bien étudiées dans le but de produire des composants 
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fiables. Dans le cas des applications RF, les propriétés diélectriques telles que la tangente des 

pertes ( ( )tan δ ) et la permittivité relative ( rε ) sont des éléments importants qui caractérisent 

le milieu. Les principales caractéristiques de quelques matériaux LTCC disponibles sur le 

marché sont énumérées dans le Tableau 3.1. Comme on peut le constater à travers la 

caractéristique de tangente des pertes, l’avantage de ces matériaux réside dans le fait qu’ils 

présentent de très faibles pertes à hautes fréquences (Chang et Knovel (Firme), 2005). 

 

Tableau 3.1 Propriétés typiques des feuilles LTCC @10 GHz 
 

Propriétés Dupont 9k7 Dupont 951 Dupont 943 Ferr A6M Ferro A6B 
Heraeus 

CT2000 

Heralock 

HL2000 

Couleur Bleu claire Bleu Bleu Blanc Noire Bleu claire Bleu claire 

Épaisseurs               

après cuisson (mils) 
4.2, 8.4 

1.8, 3.8, 5.5, 

8.5 
4.4 3.7, 7.4 3.3, 6.7 

0.8, 1.6, 3.1, 

4.1, 8.0 
3.5 à 3.75 

Constante diélectrique 7.1 7.8 7.5 5.9 6.5 9.1 7.3 

Tangente des pertes 0.0010 0.0140 < 0.1 (%) < 0.2 (%) < 0.5 (%) < 0.2 (%) < 0.26 (%) 

Résistance d'isolation 
> 1012 Ω  par 

couche 

> 1012 Ω par 

couche 

> 1012 Ω   par 

couche 

> 1012 Ω par 

couche 

> 1012 Ω par 

couche 
> 1013 Ω cm > 1013 Ω cm 

Tension de claquage > 1100 V/mil > 1000 V/mil > 1000 V/mil > 900 V/mil > 1000 V/mil > 1000 V/mil > 3000 V/mil 

Densité après cuisson 3.1 g/cm2 3.1 g/cm2 3.2 g/cm2 2.5 g/cm2 2.5 g/cm2 2.45 g/cm2 2.9 g/cm2 

Coefficient de dilatation 

thermique TCE(ppm/°C) 
4.4 5.8 6.0 7.5 9-10 5.6 6.1 

Résistance à la flexion 230 MPa 320 MPa 230 MPa > 210 MPa > 210 MPa 310 MPa > 200 MPa 

Conductivité 

thermique (W/mK) 
4.6 3.0 4.4 2.0 − 3.0 3.0 

Rugosité de la surface 0.52 μm 0.35 μm < 0.7 μm − − − < 0.7 μm 

Retrait en X et Y (%) 9.1±0.3 12.7±0.3 9.5±0.3 15.0±0.2 14.5±0.2 10.6±0.3 0.16-0.24 

Retrait en Z (%) 11.8±0.5 15.0±0.5 10.3±0.5 25.0±0.5 35.0±0.5 16.0±1.5 32 

Métallisations Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au Au/Ag-Ag-Au 
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Dans tout processus de développement d’un nouveau matériau diélectrique LTCC s’associe 

un processus de développement des pâtes conductrices pour différents usages : 

 

1- La pâte soudable qui permet d’adhérer les fils de connexion (wire bonding) pour 

assembler des composants intégrés à grande échelle, tels que les transistors, et qui permet 

de souder des éléments discrets, tels que les résistances, les capacités et les inductances; 

 

2- La pâte conductrice destinée au remplissage des trous d’interconnexion et la réalisation 

des traces des couches internes. 

 

Afin d’assurer la co-cuisson du substrat avec des matériaux conducteurs à faible résistivité, 

tel que l'argent ou le cuivre, lors de la mise au point d’un nouveau matériau diélectrique 

LTCC, on cible des propriétés de cuisson qui permettent d’obtenir une microstructure dense 

et non poreuse à des températures en dessous de 950°C (Chang et Knovel (Firme), 2005). 

 

Pour les matériaux diélectriques LTCC disponibles sur le marché, le profil de cuisson est 

indiqué avec précision par le fabricant. Le profil de cuisson recommandé par Dupont pour les 

feuilles de Dupont951, qui sera utilisé dans la fabrication du module LNA, est illustré à la 

Figure 3.5. Les étapes 1, 3 et 5 sont des périodes de chauffage et de refroidissement, l'étape 2 

aide à brûler les solvants et les additifs organiques. Ainsi dans le produit cuit il ne doit rester 

que le matériau en céramique. Les solvants et les additifs doivent être éliminés durant le 

processus de cuisson. Ces derniers ingrédients sont ajoutés pour faciliter la fabrication du 

rouleau de feuilles LTCC avec une épaisseur et une densité appropriée, et rendre les feuilles 

suffisamment solides pour résister aux traitements ultérieurs (Imanaka, 2005). Quant à l'étape 

4 elle représente la période de cuisson effective. 
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Figure 3.5 Profil de cuisson pour les feuilles crues de Dupont951 
Tirée de la fiche technique de Dupont 951 donnée en ANNEXE VII  

 

3.3.3 Procédé de fabrication ÉTS-LTCC  

Les procédés de fabrication LTCC sont généralement similaires d’une usine à l’autre. Le 

laboratoire LACIME de l’ÉTS est doté d’une salle blanche de classe 10000 pour la 

fabrication LTCC. Cette installation a contribué à la motivation d’intégrer le LNA en 

technologie LTCC. Les principales étapes de cette chaine de fabrication, illustrées à la Figure 

3.6, sont : 

1 - Perçage (Punching) : les trous et les cavités sont formés sur les couches concernées à 

l’aide d’une poinçonneuse (Punching machine). 

2 - Remplissage des trous (Via filling) : Les trous percés dans l’étape précédente sont 

remplis avec une pâte conductrice à l’aide de l’imprimante en utilisant des gabarits 

conçus pour le design en fabrication. Le diamètre des trous doit être supérieur à 

l’épaisseur de la feuille en céramique. Une pompe aspirante est placée sous la couche de 

diélectrique pour faciliter le remplissage. 
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3 - Impression : les lignes conductrices, les composants passifs et les plans de masse sont 

imprimés sur chaque feuille avec la même imprimante utilisée à l’étape précédente. Les 

masques sérigraphique conçus pour le design en fabrication à la place des gabarits sont 

utilisés. Les feuilles sont ensuite séchées à l’air libre. 

4 - Empilement des couches : les couches sont empilées avec un alignement de haute 

précision pour former le module final. 

5 - Laminage des couches : Le module est scellé afin de le protéger de l’eau utilisée par la 

presse. La presse isostatique est programmée pour appliquer une pression uniforme de 

220 bars sur les différentes parois du module pour une durée de 15 minutes de manière à 

former la structure multicouche crue. 

6 - Cuisson : la céramique est cuite suivant le profil de cuisson donné par le manufacturier 

du substrat, tel que traité à la section 3.3.2. 

 

 

Figure 3.6 Étapes de fabrication ÉTS-LTCC 
Tirée de Belambri et al. (2011) 

 

À la fin les couches de LTCC forment un bloc compact et rigide prêt pour le montage des 

composants complémentaires pour former un circuit opérationnel. 

 

 



54 

 

3.3.4 Avantages de l’intégration du LNA en technologie LTCC 

Parmi les principaux avantages de la technologie de fabrication LTCC on site : 

• La technologie LTCC permet une haute densité d’intégration des composants passifs tels 

que les résistances, capacités, inductances, coupleur, filtres …etc (Scrantom, 1995) et 

présente un bon support de mise en boitier; 

• La technologie LTCC offre la possibilité de réaliser de fines traces (102 µm) et 

séparation de traces (102 µm) sur chaque couche; 

• La céramique a une très faible perméabilité à l'humidité; cela permet aux composants 

fabriqués en LTCC d’être utilisés dans un environnement à humidité élevée, et ce, sans 

emballage ou protection spéciale. Le Tableau 3.2 donne une idée sur les performances et 

caractéristiques clefs de la technologie LTCC comparativement aux technologies de 

fabrication PCB, HTCC et Si; 

• Comparativement au PCB traditionnel, les dispositifs en céramique ont une durée de vie 

7 fois plus longue; 

• En RF on cherche à utiliser autant que possible des matériaux caractérisés par une faible 

résistivité, de manière à éviter les pertes en lignes. Dans la technologie LTCC, en gardant 

la température de cuisson en dessous de 950°C, tous les métaux avec une conductivité 

élevée peuvent être utilisés. En effet l’or, l’argent et le cuivre sont des métaux dont les 

résistivités sont les plus basses. Leurs températures de fusion qui dépassent 950°C permet 

de les utiliser avec les diélectriques co-cuits à basse température (LTCC). Ce qui n’est 

pas le cas avec la céramique traditionnelle, HTCC, où la température de cuisson est 

supérieure à 1400°C et où les métaux conducteurs se limitent au tungstène et au 

molybdène grâce leur point de fusion élevé, voir Tableau 3.3; 

• Avec la technologie LTCC, l'intégration des composants se fait aussi bien dans la 

direction  horizontale que verticale et permet ainsi la conception de circuits intégrés en 

trois dimensions. 
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Tableau 3.2 Performances et caractéristiques clefs de la technologie LTCC en 
comparaison à d’autres technologies de fabrication 

Adapté de Bechtold (2009) 
 

Caractéristiques techniques PCB LTCC HTCC Si 

Garantie de durée de vie en années 3 > 20 > 20 > 20 

Résistivité volumique en Ohm × m ≥ 1011 > 1012 > 1012 > 106 

Tension de claquage en V/μm 40 > 40 15 - 

Coefficient de dilatation thermique TCE 
en x et y 

16 6 7 3 

Résistance à la flexion en Mpa - 210 350 100 

Conductivité thermique W/m×K 0,1 3 20 125 

Résistance du conducteur en mΩ/□ < 1 < 5 < 15 < 30 

Constante diélectrique à 1 MHz 
Constante diélectrique à 10 GHz 

4,7 
- 

7,87 
7,83 

9,8 
9,0 

12,0 
- 

Tangente des pertes à 1 MHz 
Tangente des pertes à 10 GHz 

0,025 
0,020 

0,002 
0,005 

0,0004 
0,001 

- 
- 

Intégration de composants passifs L L,R,C L L,R,C 

Absorption de l’eau en % ≤ 0,3 0 0 0 

Herméticité en Torr > 10-3 < 10-8 < 10-8 < 10-8 

 

Tableau 3.3 Caractéristiques électriques et thermiques des métaux 
utilisés comme conducteurs 
Tiré de Haussonne (2002) 

 

Métal 
Température

de fusion 
[C°] 

Résistivité 
[10-8 Ω×m] 

Dilatation 
Thermique 
[10-60 C-1] 

Conductivité 
Thermique 

[W. m-1×K-1] 
Argent (Ag) 960 1.6 19.7 418 

Or (Au) 1063 2.2 14.2 297 

Cuivre (Cu) 1083 1.7 17.0 393 

Palladium (Pd) 1552 10.8 11.0 71 

Platine (Pt) 1774 10.6 9.0 71 

Molybdène (Mo) 2625 5.2 5.0 146 

Tungstène (W) 3415 5.5 4.5 201 
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Grâce à cette approche multicouche et à la possibilité d'intégrer des composants passifs tels 

que les coupleurs, tout en procurant un support d’emballage performant pour les composants 

actifs tels que les transistors, ce procédé de fabrication correspond à notre besoin d’intégrer 

la structure planaire du LNA balancée dans une configuration 3D. Ainsi on peut rendre plus 

compact le design avec des réductions des dimensions pouvant dépasser les 50% 

comparativement au circuit planaire conçu en PCB (Pudas et al., 2007). Toutefois, pour 

arriver à profiter au maximum des avantages de la technologie LTCC, il faudrait être en 

mesure de relever tous les défis qui peuvent surgir durant la conception du design. 

 

3.4 Défis de l’intégration 3D et limitations du procédé de fabrication LTCC 

Les produits en LTCC peuvent être divisés en deux catégories : les composants passifs 

fonctionnels et les modules ou sous-systèmes. Les filtres, les symétriseurs (baluns), les 

antennes et les coupleurs font partie des composants passifs fonctionnels. D’autre part, les 

modules incorporent généralement des dispositifs actifs, tels que les circuits intégrés en 

puces (IC die) : transistors, diodes … etc, avec d'autres composants passifs nécessaires pour 

former un sous-système. Ce projet regroupe ces deux catégories : d’une part l’intégration 3D 

d’un coupleur hybride, qui fait partie des composants passifs fonctionnels, et d’autre part la 

conception d’un LNA balancé, qui engendre l’incorporation des coupleurs et l’intégration des 

transistors en puces, des circuits d’ajustement et des circuits de polarisation formant ainsi un 

sous-système. Cependant, l’intégration 3D d’un composant fonctionnel ou la conception d’un 

module en technologie LTCC sont des taches qui sont confrontées à plusieurs défis. 

 

3.4.1 Défis de l’intégration 3D en technologie LTCC 

Dans la conception des modules ou des composants fonctionnels en LTCC, les phénomènes 

électromagnétiques (EM) doivent être considérés avec un maximum de précision. Cela 

nécessite de faire un choix approprié sur l’outil de conception qui permet d’intégrer les 

simulations électromagnétiques, conjointement avec les simulations de niveau circuit pour 

aboutir à une conception de niveau système.  
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Le problème majeur qu’affronte tout concepteur RF en LTCC et à haute fréquence est dû à la 

structure multicouche de ses composants ou modules qui incorporent des trous (vias) reliant 

les circuits des différentes couches. Le concepteur, muni d’outils de simulation EM, doit être 

capable de prédire et de contrôler avec précision le comportement de la propagation des 

signaux dans la direction horizontale sur chaque couche et la direction verticale entre les 

couches. Le défi à surmonter ne s’arrête pas uniquement au bon choix des outils de 

simulation, mais aussi à la modélisation typique du dispositif qui se rapproche le plus 

possible de la réalité, en impliquant tous les parasites et phénomènes de couplage. Par 

exemple, si l’épaisseur de la trace de ligne conductrice est relativement perceptible par 

rapport à l'épaisseur de la couche du diélectrique, la dimension de l'épaisseur du conducteur 

doit être prise en compte dans les simulations pour plus de précision dans la conception. 

  

Ce travail de recherche met en évidence la difficulté à concevoir un dispositif RF en 3D. Les 

passages entre les modes de propagation TEM et quasi-TEM, définis par les transitions des 

lignes strip-line à micro ruban à coplanaire, doivent être modélisé de manière à assurer un 

minimum de dégradation dans la qualité du signal dû aux pertes et réflexions. Ces défis 

seront traités avec plus de détails dans le prochain chapitre. 

 

3.4.2 Limitations de la technologie LTCC 

Une des contraintes qui pourrait ajouter des complications lors de la conception en 

technologie LTCC est reliée aux hautes fréquences. Plus la fréquence d’opération est élevée 

plus la largeur des traces des lignes conductrices est fine, ce qui peut se heurter aux 

limitations du procédé de fabrication et empêcher la réalisation du dispositif.  

 

3.4.2.1 Règles de conception ÉTS-LTCC 

La conception de structures multicouches nécessite le respect de règles de dessin adaptées 

aux contraintes de la technologie. Le respect de toutes les recommandations durant la phase 

de conception contribue à réduire les erreurs de fabrication et ainsi éviter des excès dans le 
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coût de la production. Le Tableau 3.4 présente les règles de dessin à respecter lors de la 

conception d’un design en technologie LTCC qui sont adoptées au laboratoire LACIME de 

l’ÉTS. 

 

Tableau 3.4 Résumé des caractéristiques et limites de conception en technologie LTCC 

Tiré du document interne LTCC DESIGN GUIDE du LACIME 

 

Characteristic Standard Acceptable Best Effort Units 

CONDUCTORS 

Line Width - Minimum 125 (5) 105 (4) 80 (3) μm(mils)

Line to Line Spacing - Minimum 125 (5) 105 (4) 80 (3) μm(mils)

Line to Via Spacing - Minimum 205 (8) 170 (6.5) 155 (6) μm(mils)

Conductor Spacing to Substrate or Cavity 

Edge - Surface 
385 (15) 385 (15) 255 (10) μm(mils) 

Conductor Spacing to Substrate or Cavity 

Edge - Buried 
385 (15) 255 (10) 255 (10) μm(mils) 

Ground Plane Spacing to Substrate or Cavity 

Edge – Surface or buried 
255 (10) 255 (10) 

To edge 

(Cavity 

only) 

μm(mils) 

Ground / Power Plane Density - Buried 
43.8% 

(200 μm line, 1mm pitch) 

75% 

(180μm line, 405 μm pitch) 

100% 

Solid fill 
% 

Ground / Power Plane Density - Surface 
100%  

Solid fill 

100%  

Solid fill 

100% 

 Solid fill 
% 

VIAS 

Minimum Via Size (fired size based on 

nominal punch size) 
130,9 (5.1) 130,9 (5,1) 130,9 (5,1) μm(mils) 

Via to Via Spacing – Center Line to Center 

Line 
450 (18) 375 (15) 300 (12) μm(mils) 

Via to Via Spacing – edge to edge 130 (5) 105 (4) 80 (3) μm(mils)

Via Catch Pad – minimum 80 (3) 65 (2.5) 55 (2) μm(mils)

Via to Part Edge 450 (18) 375 (15) 338 (13.5) μm(mils)

Via to Cavity Edge 450 (18) 375 (15) 338 (13.5) μm(mils)

Via stacks - maximum stacked 4 7 10 

THERMAL VIA ARRAY 

Via to Via Spacing – Minimum (Row to 

Row) 
450 (18) 375 (15) 300 (12) μm(mils) 

Via to Via Spacing – Minimum (Col to Col) 450 (18) 375 (15) 300 (12) μm(mils)

Array Size – Maximum 8X8 9X9 10X10 mm2 

 

 



59 

De ce tableau et du document interne LTCC DESIGN GUIDE au niveau du laboratoire 

LACIME nous tirons les deux principales règles et limitations : 

1- Trous métalliques : La poinçonneuse est capable de produire des trous avec deux 

diamètres différents : 150 μm et 3 mm. Des règles sont à respecter concernant l’espace 

entre les vias : 

• La distance minimale entre deux vias (centre à centre) à l’intérieur d’une même 

couche doit être au moins égale à 2,5 fois le diamètre du via. 

• La distance minimale entre le centre d'un via et le bord de la structure doit être égale 

à 3 fois le diamètre du via. 

Dans ce travail de recherche, les vias de 150 μm de diamètre seront utilisé dans la 

conception du design. Quant aux vias de 3 mm de diamètre ils vont servir à l’alignement 

des couches durant la phase d’empilement. 

2- Lignes conductrices : La largeur minimale d’une trace de ligne conductrice doit être de 

101,6 μm. L’espace minimal entre deux traces de ligne est de 101,6 μm et l’espace 

minimal entre une trace de ligne et un via non connecté à cette ligne est de 127 μm. 

Ces valeurs sont données sans le facteur de rétrécissement. Pour les inclure en simulation, il 

faut prendre en considération ce facteur selon le type de substrat utilisé. 

 

3.4.2.2 Facteur de retrait 

Tel que vu précédemment, la technologie LTCC avec sa haute densité d’intégration des 

composants passifs et de mise en boitier offre de nombreux avantages par rapport aux autres 

technologies concurrentes (Wolff, 2007). Cependant, cette technologie est confrontée à trois 

obstacles majeurs : la maitrise du facteur de retrait (shrinkage), la résistance mécanique et la 

conductivité thermique (Scrantom, 1995). Dans ce travail de recherche, on est plutôt 

confronté à la difficulté de maitriser le facteur de retrait. En pratique, chaque structure 

individuelle sur le substrat devrait avoir la même déviation des dimensions nominales, mais 

la quantité de métallisation peut affecter ce pourcentage. En effet, le retrait des couches après 

cuisson n’est pas tout à fait le même au centre du circuit fabriqué ou sur les bords (voir 

Figure 3.7). Ceci est dû essentiellement à la différence dans la distribution des éléments 
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métalliques dans la structure (vias, lignes, plan de masse …etc.) et à la différence dans la 

force de friction entre les couches lorsque celles-ci se rétrécissent à la cuisson. De plus, la 

force de friction est affectée par le nombre de couches empilées. Le rétrécissement en x et y 

devrait être identique si les couches de métal sont symétriques, ce qui n’est pas toujours le 

cas. 

 

 

Figure 3.7 Difficulté de contrôler le facteur de retrait 
Adaptée de Dupont Green Tape Design Layout Guidelines 

 

 

3.5 Conclusion 

Dans ce chapitre on a exposé le besoin de miniaturiser le LNA à structure balancée en 

proposant une nouvelle structure 3D à la place de la structure planaire. Le choix de la 

technologie de fabrication qui permettrait de concrétiser cette nouvelle structure est porté sur 

la technologie LTCC. Ce choix est soutenu par les divers avantages que présente cette 

technologie de fabrication. En effet, la technologie LTCC permettrait l’intégration des deux 

coupleurs hybrides du LNA à structure balancée dans le corps du substrat tout en libérant de 

l’espace en surface et en procurant un support d’emballage à hautes performances pour les 

transistors en puces. 
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Toutefois, l’étude de l’incorporation des deux coupleurs hybrides en technologie LTCC fait 

partie des défis de l’intégration en trois dimensions dans le domaine des micro-ondes et de la 

radio fréquence. C’est ainsi que la recherche pour des méthodologies de conception 

électromagnétique efficaces, des modules LTCC, a suscité beaucoup d'attention de la part de 

nombreux chercheurs. 

 

Le prochain chapitre est consacré à l’étude et la conception d’un coupleur hybride intégré en 

technologie LTCC. Trouver des techniques adéquates, pour surmonter les défis de 

miniaturisation et d’intégration 3D, est l’objectif clef de ce chapitre. 





 

CHAPITRE 4 
 
 

CONCEPTION D'UN COUPLEUR HYBRIDE LARGE BANDE                                      
EN TECHNOLOGIE LTCC 

4.1 Introduction 

La technologie LTCC présente un potentiel important qui favorise la miniaturisation de 

dispositifs RF dotés de larges bandes de fréquences d’opérations, tels que les : filtres, 

coupleurs, multiplexeurs, diviseurs … etc. En effet, en exploitant la technologie LTCC avec 

sa capacité d'intégration 3D, sa répétabilité et son rendement élevé, des dispositifs RF 

incorporés dans le corps du substrat peuvent être conçus de manière à atteindre de hauts 

niveaux d'intégration et une miniaturisation rentable. Cependant, il faut garantir que les 

performances RF du dispositif à intégrer dans le substrat soient maintenues en ajoutant les 

transitions adéquates entre les différentes couches. 

 

Dans ce projet de recherche, nous proposons l’étude et la conception en technologie LTCC 

d’un coupleur hybride en utilisant des lignes couplées (Broadside Coupled Striplines) 

(Shelton, 1966). Le but est de concevoir un coupleur hybride centré à la fréquence 

d’opération de 4,7 GHz avec 600 MHz de largeur de bande. Ce coupleur sera conçu de 

manière à faciliter son intégration à l’architecture balancée d’un amplificateur à faible bruit, 

où il est nécessaire d’atteindre certaines spécifications d’équilibre en amplitude et en phase 

ainsi que de minimiser les pertes d’insertion. 

 

Ce chapitre, tel qu’illustré à la Figure 4.1, traite en premier lieu les détails de la conception 

du coupleur hybride. Une attention particulière est consacrée à la modélisation du coupleur et 

de ses éléments critiques. Les résultats de mesures, du coupleur fabriqué en salle blanche de 

l’ÉTS, sont présentés à la dernière section du chapitre. 
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Avec de simples calculs ou en utilisant LinCalc de ADS, on peut démontrer que pour réussir 

à avoir un couplage de 3 dB avec cette dernière structure, les deux traces de lignes doivent 

être très proches. La dimension S détermine l’épaisseur de la couche du substrat en LTCC à 

placer entre ces deux lignes couplées. Le choix des feuilles en LTCC est plutôt porté sur le 

Dupont951, non seulement en raison de ses bonnes performances diélectriques, mais aussi à 

cause de la disponibilité de feuille d'épaisseur très fine de 50,8μm (45,72 μm cuit) qui sera 

utilisée pour séparer les deux lignes couplées. 

 

 

Figure 4.2 Lignes couplées (Broadside coupled striplines), 
b : épaisseur du substrat, S : distance séparant les deux lignes couplées, 

WO : offset entre les deux lignes couplées 
 

Cependant, l’intégration 3D du coupleur en technologie LTCC se trouve confrontée à de 

majeurs défis qui peuvent être liés : 

1- Au bon choix du nombre des couches à empiler; 

2- À la conception adéquate des transitions, dans l’acheminement des signaux à partir de la 

couche en surface (micro ruban) vers les couches internes (strip-line), avec une garantie 

de maintenir les performances des paramètres désirées du coupleur sur une large bande 

de fréquences [4.4 GHz – 5 GHz]. 

 

4.2.1 Configuration du substrat 

L’architecture de l’empilement des couches en LTCC, qui constitue le circuit du coupleur 

hybride incorporé dans le substrat, est présentée à le Figure 4.2. Le substrat est composé de 

11 couches : 9 couches forment la structure strip-line et 2 couches forment la structure micro-

ruban. La structure strip-line qui constitue le coupleur est déterminée par :  

rε
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• Les deux traces de lignes couplées placées dans les deux faces de la 5éme couche; 

• Les deux plans de masse (Gnd1) et (Gnd2) qui sont connectés entre eux par des trous 

métallisés (Via ground). 

 

Les couches de 1 à 4 et de 6 à 9 sont du même type d’épaisseur (254 µm non cuits), quant à 

la 5éme couche elle est du type d’épaisseur (50.8 μm non cuits). Les couches 10 et 11 ont été 

ajoutées afin de permettre l’accès aux lignes micro-ruban. Ces lignes micro-ruban sont 

conçues pour deux raisons : 

1- Connecter le coupleur hybride, qui est intégré dans le substrat, aux circuits ou 

composants qui seront montés en surface; 

2- Fournir un accès pour mesurer les performances du coupleur. 

 

 

Figure 4.3 Vue d’une coupe longitudinale de la structure du substrat 
Tirée de Belambri et al. (2011) 

 

En utilisant des lignes (broadside coupled striplines), le coupleur a été d'abord dimensionné 

en utilisant LineCalc puis Momentum de ADS (Agilent Design System) dans le but d’avoir un 

couplage de 3dB, un déphasage entre le port direct et le port couplé de 90° et une adaptation 

de 50 Ω pour les quatre ports d’accès. Les dimensions obtenues sont : longueur des traces des 

lignes couplées L = 6,108 mm, largeur des traces W = 152 μm et un décalage (offset)         

WO = 117 μm, voir Figure 4.10. Les résultats préliminaires de simulation de ce coupleur sont 

illustrés à la Figure 4.4, où on observe qu’en absence de transition, d’excellents résultats sont 

obtenus.    
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Figure 4.4 Résultats de simulation du coupleur (broadside coupled striplines) 
sans les transitions 

 

Cependant, en ajoutant des transitions conventionnelles (Jhuang et Huang, 2004) des lignes 

strip-line à micro-ruban, on constate une dégradation des paramètres de couplage et des 

coefficients réflexion, tel qu’illustré à la Figure 4.5. En effet avec une simple transition, 

constituée d’un dégagement circulaire du métal dans le plan de masse Gnd 2 entre les 

couches 9 et 10, une dégradation de 15 dB en coefficients de réflexion est notée. Cette 

dégradation a engendré un dérangement de 0,6 dB dans le facteur de couplage à 4.4 GHz, ce 

qui est problématique. Par conséquent, la conception de cette transition nécessite plus 

d’attention. 
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Figure 4.5 Résultats de simulation du coupleur (Broadside coupled striplines) 
avec des transitions non optimisées 

 

4.2.2 Optimisation de la transition des lignes strip-line à micro-ruban 

Tel qu’illustré à la Figure 4.6, pour maintenir une bonne adaptation dans la transition des 

lignes strip-line à micro-ruban, deux paramètres clefs ont été pris en considération : 

1- Le diamètre du dégagement du métal dans le plan de masse Gnd2 (Clearance); 

2- L'ajout de Vias Gnd autour du Via Signal. 

 

Le but de cette transition est de garantir une bonne adaptation du passage de la structure 

strip-line à micro-ruban. Étant donné que la structure est en trois dimensions, la modélisation 

de cette transition devient plus complexe. 



L

pr

d

ce

ré

 

 

L

tr

ré

re

le

si

 

L’outil Mom

rédire le com

e Ansoft, qu

ette transitio

éflexions dan

Fig

La Figure 4.7

ransition et u

éflexions de

espectivemen

e plan de ma

ignal            

entum de A

mportement 

ui est un sim

on. La transi

ns les deux p

gure 4.6 Opti
(

7 présente u

une transitio

es deux port

nt. Ces résul

asse Gnd 2 

  (VGD = 67

ADS, qui est 

des champs

mulateur élec

ition a été op

ports (Port 1

imisation de 
a) vue en pe

Tirée 

une compara

on optimisée

ts a été obte

ltats ont été 

(CD = 728 

71 μm). 

un simulate

s électromag

ctromagnétiq

ptimisée ave

 et Port 2) su

la transition
erspective (b
de Belambri

aison entre 

e. Une améli

enue sur la 

obtenus pou

μm) et une 

eur de dime

gnétiques da

que 3D, est 

ec l’objectif 

ur une large 

n des lignes s
b) vue plan d
i et al. (2011

les coeffici

ioration de 8

bande de fr

ur un diamèt

distance des

ension 2.5, n

ans cette stru

utilisé pour 

f de minimis

bande de fré

strip-line à m
du dessus 
1) 

ents de réfl

8 à 6 dB dan

réquences de

tre du dégag

s Via groun

n’est plus ca

ucture. L’ou

simuler et o

er les coeffi

équences. 

microruban

lexions d’un

ns les coeffi

e 2 GHz à 

gement du m

nd par rappor

69 

apable de 

util HFSS 

optimiser 

icients de 

 

ne simple 

icients de 

5,5 GHz 

métal dans 

rt au Via 



7

 

 

4

A

(

t

4

t

s

 

70 

F

4.2.3 Op

Afin de mesu

(Probe Stati

transition de

4.8) est conç

telles qu’illu

sur la bande 

Figure 4.7 Co
simp

ptimisation 

urer les perf

ion) munie 

es lignes mic

çue est optim

ustrées à la F

de fréquenc

Figure 4.8 T

 2
-30

-25

-20

-15

-10

R
et

ur
n 

Lo
ss

 S
 P

ar
am

et
er

 [
dB

]

Ansoft Corporati

omparaison d
ple vs optimi

de la transi

formances du

de sondes

cro ruban à 

misée en util

Figure 4.9, p

es [4 GHz –

Transition de
Tirée

2

on

des résultats
isée des lign

ition des lig

u coupleur à

s avec une 

coplanaire e

lisant Mome

résentent de

– 5,4 GHz] ce

es lignes mic
e de Belambr

 3
Fre

XY Plo

s de simulatio
es strip-line 

gnes micro r

à l’aide d’un

configurati

est à nécessa

entum de AD

es coefficient

e qui est sati

cro ruban à c
ri et al. (201

 4
q [GHz]

ot 1

ons pour une
à micro rub

ruban à cop

ne station de 

ion Ground

aire. Cette tr

DS. Les rés

nts de réflexi

isfaisant. 

coplanaire o
1) 

 5

HFS

Curve Info

S(1,1) Optimized

S(2,2) Optimized

S(1,1) Simple Transit

S(2,2) Simple Transit

e transition 
ban 

planaire 

mesures sou

d-Signal-Gro

ransition (vo

ultats de sim

ion inférieur

 

optimisée 

 6

SSDesign1

tion

tion

 

us pointes 

ound, une 

oir Figure 

mulations, 

rs à 26 dB 



71 

 

Figure 4.9 Résultats de simulation sous Momentum de la transition micro-
ruban à coplanaire optimisée à 50 Ω 

 

 

4.2.4 Structure optimisée du coupleur hybride 

L’architecture du coupleur est donnée à la Figure 4.10. Il est à noter que le port 4 a subi une 

rotation de 90°, par rapport aux orientations des trois autres ports du coupleur, dans le but 

d'accorder les ports du coupleur aux positions des sondes de la station de mesure (Probing 

Station). Par ailleurs le port 2, qui est le port isolé, est terminé par une résistance de 50 Ω 

d’une part pour faciliter les mesures du coupleur hybride, et d’autre part pour anticiper 

l’intégration du coupleur dans l’architecture balancée d’un LNA qu’on développera dans le 

prochain chapitre. Les résultats de simulation de cette structure, obtenus en utilisant l’outil 

HFSS, sont donnés à la Figure 4.11. Ces résultats présentent de bonnes performances ; un 

couplage de 3 dB ± 0,35 dB est atteint sur une large bande de fréquences [3 GHz – 5,5 GHz] 

avec une bonne adaptation des quatre ports ; les coefficients de réflexion varient entre –17 

dB à –38 dB. 
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Figure 4.10 Vue en perspective de la structure proposée du coupleur hybride 
Tirée de Belambri et al. (2011) 

 

 

Figure 4.11 Résultats de simulation sous HFSS 
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4.2.5 Sensibilité du coupleur 

Le coupleur ainsi modélisé est très performant et correspond aux exigences souhaitées en 

taille physique. Néanmoins, ce coupleur reste sensible à l’alignement des couches 4 et 5 sur 

lesquelles seront imprimées les lignes strip-line du coupleur. Dans le procédé de fabrication 

LTCC, on a introduit une méthode de rotation des feuilles pour économiser le coût de la 

fabrication. Cependant cette méthode introduit une marge d’erreur d’alignement des couches 

de ±115 μm, alors que cette erreur est de ±30 μm sans la méthode de rotation. Une analyse 

de la dégradation des performances du coupleur, générées par différentes marges d’erreur en 

alignement par rapport à une valeur optimale (WO), est récapitulée au Tableau 4.1. 

 

Tableau 4.1 Évaluation de la dégradation du facteur de couplage, de l’adaptation 
et du déphasage en fonction de la marge d’erreur en alignement 

 
Offset 

(μm) 

Couplage [dB] Phase [degré] Coefficients de réflexion [dB] 

S(3,1) S(4,1) S(4,1)-S(3,1) S(1,1) S(2,2) S(3,3) S(4,4) 

WO-115 -0.50 0.38 -0.12 3.29 3.29 3.29 3.29 

WO-72 -0.54 0.40 -0.14 3.43 3.43 3.43 3.43 

WO-30 -0.27 0.22 -0.05 2.15 2.15 2.15 2.15 

WO-20 -0.19 0.15 -0.04 1.57 1.57 1.57 1.57 

WO-10 -0.10 0.08 -0.02 0.87 0.87 0.87 0.87 

WO -3.29 -2.89 -90.14 -27.74 -27.74 -27.74 -27.74 

WO+10 0.10 -0.09 0.02 -1.10 -1.10 -1.10 -1.10 

WO+20 0.21 -0.19 0.04 -2.51 -2.51 -2.51 -2.51 

WO+30 0.33 -0.31 0.07 -4.33 -4.33 -4.33 -4.33 

WO+72 0.88 -0.98 0.20 -4.70 -4.70 -4.70 -4.70 

WO+115 1.48 -2.14 0.39 6.62 6.62 6.62 6.62 

 

Ces valeurs sont tirées des résultats de simulation sous ADS d’un coupleur (broadside 

coupled striplines) et présentés à l’ANNEXE IV. Le Tableau 4.1 résume la différence entre 

la valeur optimale obtenue avec un alignement (WO) des lignes couplées et celle obtenue 

avec un alignement (WO + marge d’erreur). 



74 

 

Pour des variations en offset allant de 0 à ±30 μm, une dégradation de ±0.3 dB dans les 

coefficients de couplage est notée, ce qui reste tolérable. Cependant au-delà de ce seuil, les 

performances commencent à dévier du comportement usuel d’un coupleur hybride. Ce qui 

laisse conclure qu’avec la méthode de rotation des feuilles, qui implique une erreur 

d’alignement de ±115 μm, la possibilité de rater les performances optimales du coupleur en 

fabrication est plus probable. 

 
4.3 Fabrication  

Le coupleur hybride a été fabriqué en utilisant le procédé de fabrication LTCC de l’ÉTS au 

laboratoire LACIME. La Figure 4.12 dévoile les coupleurs fabriqués sous le numéro Run7. 

Une variation dans les différents paramètres qui peuvent altérer les performances du 

coupleur, notamment l’Offset (WO), le facteur de rétrécissement (shrinkage) et la longueur 

du coupleur, relativement au coupleur simulé, a généré la fabrication des différents circuits, 

décrits au Tableau 4.2. 

 

 

Figure 4.12 Circuits fabriqués en Run7 
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Tableau 4.2 Caractéristiques des circuits fabriqués 
 

Nº Désignation 
Facteur 

compensation du 
Shrinkage 

Variation 
offset (*) 

(mm) 

Variation 
longueur 

(mm) 

 
Opérationnel

C1 Coupleur 1.15 Offset L Oui 

100 Coupleur 1.15 Offset L Oui 

200 Coupleur 1.135 Offset L Non 

300 Coupleur 1.16 Offset L Oui 

110 Coupleur 1.15 Offset+0.02 L Non 

210 Coupleur 1.135 Offset+0.02 L Non 

310 Coupleur 1.16 Offset+0.02 L Non 

120 Coupleur 1.15 Offset-0.02 L Non 

220 Coupleur 1.135 Offset-0.02 L Non 

320 Coupleur 1.16 Offset-0.02 L Non 

101 Coupleur 1.15 Offset L+1.17 Oui 

102 Coupleur 1.15 Offset L-0.6 Non 

301 Coupleur 1.16 Offset L+1.17 Non 

302 Coupleur 1.16 Offset L-0.6 Non 

T1 Transition Mline 
StripLine 

1.15  - L Non 

T2 Transition Mline 
StripLine 

1.15  - L+2 Non 

T3 Directe 1.15  -  - Oui 

WB Circuit LNA version 
(wire bonding) 

1.15  -  - Non 

FC Circuit LNA version 
Flip Chip 

1.15  -  - Non 

(*) Offset (WO) = 0.116 mm, L = 6.548 mm 

 

À cause des problèmes rencontrés lors de la fabrication, nous avons pu réaliser 4 coupleurs 

opérationnels : C1, 101, 100 et 300. Cela est dû principalement aux discontinuités dans les 

Via signal, voire Figure 4.13. 
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4.4 Résultats de mesures 

 

Une image du prototype fabriqué, sous les sondes de la station de mesure, est présentée à la 

Figure 4.15. La longueur du coupleur est de 6.8 mm et sa largeur est de 3.3 mm. Les mesures 

sous pointes ont été effectuées au laboratoire LACIME en utilisant un analyseur de réseau de 

Agilent série HP8722ES avec un balayage en fréquences de 2 GHz à 6 GHz. Une 

comparaison entre les résultats de simulation et les résultats de mesure pour le facteur de 

couplage, S (4,1), et le facteur de transmission, S (3,1), est donnée à la Figure 4.16. Des 

comparaisons similaires sont illustrées à la Figure 4.17 pour les coefficients de réflexion et à 

la Figure 4.18 pour le balancement de phase entre le port couplé et le port directe. Le tableau 

donné en ANNEXE VI résume les performances mesurées du coupleur C1. 

 

 

Figure 4.15 Coupleur hybride fabriqué à la Run7 
Tirée de Belambri et al. (2011) 

 

Les résultats de mesures sont très proches des résultats de simulation ce qui valide le modèle 

établi sous Momentum et simulé sous HFSS. Le coupleur présente d’excellentes 

performances : des pertes d’insertion S(3,1) et S(4,1) de 3 dB ±0,5, des coefficients de 

réflexion S(1,1), S(3,3) et S(4,4) inférieurs à 15 dB et un déphasage de 90° ± 1,5 sur une 

large bande de fréquences d’opérations allant de 3,2 GHz à 5,1 GHz. 

 



78 

 

 

Figure 4.16 Comparaison entre simulation et mesure des pertes 
d’insertion des ports : direct et couplé 

Tirée de Belambri et al. (2011) 
 

 

Figure 4.17 Comparaison entre simulation et mesure des 
coefficients de réflexion des ports 1, 3 et 4 

Tirée de Belambri et al. (2011) 
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Figure 4.18 Comparaison entre simulation et mesure du 
déphasage entre les ports direct et couplé 

Tirée de Belambri et al. (2011) 
 

Cependant, en comparant les résultats de mesures des coupleurs (100), (101) et (300) à ceux 

du coupleur C1, voir ANNEXE V, on constate qu’ils sont moins performants que ceux du 

coupleur C1. Deux interprétations sont possibles : 

1 - Orienter les ports d’accès pour les circuits 100, 101 et 300, voir Figure 4.19, pour 

permettre les mesures 4 ports sous pointe, a impliqué une distribution non uniforme des 

(vias ground) autour du (via signal) pour les deux transitions des ports 1 et port 3, ce qui 

a engendré un débalancement entre les deux branches P1P3 et P2P4 ; 

2 - Un mauvais remplissage des (vias ground) autours du (via signal) implique une 

dégradation dans l’adaptation des ports d’accès au coupleur hybride, ce qui engendrerait 

une dégradation dans le facteur de couplage. 
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CHAPITRE 5 
 
 

CONCEPTION ET INTÉGRATION EN TECHNOLOGIE LTCC                            
D’UN LNA À STRUCTURE BALANCÉE  

5.1 Introduction 

Les amplificateurs à faible bruit (LNAs) sont largement utilisés dans les communications 

sans fil. Ils sont présents dans la plupart des récepteurs RF et micro-ondes conçus pour des 

applications commerciales ou militaires, telles que : les téléphones cellulaires, les 

intercepteurs des signaux et les radars Doppler. Dépendamment de son application, le LNA 

peut être conçu selon différentes topologies. Pour les applications commerciales, une haute 

densité d’intégration et une faible puissance de consommation sont visées. Quant aux 

applications militaires, on exige des performances plus élevées, en l’occurrence, des 

dispositifs suffisamment robustes pour résister aux conditions rigoureuses de fonctionnement 

et doté d’une large bande de fréquences d’opérations. Cependant, ces dispositifs ont tendance 

à avoir une taille plus importante et consommer plus d'énergie. 

 

Ce chapitre traite l’étude et la conception d’un LNA à structure balancée en technologie 

LTCC, destinée à être adaptée au récepteur-radio de notre partenaire industriel. Tel 

qu’illustré à la Figure 5.1, la première partie du chapitre dévoile le cahier des charges du 

LNA, le choix du transistor à intégrer dans la conception et les éléments de base constituant 

le circuit d’amplification ; le circuit de polarisation et le circuit d’ajustement de l’adaptation. 

La deuxième partie décrit l’architecture du LNA modélisé sous ADS pour une intégration en 

technologie LTCC ainsi que les résultats de simulation. La troisième partie du chapitre est 

consacré à la fabrication du LNA, les dessins des masques sont présentés ainsi que le 

montage du LNA. La dernière partie présente les résultats de mesures du prototype fabriqué 

au laboratoire LACIME. Ces résultats sont rassemblés pour une comparaison avec les 

données de simulations et les spécifications du cahier des charges. Une interprétation des 

résultats de mesure soutenus par des tests et simulations génère une analyse corrective pour 

une éventuelle prochaine itération de fabrication. 
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5.2 Conception du LNA à structure balancée 

Avant d’entamer les détails de la conception du LNA, on définit d’abord le cahier des 

charges spécifié par notre partenaire industriel. 

 

5.2.1 Cahier des charges 

Le cahier des charges recommandé par notre partenaire industrielle comprend les 

spécifications du LNA à concevoir en technologie LTCC et qui sont décrites au Tableau 5.1. 

 
Tableau 5.1 Spécifications du cahier des charges du LNA 

à concevoir en technologie LTCC 
 

 

 

Nous notons que les dimensions du LNA ne sont pas déterminées. Cependant, l’objectif est 

d’évaluer la taille du nouveau LNA en technologie LTCC comparativement à la nouvelle 

version améliorée du LNA conçue en PCB par notre partenaire industriel. 

 

Paramètre Valeur 

Bande de fréquence [4.4 GHz – 5 GHz] 

Gain min (dB) 13 

Variation du gain (gain flatness) (dB)  1.5 

NF max (dB) 1.2 

S11 (dB) < -15 

S22 (dB) < -15 

Stabilité inconditionnelle 

OIP3 17 dBm 

Alimentation (V) (-5), (+5)  

Consommation max (mW) 250 
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Le choix du transistor est porté sur le Mitsubishi MGFC4453A qui présente de meilleures 

performances en matière de figure de bruit (0.23 dB) et de gain (20.41 dB) à la fréquence 

centrale d’opération 4.7 GHz. Toutefois, ce transistor présente des dimensions très petites 

(270×290 μm2). L’espace entre le drain et la source ou la grille et la source, tel qu’illustré à la 

Figure 5.3, qui est de l’ordre de 40 μm est très étroit. Ces distances serrées vont nous 

confronter à des difficultés lors du montage du transistor, en particulier lors du câblage par fil 

(wire bonding) du transistor au reste du circuit. 

 

 

Figure 5.3 Dimensions du transistor en puce Mitsubishi MFGC4453A 
Tirée de la fiche technique du transistor fournie par le fabricant 

 

5.2.3 Conception du LNA 

La Figure 5.4 présente l’architecture du LNA qui est constitué de deux transistors Mitsubishi 

MGFC4453A et de deux coupleurs hybrides identiques au coupleur C1 étudié au chapitre 4. 

Le transistor est modélisé à partir des paramètres S, tirés de la fiche technique, et des 

paramètres de bruit transmis par le fournisseur, voir ANNEXE III. 
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On notera que les paramètres S et paramètres de bruit sont donnés pour un seul point de 

fonctionnement (Vds = 2V et Vgs = −0.45 mV). Pour alimenter chaque transistor par une 

source d’alimentation, un circuit de polarisation est nécessaire. À l’entrée et à la sortie de 

chaque transistor, nous avons inséré des circuits d’ajustement pour optimiser la figure de 

bruit, le gain et la stabilité du dispositif. 

 

   

Figure 5.4 Schéma de l’amplificateur à faible bruit 

 

5.2.3.1 Circuit de polarisation 

Chaque transistor nécessite deux circuits de polarisation pour appliquer une tension négative, 

Vgs = − 0.45 V, du côté de la grille et une tension positive, Vds = 2 V, du côté du drain. Ce 

point de polarisation est donné par le fabricant, tel que spécifié à la fiche technique du 

transistor présentée en ANNEXE II. Nous avons préféré séparer les sources d’alimentation 

pour avoir plus de contrôle sur le point de fonctionnement optimal de chacun des deux 

transistors. 
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Le circuit de polarisation, tel que présenté à la Figure 5.4, est constitué d’une inductance     

23 nH de Coilcraft série (03CS23N), utilisée comme bobine d’arrêt (RF Choke), et trois 

capacités mises en parallèle; 1 pF, 10 pF et 100 pF de Panasonic série (ECJZE). Les valeurs 

de ces composantes ont été fixées après optimisation du réseau à trois ports qui définit le 

circuit de polarisation, illustré à la Figure 5.5. La Figure 5.6 donne une idée sur les 

performances de ce circuit en utilisant les paramètres S des capacités et inductance donnés 

par les manufacturiers. Comme on peut le constater, sur la gamme de fréquences                  

[4.4 GHz – 5 GHz], la transmission du port 1 au port 3 déterminée par S(3,1) est inférieure à 

-33 dB et la transmission du port 1 au port 2 déterminée par S(2,1) est égale 0 dB. Ce circuit 

est conçu, d’un côté, pour bloquer le passage du signal RF vers la partie source 

d’alimentation DC et d’un autre côté, pour permettre le passage du signal DC vers le 

transistor afin de l’alimenter. Le circuit d’alimentation ainsi conçu, garantit une transmission 

totale du signal RF du port 1 au port 2. 

 

 

Figure 5.5 Schéma du circuit de polarisation simulé sous ADS 
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Figure 5.6 Résultat de simulation du circuit de polarisation 
 

5.2.3.2 Circuit d’ajustement 

La conception du LNA implique un compromis à faire entre ajuster le circuit pour atteindre 

un bruit minimum et un gain maximum dans un système adapté à 50 Ω. La structure balancée 

nous permet d’adapter le circuit au système et ainsi de minimiser les pertes en réflexion. Les 

deux coupleurs hybrides ont pour rôle d’absorber les réflexions générées par la désadaptation 

des transistors par rapport au système (Vendelin, Pavio et Rohde, 2005). Théoriquement, ces 

deux coupleurs hybrides suffisent pour maintenir une parfaite adaptation. Cependant, pour 

optimiser la figure de bruit, le gain et la stabilité du système, des ajustements sont 

nécessaires.  

 

La Figure 5.4 présente des inductances d’adaptation qui sont insérées à l’entrée et à la sortie 

des deux transistors. Pour trouver les valeurs de ces composantes l’optimisateur de ADS a été 

utilisé en spécifiant une figure de bruit inférieure à 1 dB, un gain supérieur à 13 dB, des 

coefficients de réflexion inférieure à -15 dB et des facteurs de stabilité (μ) à l’entrée et à la 

sortie supérieures à 1. Les inductances idéales sont ensuite remplacées par des modèles 

d’inductances de Coilcraft ; 3.3 nH (02CS3N3) à l’entrée du transistor et 1.5 nH (02CS1N5) 

à la sortie. 
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5.3.2 Résultats des simulations 

Pour arriver à simuler l’ensemble de la structure, nous avons utilisé ADS. Les paramètres S 

des coupleurs sont tirés des résultats de simulation HFSS, tel que présenté au chapitre 

précédent. Pour bien modéliser le circuit, le reste des traces des lignes RF et des vias de 

connexions à la masse sont simulés sous Momentum. Par la suite, ces résultats sont exploités 

sous ADS (schématique) afin de simuler le comportement de la structure au complet et cela 

en introduisant les paramètres S du reste des composants passifs et actifs, spécifiés par les 

fabricants.  

 

5.3.2.1 Figure de bruit du LNA 

Le résultat de simulation de la figure de bruit après optimisation du circuit, est donné à la 

Figure 5.9. Comme on peut le constater, la figure de bruit du circuit d’amplification varie 

entre 0.72 dB et 0.83 dB sur la gamme de fréquences [4.4 GHz – 5 GHz]. Comparativement 

aux spécifications du cahier des charges qui recommande une figure de bruit inférieur à 1.2 

dB, ce résultat est tout à fait satisfaisant. 

 

 

Figure 5.9 Résultat de simulation « figure de bruit » 
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5.3.2.2 Stabilité du LNA 

Le cahier des charges spécifie que l’amplificateur soit inconditionnellement stable. Les 

résultats de simulation présentés à la Figure 5.10, pour la stabilité à l’entrée, et à la Figure 

5.11, pour la stabilité à la sortie du circuit d’amplification, montrent clairement que le facteur 

de stabilité μ  est supérieur à 1, sur une gamme de fréquences allant de 500 MHz à 20 GHz. 

Ces résultats sont suffisants pour satisfaire à l’exigence de la stabilité inconditionnelle du 

LNA. 

 

 

Figure 5.10 Résultat de simulation facteur de stabilité ( μ ) à l’entrée 
 

 

Figure 5.11 Résultat de simulation facteur de stabilité ( μ ) à la sortie 
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5.3.2.3 Gain du LNA 

Le gain de l’amplificateur obtenu en simulation varie entre 16.8 dB et 18.24 dB sur la gamme 

de fréquences [4.4 GHz – 5 GHz] avec une balance de 1.44 dB, tel que présenté à la Figure 

5.12. Ce gain, obtenu après optimisation du circuit, suite à l’ajustement présenté à la section 

5.2.3.2, satisfait largement aux exigences du cahier des charges qui recommande un gain 

supérieur à 13 dB sur la bande de fréquences d’opérations avec une balance de 1.5 dB. 

 

 

Figure 5.12 Résultat de simulation du gain de l’amplificateur S(2,1) 
 

 

5.3.2.4 Coefficients de réflexion du LNA 

La Figure 5.13 présente les résultats de simulation des coefficients de réflexion à l’entrée et à 

la sortie. Sur la gamme de fréquences [4.4 GHz – 5 GHz], ces coefficients sont inférieurs à    

-20 dB, ce qui est en accord avec les spécifications du cahier des charges qui recommande 

des valeurs inférieures à -15 dB. 
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Figure 5.13 Résultat de simulation des coefficients de réflexion à 
l’entrée S(1,1) et à la sortie S(2,2) 

 
 

En résumé le Tableau 5.2 donne une idée sur les performances atteintes en simulation, du 

circuit LNA, comparativement aux valeurs spécifiées au cahier des charges. 

 
Tableau 5.2 Résumé des performances simulées sous ADS du LNA 

 
Paramètre Valeur à atteindre Résultat de Simulation 

Bande de fréquence [4.4 GHz – 5 GHz] [4.4 GHz – 5 GHz] 

Surface (cm2) non spécifiée 2,66 

Gain (dB) > 13 > 17 

Variation du gain (gain flatness) (dB) 1.5 1.43 

NF min (dB) < 1.2 < 0.83 

S11 (dB) < -15 < -20 

S22 (dB) < -15 < -22 

Stabilité inconditionnelle inconditionnelle 

Alimentation (V) (-5), (+5) (-0,045), (+2) 

Consommation (mW) < 250 40 

 

Ces résultats nous encouragent à passer à l’étape de fabrication du prototype. 
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En effet, avec le matériel disponible au niveau du laboratoire et les dimensions étroites du 

transistor, cette tâche s’est avérée difficile à concevoir. La câbleuse à fil (wire bonder) 

manque de précision pour les dimensions présentées par le transistor. Nous avons eu des 

difficultés à former des boules suffisamment petites de sorte à éviter qu’un court-circuit se 

forme entre la grille et la source ou le drain et la source du transistor. La Figure 5.18, donne 

une idée de la qualité du câblage par fil effectué sur le transistor Mitsubishi MGFC4453A au 

laboratoire LACIME. 

 

 

Figure 5.18 Transistor Mitsubishi MGFC4453A monté et câblé 
 

5.5 Tests et mesures 

L’ensemble des circuits fabriqués ont été testés et mesurés au laboratoire LACIME de l’ÉTS. 

Le montage utilisé pour prendre les mesures du coupleur hybride et du LNA est composé 

essentiellement d’un analyseur de réseau vectoriel 8722ES de Agilent et d’une station de 

mesure sous pointe de Cascade Microtech, tel que présenté à la Figure 5.19. 
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5.5.3 Résumé des résultats de mesures et interprétations 

Le Tableau 5.3 présente un résumé des résultats de mesures du LNA comparés aux exigences 

du cahier des charges. 

 

 Tableau 5.3 Spécifications du cahier des charges comparées aux performances du LNA 
 

Paramètre Valeur spécifiée Valeur atteinte 

Surface (cm2) non spécifiée 2,66 

Bande de fréquence 4.4 GHz –  5 GHz 3.9 GHz –  4.6 GHz 

Gain max (dB) > 13 > 5.7 

Variation du gain (gain flatness) (dB) 1.5 1.5 

NF (dB) < 1.2 < 3,5 

S11 (dB) < -15 < -10 

S22 (dB) < -15 < -18 

Alimentation (V) (-5), (+5) (-0.048), (+ 2) 

Consommation (mW) < 250 52 

 

La fabrication du lot Run7B inclut des LNAs et des coupleurs hybrides. Ces coupleurs 

hybrides sont identiques à ceux fabriqués à la Run7. Cependant, les mesures montrent que les 

coupleurs de la Run7B sont moins performants que ceux de la Run7. La raison pour laquelle 

les résultats de la dernière fabrication, Run7B, ne correspondent pas à ceux de la première 

fabrication, Run7, est liée à plusieurs paramètres : 

 

•  Des changements dans le procédé de fabrication de la Run7B par rapport à la Run7, tels 

que la méthode de remplissage des vias, l’épaisseur et diamètre des trous du gabarit et la 

suppression des masques destinés à former les anneaux des vias, ont été introduits pour 

l’amélioration du rendement et baisser le coût de la fabrication. Ces changements ont 

certes apporté une hausse de 50% du taux de réussite de la fabrication du coupleur et une 

baisse du coût de la réalisation, néanmoins les performances du coupleur C1 (lot Run7B) 

ont subi d’importantes dégradations; 
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• Sachant que les performances du coupleur sont en étroite relation avec le bon alignement 

des couches internes 4 et 5 constituantes le coupleur hybride, cela mène à suspecter que 

durant la fabrication du lot Run7B, l’alignement de ces couches a subi un léger décalage 

lors de l’étape de l’empilement des feuilles du substrat, ce qui a engendré des 

performances moins efficaces; 

 

• L’anneau et le dégagement du métal au niveau de la 9éme couche du coupleur de la Run7B 

ne correspond pas au masque conçu pour la fabrication et réalisé à la Run7, tel qu’illustré 

à la Figure 5.27. Ce résultat est lié à la suppression des masques destinés à former les 

anneaux des vias. Il est clair que la fabrication de la Run7 est plus précise que celle de la 

Run7B. Non seulement il y’a une différence dans la taille du dégagement du métal, mais 

aussi un manque d’uniformité. Ce tronçon fait partie de la transition des lignes d’accès au 

coupleur hybride incorporé dans le substrat. Tel qu’on a développé au chapitre précédent, 

cette partie du coupleur a été optimisée pour avoir une bonne adaptation des ports. Si 

l’adaptation des ports est dérangée, le facteur du couplage sera dérangé à son tour, ce qui 

expliquerait les résultats obtenus lors des mesures du coupleur de la Run7B; 

 

• Avec la méthode de rotation des feuilles, adoptée pour économiser le coût de la 

fabrication, on est confronté à une marge d’erreur de ±115 μm en alignement des traces 

de lignes constituantes le coupleur (broadside coupled striplines). Tel que traité au 

chapitre précédent, il a été conclu que cette marge d’erreur pourrait facilement altérer les 

performances du coupleur; 

 

• Dans la fabrication de la Run7, nous avons utilisé la patte argentée en surface, comme 

métal conducteur. Cependant on a eu des difficultés à souder les composants discrets en 

surface. Pour éviter ce problème, nous avons préféré utiliser de la patte soudable à la 

place de la patte argentée en surface dans la fabrication de la Run7B. Toutefois, la patte 

soudable est plus résistive ce qui engendrerait plus de pertes, ce qui aurait d’un côté altéré 

les performances du coupleur et d’un autre côté affecté la figure de bruit. 
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Figure 5.32 Comparaison entre simulation et mesures des coefficients de 
réflexion du circuit LNA avec coupleur C1 (Run7B) 

 

 

Figure 5.33 Simulation du facteur de stabilité à l’entrée (Mu1) et à la sortie 
(mu_prime) du circuit LNA avec coupleur C1 (Run7B)  

 

Tout ceci interprète le décalage des résultats expérimentaux du circuit d’amplification par 

rapport aux simulations initiales, et confirme l’idée que ce décalage est dû essentiellement au 

comportement des coupleurs hybrides de cette dernière itération de fabrication (Run7B) qui 

étaient moins performants que ceux réalisés à la Run7. 
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En essayant d’adapter le procédé de fabrication LTCC au besoin d’économiser les coûts de la 

réalisation du circuit, on a affecté les performances du circuit. Une analyse du coût de la 

fabrication de la Run7B avec ou sans méthode de rotations, telle que résumée au Tableau 5.5, 

encourage à lancer une nouvelle itération de fabrication, mais cette fois-ci sans méthode de 

rotation. En effet, le coût de la fabrication reviendra moins cher à l’unité sans méthode de 

rotation. Non seulement on économisera 14 $ par circuit LNA mais aussi les performances 

seront meilleures. 

 

Tableau 5.5 Analyse du coût de la fabrication Run7B avec ou sans la 
méthode de rotation des feuilles 

 

Désignation 
Procédé LTCC 

Avec rotation des feuilles Sans rotation des feuilles 

Gabarit 
Nb. 1 4 

Prix 200 $Ca 800 $Ca 

Masque 
Nb. 1 4 

Prix 150 $Ca 600 $Ca 

Patte 
Via 

(g) 2 8 
Prix 25 $Ca 101 $Ca 

Métal 
(g) 19 74 
Prix 246 $Ca 984 $Ca 

Couche 
Nb. 11 11 
Prix 110 $Ca 110 $Ca 

Coût Total 731 $Ca 2 596 $Ca 

Nb. Circuits 
LNA 4 16 

Coupleur 2 8 

Prix unitaire par circuit 122 $Ca 108 $Ca 

Marge d'erreur en alignement ± 115 um ± 30 um 
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5.6 Conclusion 

La conception et l’intégration en technologie LTCC d’un amplificateur faible bruit à 

structure balancée ont été développées dans ce chapitre. Le modèle sous ADS présente des 

performances supérieures aux exigences du cahier des charges. Cependant, l’intégration en 

technologie LTCC présente de nombreux défis. Le montage du transistor en puce avec la 

technique de câblage par fil (wire bonding), le bon alignement des couches du substrat font 

partie des défis de l’intégration 3D du LNA en technologie LTCC. Le point le plus critique 

dans ce design est la répétabilité de la fabrication du coupleur hybride. Cela est dû 

essentiellement à la sensibilité du coupleur vis-à-vis de l’alignement des couches internes, en 

l’occurrence la 4éme et 5éme couche constituant le coupleur, ce qui peut altérer les 

performances de ce dernier et par conséquent affecter le fonctionnement du LNA. En effet, 

dans la fabrication du LNA à la Run7B, les mesures effectuées sur le coupleur hybride 

présentent des résultats moins performants que ceux qu’on a réussi à avoir avec le coupleur 

fabriqué à la Run7 et décrit au chapitre précédent. Le mauvais fonctionnement des coupleurs 

a engendré un fonctionnement loin des attentes estimées en simulation. 

 

Une analyse comparative du coût de la fabrication avec ou sans méthode de rotation des 

feuilles nous mène à conclure que sans méthode de rotation les performances du LNA 

seraient meilleures et à moindre coût de fabrication. Ceci encourage à lancer une nouvelle 

itération de fabrication sans méthode de rotation. 





 

CONCLUSION 

 

Les amplificateurs à faible bruit (LNA) font partie intégrante de grand nombre de systèmes 

de communication sans fil. Leurs performances influencent grandement celles du récepteur. 

Ils déterminent, entre autres, le niveau de bruit et la sensibilité du récepteur RF. 

 

L’objectif principal de ce projet de recherche est de concevoir un amplificateur faible bruit à 

structure balancée en technologie LTCC destiné à être intégré dans le récepteur-radio de 

notre partenaire industriel. L’idée de concevoir le circuit en technologie LTCC est motivée 

par le besoin de réduire les dimensions du LNA, ce qui permet de satisfaire l’intérêt 

d’augmenter le nombre d’unités de LNAs à insérer dans le récepteur-radio de la nouvelle 

génération. Effectivement, la technologie LTCC offre la possibilité d’incorporer les 

composants passifs dans le corps du substrat tout en procurant un excellent support aux 

composants actifs. Par ailleurs, la disponibilité au laboratoire LACIME de l’ÉTS d’un 

procédé de fabrication LTCC, de qualité industrielle pour le prototypage et la production à 

faible/moyen volume, soutient le choix de cette technologie.   

 

Le premier chapitre de ce mémoire a été consacré aux analyses théoriques fondamentales et 

principes de bases du design d’un amplificateur à faible bruit, tels que la figure de bruit, la 

linéarité, la plage dynamique et la stabilité. Une analyse comparative, de différentes 

technologies de semi-conducteurs hyperfréquences à faible bruit, a confirmé le choix du 

GaAs pHEMT à employer dans la conception du LNA. 

 

Un portrait de l’état de l’art des amplificateurs à faible bruit ainsi que des coupleurs hybrides 

a été développé au deuxième chapitre. Dépendamment de son application, le LNA peut être 

conçu à bande étroite ou à large bande. Une brève description des différentes topologies, 

fréquemment adoptées dans la conception d’un LNA, a été présentée. Comme notre intérêt 

est focalisé sur les amplificateurs à large bande, la structure balancée a été adoptée pour le 

design du LNA, en raison de son implémentation pratique et de ses nombreux avantages. 

Cette structure est composée principalement de deux transistors RF identiques à faible bruit 



116 

 

et deux coupleurs hybrides 90°. Il existe différentes façons de concevoir un coupleur hybride 

90°. Cependant, puisque la largeur de bande de la structure balancée dépend essentiellement 

de la largeur de bande des coupleurs (Gonzalez, 1997), le coupleur à lignes couplées en 

stripe-line est le plus attrayant. En plus de sa largeur de bande favorable, ce type de coupleur 

est moins encombrant, comparativement au coupleur de lange ou au coupleur à branches. 

 

Le besoin de miniaturiser l’amplificateur à structure balancée a été exposé au troisième 

chapitre. Une architecture 3D à la place de la structure planaire a été proposée. Ce choix est 

soutenu par la possibilité de matérialiser cette nouvelle disposition en optant pour 

l’intégration en technologie LTCC. Les divers avantages qui soutiennent le choix de cette 

technologie de fabrication ont été cités dans ce chapitre. La technologie LTCC offre la 

possibilité d’intégrer les deux coupleurs hybrides, faisant partie de l’architecture balancée du 

LNA, dans le corps du substrat, pour céder leur espace occupé en surface au montage du 

reste des composants. D’autre part, le substrat en LTCC procure un support d’emballage à 

hautes performances pour les transistors en puces (die). Cependant, l’incorporation de 

composants passifs en technologie LTCC tout en conservant les performances RF fait partie 

des défis de l’intégration 3D. 

 

Le quatrième chapitre a été consacré à la modélisation 3D d’un coupleur hybride 90° à lignes 

couplées (broadside coupled striplines). Ce coupleur a été optimisé pour couvrir une large 

bande de fréquences [2.5 GHz – 5.5 GHz]. La modélisation du coupleur a été établie à l’aide 

de l’outil de simulation électromagnétique Momentum de ADS. Cependant, la configuration 

finale du coupleur a été transférée vers HFSS afin de simuler la structure au complet. Une 

technique d’optimisation des transitions des lignes stripe-line - microruban - coplanaire a été 

élaborée afin de procurer un accès aux mesures et, en même temps, faciliter l'intégration du 

coupleur à des dispositifs plus complexes, notamment l’amplificateur à structure balancée. 

Le coupleur a été fabriqué au sein du laboratoire LACIME de l’ÉTS. Les résultats 

expérimentaux s’accordent étroitement aux résultats de simulation donnés par HFSS. Les 

performances d’un coupleur sont évaluées par : son facteur de couplage, sa phase, ses 

coefficients de réflexion et sa largeur de bande. Le coupleur fabriqué présente de très bons 
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coefficients de réflexion, qui sont inférieurs à -15 dB, des pertes d’insertion du port direct et 

du port couplé autour de 3 ± 0.5 dB et un déphasage de 90° avec une précision de ±1.5°, sur 

une large bande de fréquences [ ]3.2 GHz  5.1 GHz− . Cette largeur de bande dépasse de 3 

fois les 600 MHz de largeur de bande ciblée au départ. Ce coupleur hybride ainsi miniaturisé 

(3.3 × 6.8 × 2.15 mm3) et intégré dans le corps du substrat offre à la fois une large bande de 

fréquences d’opérations et une haute densité d'intégration. 

 

Finalement, la conception et l’intégration en technologie LTCC d’un amplificateur faible 

bruit à structure balancée a été développé au cinquième chapitre. Les résultats de simulation, 

du modèle établi sous ADS, dépassent largement les attentes spécifiées par le cahier des 

charges, présenté en détail dans le même chapitre. Une analyse comparative des résultats, 

obtenus en simulation, comparativement aux performances exigées a été formulée au Tableau 

5.2. Toutefois, le passage du modèle établi vers la fabrication du prototype a révélé de 

nombreux défis liés au processus de la technologie LTCC :  

• Difficulté de reproduire le coupleur hybride C1 avec les mêmes performances obtenues 

lors de la fabrication du lot Run7; 

• Sensibilité du coupleur à l’alignement des couches 4 et 5 avec la méthode de rotation des 

feuilles lors de la fabrication; 

• Difficulté lors de l’assemblage du transistor (wire bonding). 

En effet, les mesures effectuées sur le coupleur hybride fabriqué sous le numéro Run7B, 

présentent des résultats moins performants que ceux obtenus sous le numéro de fabrication 

Run7 et décrit au quatrième chapitre. Un mauvais fonctionnement des coupleurs a engendré 

une dégradation des performances du LNA. Une analyse complète, des résultats de 

simulations comparativement aux résultats de mesures et cahier des charges, est dévoilée au 

Tableau 5.3. Cependant, les résultats préliminaires sont très intéressants et confirment 

l’intérêt de fabriquer le circuit sous une nouvelle itération de fabrication qui permettra  

présenter le plein potentiel du circuit. 
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Contribution 
 

Dans ce travail de recherche, plusieurs contributions et réalisations autour de l’intégration 

d’un amplificateur faible bruit à structure balancée en technologie LTCC, autant sur l’aspect 

modélisation que pratique, sont présentés. Essentiellement, ce mémoire présente une 

approche d’optimisation et de conception des transitions nécessaires à l’intégration 3D des 

composants passifs en assurant le maintien des performances RF. Cette technique a été 

adoptée dans la conception d’un coupleur hybride 3 dB large bande à lignes couplées en 

strip-line. Les résultats expérimentaux du coupleur présentent d’excellentes performances dès 

la première fabrication. Ce coupleur peut être intégré dans la conception de nombreux 

dispositifs et modules RF tels que les atténuateurs variables, les mélangeurs, les déphaseurs, 

les LNAs, etc. Par la suite, ce coupleur a été intégré dans la conception d’un amplificateur à 

faible bruit à structure balancée. Le prototype de l’amplificateur à faible bruit figure parmi 

les premiers circuits complexes fabriqués en technologie LTCC au laboratoire LACIME de 

l’ÉTS. Non seulement peu de publications traitent le sujet d’intégration en technologie LTCC 

d’un LNA, mais aussi, aucune ne dévoile l’intégration en cette technologie d’un LNA à 

structure balancée. Finalement, ce travail de recherche a contribué à l’évolution et à 

l’amélioration du procédé de fabrication LTCC disponible au laboratoire LACIME de l’ÉTS. 

 

Travaux futurs 
 

Le prototype du LNA balancé a été réalisé avec un procédé de fabrication en stade de 

développement. Une fois le procédé LTCC de l’ETS bien maitrisé, une seconde itération de 

fabrication sans méthode de rotation des feuilles éliminera toutes les anomalies rencontrées 

précédemment. Ainsi on pourra valider le circuit du LNA et améliorer ses performances. 

Avec un LNA respectant les exigences du cahier des charges, la prochaine étape est 

d’intégrer une série de 6 à 12 LNA suivant les exigences de notre partenaire industriel et 

d’adapter cette structure à l’interface de son récepteur radio. 

 

 

 



119 

 

Publication 
 

Un article de conférence (Belambri et al., 2011) issu des travaux présentés dans le cadre de 

cette recherche a été présenté à la « 24ième Conférence Canadienne de Génie Électrique et 

Génie Informatique, IEEE Canada ». L’article résume le contenu du CHAPITRE 4 

concernant la conception et la fabrication d’un coupleur hybride large bande en technologie 

LTCC. Ce coupleur hybride a été intégré dans la conception d’un amplificateur faible bruit à 

structure balancée, destiné à être adapté au récepteur radio de notre partenaire industriel.  

 

Réalisation 
 

Durant ce projet de maîtrise, un circuit d’amplificateur à faible bruit à 2.45 GHz a été conçu 

en technologie PCB afin de participer à la compétition de réalisation d'un amplificateur à 

faible bruit, dans le cadre de la conférence (International Microwave Symposium), qui s'est 

tenue à Baltimore, Maryland USA du 5 au 10 juin 2011. 

 

Ce projet a exigé la fabrication de multiples circuits, pour la mise au point d'un prototype qui 

répond aux critères de la compétition avec des performances d'un niveau concurrentiel. 

 

Le circuit fabriqué au Laboratoire LACIME de l'ÉTS, après tests et mesures a obtenu la 5éme 

place. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 





 

ANNEXE I 
 
 

Article de conférence 
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ANNEXE II 
 
 

Fiche technique du transistor Mitsubishi MFGC4453A 
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ANNEXE III 
 
 

Paramètres S et paramètres de bruit du transistor Mitsubishi MFGC4453A 

MGFC4453A  (Ta=25deg. C, VDS=2V, ID=10mA) 

/Mar./2002 revised 

Paramètres S 

GHz S MA R 50 

f S11 S21 S12 S22 

(GHz) Magn. Angle Magn. Angle Magn. Angle Magn. Angle 

1 0.999 -7.3 4.839 173.6 0.009 85 0.586 -5.5 

2 0.995 -14.6 4.817 167.3 0.019 80 0.583 -11.1 

3 0.989 -21.9 4.78 161 0.028 75 0.577 -16.6 

4 0.98 -29.1 4.729 154.7 0.037 70 0.569 -22.1 

5 0.969 -36.3 4.666 148.5 0.045 65.2 0.559 -27.5 

6 0.957 -43.4 4.592 142.4 0.053 60.4 0.547 -33 

7 0.943 -50.5 4.507 136.4 0.061 55.7 0.534 -38.3 

8 0.928 -57.4 4.414 130.4 0.068 51.1 0.519 -43.7 

9 0.913 -64.3 4.314 124.5 0.074 46.6 0.503 -49 

10 0.896 -71.2 4.208 118.8 0.08 42.2 0.487 -54.2 

11 0.88 -77.9 4.098 113.2 0.086 38 0.47 -59.4 

12 0.864 -84.5 3.985 107.6 0.091 33.8 0.454 -64.6 

13 0.849 -91.1 3.87 102.2 0.095 29.8 0.437 -69.8 

14 0.833 -97.5 3.754 96.9 0.099 25.9 0.42 -75 

15 0.819 -103.8 3.638 91.7 0.102 22.1 0.404 -80.2 

16 0.806 -110 3.522 86.6 0.105 18.5 0.388 -85.4 

17 0.794 -116.1 3.408 81.6 0.107 14.9 0.373 -90.6 

18 0.783 -122.1 3.295 76.7 0.109 11.5 0.359 -95.9 

19 0.773 -128 3.108 71.9 0.11 8.2 0.346 -101.2 

20 0.764 -133.7 3.076 67.2 0.112 5 0.334 -106.5 

21 0.756 -139.3 2.97 62.6 0.112 1.9 0.324 -111.9 

22 0.75 -144.7 2.867 58.1 0.113 -1.1 0.314 -117.4 

23 0.745 -150 2.767 53.7 0.113 -3.9 0.306 -122.8 

24 0.741 -155.1 2.67 49.3 0.113 -6.7 0.299 -128.3 
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Paramètres S (suite) 

GHz S MA R 50 

f S11 S21 S12 S22 

(GHz) Magn. Angle Magn. Angle Magn. Angle Magn. Angle

25 0.738 -160.2 2.576 45.1 0.113 -9.4 0.293 -133.8

26 0.736 -165 2.484 40.9 0.112 -11.9 0.289 -139.3

27 0.735 -169.7 2.396 36.8 0.112 -14.4 0.287 -144.7

28 0.735 -174.3 2.311 32.7 0.111 -16.8 0.285 -150.1

29 0.735 -178.7 2.228 28.7 0.11 -19 0.285 -155.4

30 0.737 177.1 2.148 24.8 0.109 -21.2 0.286 -160.5

31 0.739 172.9 2.071 21 0.107 -23.3 0.289 -165.5

32 0.741 169 1.997 17.2 0.106 -25.3 0.292 -170.3

33 0.744 165.1 1.925 13.4 0.105 -27.2 0.296 -175 

34 0.748 161.4 1.855 9.8 0.103 -29 0.302 -179.5

35 0.752 157.8 1.788 6.2 0.102 -30.7 0.308 176.2 

36 0.756 154.4 1.723 2.6 0.1 -32.3 0.315 172 

37 0.76 151.1 1.661 -0.9 0.099 -33.8 0.323 168.1 

38 0.765 147.8 1.601 -4.3 0.097 -35.3 0.331 164.3 

39 0.77 144.7 1.542 -7.7 0.096 -36.7 0.34 160.6 

40 0.775 141.7 1.486 -11 0.094 -37.9 0.349 157.2 

 
Figure de bruit 
 
f (GHz) NFmin Sopt Angle Rn 

4 0.21 0.76 21.9 0.35 

8 0.31 0.74 42.8 0.30 

12 0.41 0.70 63.9 0.25 

18 0.60 0.59 96.3 0.19 

22 0.74 0.52 118.9 0.15 

26 0.88 0.45 142.7 0.13 

30 1.03 0.41 168.0 0.11 

35 1.23 0.40 157.9 0.09 

40 1.43 0.46 120.3 0.08 

 



 

ANNEXE IV 
 
 

Résultats des simulations de la sensibilité du coupleur (broadside coupled striplines) au 
décalage en offset 

 

Figure-A IV-1 Impacte des variations de l’offset (WO) de ±10 μm 
Lignes pointillées : Offset = WO 
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Figure-A IV-2 Impacte des variations de l’offset (WO) de ±20 μm 
Lignes pointillées : Offset = WO 
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Figure-A IV-3 Impacte des variations de l’offset (WO) de ±30 μm 
Lignes pointillées : Offset = WO 
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Figure-A IV-4 Impacte des variations de l’offset (WO) de ±72 μm 
Lignes pointillées : Offset = WO 
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Figure-A IV-5 Impacte des variations de l’offset (WO) de ±115 μm 
Lignes pointillées : Offset = WO  





 

ANNEXE V 
 
 

Résultats de mesures des coupleurs fabriqués à la Run7 

 

Figure-A V-1 Mesures des performances du coupleur 100 comparé au coupleur C1 Run7 
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Figure-A V-2 Mesures des performances du coupleur 101 comparé au coupleur C1 Run7 
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Figure-A V-3 Mesures des performances du coupleur 300 comparé au coupleur C1 Run7 
 
 

 

   

 





 

ANNEXE VI 
 
 

 Résumé des performances du coupleur C1 

Freq. Couplage Direct Amplitude Phase Réflexion [dB] VSWR 

[GHz] [dB] [dB] 
balancée 

[dB] 
[degré] S11 S33 S44 Port1 Port3 Port4 

3.2 -3.8 -2.8 0.5 90.0 -21.2 -20.5 -21.9 1.2 1.2 1.2 

3.3 -3.7 -2.9 0.4 90.0 -21.2 -20.5 -21.4 1.2 1.2 1.2 

3.4 -3.7 -2.9 0.4 90.2 -21.1 -20.6 -20.9 1.2 1.2 1.2 

3.5 -3.6 -3.0 0.3 90.2 -21.0 -20.6 -20.5 1.2 1.2 1.2 

3.6 -3.6 -3.0 0.3 90.1 -20.8 -20.7 -19.9 1.2 1.2 1.2 

3.7 -3.5 -3.0 0.3 90.2 -20.7 -20.7 -19.4 1.2 1.2 1.2 

3.8 -3.5 -3.1 0.2 90.2 -20.4 -20.8 -18.9 1.2 1.2 1.3 

3.9 -3.5 -3.1 0.2 90.6 -20.2 -20.9 -18.5 1.2 1.2 1.3 

4.0 -3.5 -3.1 0.2 90.2 -20.0 -21.1 -18.2 1.2 1.2 1.3 

4.1 -3.5 -3.1 0.2 90.3 -19.8 -21.2 -17.9 1.2 1.2 1.3 

4.2 -3.5 -3.1 0.2 90.3 -19.7 -21.3 -17.6 1.2 1.2 1.3 

4.3 -3.5 -3.1 0.2 90.4 -19.7 -21.4 -17.3 1.2 1.2 1.3 

4.4 -3.6 -3.1 0.2 90.4 -19.8 -21.5 -17.0 1.2 1.2 1.3 

4.5 -3.6 -3.1 0.2 90.5 -19.9 -21.6 -16.7 1.2 1.2 1.3 

4.6 -3.6 -3.1 0.3 90.5 -20.0 -21.7 -16.4 1.2 1.2 1.4 

4.7 -3.7 -3.1 0.3 90.6 -20.1 -21.8 -16.1 1.2 1.2 1.4 

4.8 -3.7 -3.1 0.3 91.0 -20.2 -21.8 -15.9 1.2 1.2 1.4 

4.9 -3.8 -3.0 0.4 91.1 -20.3 -21.8 -15.6 1.2 1.2 1.4 

5.0 -3.9 -3.0 0.4 91.3 -20.2 -21.8 -15.3 1.2 1.2 1.4 

5.1 -3.9 -2.9 0.5 91.5 -20.3 -21.8 -15.0 1.2 1.2 1.4 

 

 

 

 





 

ANNEXE VII 
 
 

Fiche technique Dupont 951 
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