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RESUME

Le présent mémoire traite essentiellement de l'intégration d’une jonction six-port
en technologie monolithique micro-ondes intégrée (MMIC) sur arsénure de gallium
(GaAs) pour la réalisation d’un récepteur sans fil utilisant la modulation "quadra-
ture phase shift keying" (QPSK) et réalisant un taux de transfert de données rapide
de quelques dizaines de mégabits par seconde. Le besoin pour de tels récepteurs
coincide, entre autre, avec I’émergence de nouvelles applications tels les commu-
nications personnelles et le multimédia mais impose d’importantes contraintes de
colits et de dimensions, d’ou1 'intérét pour l'intégration. Ce mémoire se veut la pour-
suite de précédents travaux réalisés au centre de recherche Poly-Grames de I’Ecole
Polytechnique de Montréal ayant démontré la pertinence de I'utilisation du circuit
six-port dans la conception de récepteurs numériques sous de nombreuses conditions
d’opération. Dans ces récepteurs, le principe du circuit six-port est utilisé en rempla-
cement des mélangeurs en quadrature communs & plusieurs architectures et permet
une conversion homodyne.

Originalement, le circuit six-port était congu sous forme planaire a aide de lignes
de transmission micro-ruban pour réaliser des coupleurs hybrides et Wilkinson dont
les dimensions sont inversement proportionnelles a la fréquence d’utilisation. Aux
fréquences élevées, ce type de réalisation pose donc moins de problémes mais peut
sérieusement compromettre I'intégration & des fréquences inférieures puisque les di-
mensions requises signifieraient d’importants cotits en plus d’étre peu pratiques.
La jonction six-port décrite dans ce mémoire est concue sous forme discréte pour
un récepteur opérant dans la bande ISM (Industrielle-Scientifique-Médicale) non-
réglementée de 5,8 GHz et vise & paver la voie vers la réalisation d’un récepteur
complet & puce unique utilisant le principe du six-port. La jonction est intégrée en
technologie MMIC sur GaAs par une collaboration de recherche avec la fonderie amé-

ricaine Triquint Semiconductor et jointe & un circuit en bande de base analogique
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congu selon un principe similaire aux précédents prototypes, soit par des compara-
teurs et amplificateurs opérationnels, pouvant ultimement étre intégrés.

Différentes avenues pour la conception de la jonction sont d’abord abordées pour
étre ensuite confrontées aux réalités physiques des procédés de fabrication. Vu inex-
périence avec le procédé et la fonderie, 'emploi de transistors est délibérément évité
pour obtenir un circuit entiérement passif & P'exception de détecteurs RF réalisés
avec des diodes Schottky. La conception est réalisée en utilisant le logiciel " Advan-
ced Design System (ADS)" d’Agilent Technologies, les modéles ainsi que quelques
données de mesures fournies par Triquint Semiconductor, la fonderie utilisée pour la
fabrication. La jonction est mesurée en terme de paramétres S et comparée avec les
données de simulation. Un retour sur la conception permet alors d’identifier quelques
variations et valider ou invalider certains choix de conception. Par la suite, la jonction
est jointe au circuit en bande de base pour former un récepteur sans circuit de récu-
pération de la porteuse, la porteuse étant générée & méme le banc de mesures dont la
conception est également décrite. Trois indicateurs de performance sont mesurés et
leurs valeurs comparées a celles obtenues pour des prototypes réalisés en technologie
planaire. Ces trois indicateurs sont : le taux d’erreur en fonction du taux de transfert
de données, le taux d’erreur en fonction d’une rotation de la constellation pour un
taux de transfert de 40 Mb/s et le taux d’erreur en fonction du rapport de I’énergie
par bit sur le bruit (E,/Np) toujours pour un taux de 40 Mb/s. Les résultats obtenus
sont trés similaires aux résultats des précédents prototypes.

Finalement, le probléme de la récupération de la porteuse est abordé en ayant
a Desprit la compatibilité avec d’autres types de modulation plus complexes et le
maintien des principaux avantages apportés par la jonction six-port dont I’élimina-
tion des mélangeurs. Différentes méthodes sont passées en revue pour en venir a la
proposition d'une architecture. L’architecture proposée est alors soutenue par divers
résultats de simulation. Une étude expérimentale de cette architecture n’a pu étre

complétée dii 4 des contraintes de temps et des problémes de fabrication.
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ABSTRACT

This thesis essentially studies the integration of a six-port junction using a Mono-
Jythic Microwave Integrated Circuit (MMIC) process on gallium arsenide (GaAs) to
realize a wireless receiver. The receiver uses Quadrature Phase Shift Keying (QPSK)
modulation and is designed for data rates of several megabits per second, needed for
emerging applications such as personal communications and multimedia. However,
these applications also bring important constraints on cost and size, paving the way
for innovative receiver architectures. This thesis follows research done at the Poly-
Grames research center of Ecole Polytechnique de Montréal which have demonstrated
the relevance of using the six-port principle for the realization of digital receiver un-
der many operaﬁng conditions. These receivers use a six-port junction in replacement
of the mixers in quadrature very common to many receiver architectures to achieve
homodyne conversion.

Originally, the six-port used in earlier receiver prototypes was designed in the
planar form with the use of microstrip transmission lines to realize hybrid and Wil-
kinson couplers having dimensions inversely proportional to their center frequency of
operation. At millimeter wave frequency, this type of six-port can be integrated quite
easily but another method of design is required for lower frequencies as distributed
elements would implicate dimensions leading to high cost and impractical sizes. The
six-port junction described in this thesis is realized using lumped elements to be
used in a receiver operating in the unruled ISM (Industrial-Scientific-Medical) band
of 5.8 GHz and is meant as a first step toward the design of a receiver on a chip
using six-port principle. A research collaboration with the american foundry Triquint
Semiconductor allowed the fabrication of the junction in MMIC technology, which
is then joined to an analog baseband circuit made of high speed comparators and
operational amplifiers. The baseband circuit is designed in such a way to allow it’s

integration in a further step.
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Different solutions for the design of the six-port junction are first introduced and
then confronted to the physical realities of the fabrication processes. Because of the
inexperience with the foundry and the process, it was chosen to avoid any transistor
on this first fabrication run to obtain a fully passive six-port with the exception of
Schottky diodes used to realize RF detectors. The design of the junction is done using
the software Advanced Design System (ADS) of Agilent Technologies, the models and
some measurement data provided by the foundry. The junction is measured in terms
of S parameters and compared to simulation data to identify variations, validate or
invalidate design decisions. The six-port junction is then mounted on the baseband
circuit to form the receiver without carrier recovery circuit and is operated in three
conditions while the carrier is generated by the test bench. The operating conditions
reproduced form earlier prototypes are the bit error rate (BER) function of the data
rate, the BER function of constellation rotation at data rate of 40 Mb/s and BER
function of the bit energy on noise ratio (E,/Np) also at 40 Mb/s. Most of the results
collected are in agreement with earlier prototypes.

Finally, the carrier recovery problem is studied having in mind the compatibi-
lity with more complex modulation schemes and to maintain the main advantages
brought by the use of the six-port as the elimination of mixers for example. Different
carrier recovery methods are first reviewed to propose an architecture followed by
simulation results and, as time and fabrication constraints limited the study, the
incomplete realization of a vector signal generator (modulator) using the same six-
port. This last section brings more questions than answers but introduces a new
application of the six-port circuit, even though the proposed architecture would be
hard to realize completely for a single student in the prescribed delays as most of

the carrier recovery techniques reviewed.
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INTRODUCTION

Depuis quelques années nous assistons a I’émergence de plusieurs applications né-
cessitant des équipements de communication personnels sans fil, miniatures et abor-
dables. En conséquence, les sections basses du spectre électromagnétique propices a
ces applications deviennent rares, trop restreintes et entrainent une migration vers
des fréquences supérieures. Pour réduire les coiits de fabrication & ces fréquences,
plusieurs recherches ont délaissé le récepteur superhétérodyne, de loin le plus ré-
pandu actuellement, et fait renaitre la conversion homodyne [2] en raison de solutions
techniques maintenant devenues possibles par intégration. Récemment, de nouvelles
applications tel le multimédia ont de plus ajouté aux premiers critéres énoncés un
besoin croissant pour la transmission de données a haut débit. Dans le cas de la mo-
dulation QPSK, une modulation numérique a efficacité de puissance élevée souvent
utilisée pour les hauts débits, cela se traduit en des canaux de communication plus
larges et donc une réduction des contraintes de sélectivité avantageant la conversion
homodyne. Le présent mémoire traite de 'utilisation et de I'intégration de la techno-
logie six-port pour la réalisation d’un récepteur numérique homodyne QPSK & haut
débit et se veut la poursuite de travaux initiés en [14, 26, 27, 43}.

Les travaux portant sur I'utilisation d’un circuit six-port (SP) pour la démodu-
lation de signaux numériques ont commencé en 1995 [27] au Poly-Grames ; le centre
de recherche de ’école Polytechnique de Montréal consacré au domaine des hyper-
fréquences. Depuis, plusieurs prototypes de récepteurs a base de SPs ont vu le jour
autant au sein du centre qu’ailleurs dans le monde [1, 22, 21, 29] et opérent & des
fréquences allant de 0,5 a 30 GHz. Pour étre viable en tant que récepteur, le SP
doit étre compact et ses performances hautement répétables, d’ot I'intérét pour 'in-
tégration. L’objectif final de ces travaux est le développement d’un récepteur sur
puce unique fiable et abordable. Avant le début des travaux décrits dans le présent

mémoire, le dernier prototype du Poly-Grames a été fabriqué sous forme planaire



en technologie intégrée hybride (MHMIC) et a démontré des performances justifiant
la réalisation d’un prototype par une technologie de fabrication de circuits intégrés
plus avancée (MMIC). Le principal avantage de cette technologie est de permettre
lintégration de composants actifs, étape essentielle pour obtenir une miniaturisation
optimale et améliorer les performances. L’accés & cette technologie de fabrication a
été possible grace 4 une collaboration avec Triguint Semiconductor (TQT), une fon-
derie américaine oeuvrant dans la fabrication de circuits intégrés micro-ondes. Cette
collaboration est trés avantageuse en raison de Pexpérience de 'entreprise dans le
domaine et de la grande répétabilité de leurs procédés industriels.

Le présent projet consiste en la réalisation d'un prototype de récepteur QPSK
3 conversion directe & base de SP en technologie MMIC sur GaAs opérant dans la
bande non-réglementée Industrielle-Scientifique-Médicale (ISM) de 5,8 GHz tout en
reproduisant ou améliorant les performances obtenues par des circuits MHMIC. Les
performances 4 maintenir par rapport aux prototypes précédents sont un débit de
données rapide (environ 40 Mb/s), une bonne isolation entre les deux ports d’entrée
et une courbe du taux d’erreur binaire (BER) en fonction du bruit trés prés de la
courbe théorique. Le récepteur doit étre de type matériel ("hardware-receiver") pour
éviter la complexité reliée au traitement numérique des signaux. Ceci a pour consé-
quence de limiter le récepteur a la modulation QPSK alors que l’architecture peut,
théoriquement, accommoder des modulations de phase plus complexes mais permet
de le simplifier par une conception entiérement analogique. Puisqu’aucune fabrication
de circuits SP en MMIC n’a été faite au Poly-Grames, ce travail vise également a in-
vestiguer la compatibilité du SP et de son architecture avec la technologie MMIC. Les
chapitres 2 et 3 illustrent d’ailleurs I'impact important de la fréquence d’opération
sur la conception du SP. De plus, il est souhaité d’augmenter le niveau d’intégra-
tion du SP. Les détecteurs sont donc fabriqués & méme le circuit intégré alors qu’ils
étaient auparavant externes. Ceci permet d’éviter les connexions haute fréquence de

sorties. Puisque cette fabrication est la premiére avec cette fonderie, une certaine



inquiétude quant a la fidélité des performances réelles face aux modéles fournis a
motivé P'exclusion volontaire de tout transistor du premier (et dernier) prototype.
Ceci permet d’éviter les complications reliées a la polarisation et la caractérisation de
ces dispositifs. Le dernier objectif principal concernant le prototype consiste a maxi-
miser sa largeur de bande d’opération. Le chapitre 4 présente le récepteur, le banc de
mesure et donne quelques résultats sur les performances obtenues. Finalement, un
objectif secondaire consiste & étudier le probléme de récupération de la porteuse au
niveau du récepteur puisque les avantages de son architecture pour plusieurs types
de modulation de phase ne correspondent pas clairement aux techniques de récupé-
ration actuelles. Par exemple, le SP permet d’éliminer les mélangeurs du récepteur
alors que la majorité des méthodes de récupération utilisent cet élément. Le chapitre

o porte sur ce sujet.



CHAPITRE 1

INTRODUCTION ET RAPPEL DES CONCEPTS

Ce premier chapitre & pour but d’introduire ou rappeler quelques concepts né-

cessaires & la compréhension du présent mémoire.

1.1 Rappel sur la modulation M-PSK

La modulation consiste essentiellement a modifier les propriétés {amplitude, phase
ou fréquence) d’une porteuse. Le M-PSK est une modulation numérique qui modifie
la phase d’une porteuse selon "M" états de phase distincts. Ce type de signal a pour
propriété une amplitude constante et une largeur de bande infinie si aucun filtrage
n’est appliqué. Dans les systémes de communication réels, les données numériques
sont généralement filtrées avant la modulation pour diminuer le débordement spec-
tral, mais cette analyse dépasse I'objectif de cette introduction. Un signal M-PSK

peut se décrire mathématiquement par

s(t) = Acos[wct+ 6, (1.1)
-1
(971 = '-2"71@;\—4,““—)‘, 0‘&n=1,2,...,M

La séparation entre les états de phase adjacents est alors de 2w /M. Par exemple, pour
le 4-PSK (QPSK) la séparation est de 7/2 alors qu’elle est de 7/4 pour le 8-PSK.
Une méthode souvent utilisée pour la représentation de ces signaux est le diagramme
polaire par U'entremise de phaseurs dont les pointes représentent la constellation. Tel
qu’illustré a la figure 1.1, le module du phaseur représente I’amplitude du signal et
son angle 'état de phase. Puisqu’un signal M-PSK est d’amplitude constante, les
différents états se situent sur un seul cercle. Les pointillés de la figure 1.1 indiquent

les seuils de décision des différents états. Le récepteur doit donc déterminer lequel



des états se situe a 'intérieur de la limite de -£7/M par rapport a la phase regue et

associer le symbole correspondant.

Seuil de
décision

Symbole
associé

a)

F1G. 1.1: Quelques constellations PSK : a) M=2 (BPSK), b) M=4 (QPSK),
c) M=8

Une autre méthode pour représenter la modulation M-PSK et les autres modu-
lations de phase similaires est la représentation par signaux en quadrature. En effet,
l'utilisation d’expansions trigonométriques permet de ré-écrire ’équation 1.1 de la
facon suivante :

s(t) = Alpy coswct + gn sinwt] (1.2)

ol p, = cos b, et ¢, = sinb,,. Puisque les termes en cosw,t et sin w.t sont orthogonaux
dans un diagramme de phaseurs, ils sont dit en quadrature. Le coefficient p,, est alors
représenté sur ’axe horizontal et est appelé in-phase (en phase) ou I alors que g,
représente 1'axe vertical et s’appelle le signal quadrature ou Q.

Le spectre de la porteuse pour des données numériques aléatoires s’exprime par

sin[(f — fc)WT]> (1.3)

st = (A

ou f est la fréquence de symbole, f, la fréquence de la porteuse et T la période de



symbole. La figure 1.2 illustre la forme caractéristique de trois spectres PSK générés

par des données aléatoires ot 'ordonnée correspond & la fréquence de la porteuse.
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F1G. 1.2: Spectres PSK pour un taux de données constant (M=2,4,8 et f. = 0)

Un paramétre important des modulations numériques est la probabilité d’erreur.
Elle permet de comparer les différents types de modulation entre elles, elle est fonc-
tion du rapport signal sur bruit (S/N) et elle assume un canal ajoutant un bruit
blanc gaussien. Pour faciliter la comparaison des modulations et récepteurs, le S/N
est habituellement exprimé en fonction de I’énergie par bit (E;), de la densité spec-
trale du bruit (Np), de temps de symbole (T) et de la largeur de bande du systéme

(B) par la relation
§_ . E, /T N Fylog, (M)/T
N NB NoB

(1.4)

Cette derniére relation est valide pour les cas théorique et pratique puisqu’elle tient

compte de la largeur de bande du récepteur et non de la largeur de bande minimale



de Nyquist (B=1/2T). La probabilité d’erreur du QPSK est donnée par

E; E;
Ple)=2 erfc\/—ﬁ-:(l - i erfc\/—]—v_:o) (1.5)

et le bruit entraine une erreur si la phase détectée au récepteur sort de la région
délimitée par

O,——<o¢p<b,+ (1.6)

0
4

AN

Puisqu’une probabilité ne peut étre mesurée, il est nécessaire d’introduire un pa-
ramétre équivalent permettant la comparaison des systémes par mesures : le taux
d’erreur (BER). En théorie, une erreur survient si le récepteur détecte un des M —1
symboles autre que celui transmis. Cependant, dans le cas du PSK, un état adjacent
est beaucoup plus probable d’étre retenu. De plus, puisque le code Gray est norma-
lement utilisé pour ce type de modulation (les états adjacents ne varient que d’un

seul bit), il est plus probable qu’un seul bit ne soit erroné. Donc pour les rapports
S/N élevés,
P(e)

BER =~
log, M

(1.7)

1.2 Récepteurs a conversion directe et superhétérodyne

La grande majorité des récepteurs numériques sont congus selon une architecture
dite "superhétérodyne" (SH) en raison de sa sensibilité et sa sélectivité. Récemment,
de nouveaux objectifs de conception tels un faible cott, une faible dissipation de puis-
sance et une réduction des dimensions physiques des récepteurs RF a fait renaitre une
autre architecture ayant auparavant échouées’étant révélée peu pratique auparavant :
la conversion directe (CD)[2]. Le regain d’intérét pour la CD s’explique premiérement
par une plus grande facilité d’intégration que I'architecture SH. Deuxiémement, il
est maintenant possible de supprimer ou contréler certains désavantages que pré-

sente cette architecture par rapport a 'architecture SH avec les circuits intégrés.



Pour bien illustrer les avantages de la CD, il est d’abord nécessaire de résumer le

fonctionnement de 'architecture SH.

—P -
g o
2
— V. . <
;{Ife .“ Filtre IF [ [ LO, () —§ - Données
5
ﬂ@———} a
LO,
(fRF' IF)
q)
Filtre en
bande de base o
o
Filtre 3 >
e LO (fp) —'g" Données
g
\8
| Filtre en »
bande de base
o)

FiG. 1.3: Architecture de récepteurs : a) Superhétérodyne, b) Conversion di-
recte

Tel qu’illustré a la figure 1.3a, le signal RF est d’abord filtré, amplifié et amené
3 une fréquence intermédiaire par un premier oscillateur local. Généralement cette
conversion en fréquence est réalisée par plus d’un étage mais un seul est ici considéré
pour ne pas alourdir inutilement analyse. Le signal est ensuite filtré et normalement
amplifié (non-illustré) avant d’étre amené en bande de base pour étre démodulé.
L’amplification & la fréquence intermédiaire requiert une polarisation et un filtrage
additionnel augmentant la dissipation de puissance du récepteur. Un autre probléme

est le signal image d’entrée se trouvant & wrp — 2wrr. Cette image doit étre filtrée



puisqu’elle se superposera au signal désiré a la sortie du premier mélangeur a la
fréquence wrr = wro — wrr. Cette opération requiert un filtre RF analogique trés
sélectif (et trés dispendieux) difficiles, sinon impossibles, 4 implanter avec les techno-
logies de fabrication de circuits intégrés actuelles. Les récepteurs utilisent donc des
filtres externes tel un filtre & ondes acoustiques de surface (SAW) et plusieurs étages
IF pour diminuer les contraintes de filtrage au prix d’'une complexité accrue.

La CD ou sous une autre appellation, la conversion homodyne!, est une approche
plus naturelle pour ramener un signal en bande de base. En fait, elle est similaire a
Parchitecture SH si 'on modifie le schéma de cette derniére pour une fréquence IF
nulle. Malgré cette similitude, la conception et la réalisation du récepteur sont trés
différentes. Premiérement, 1’étage IF est éliminé et remplacé par un filtrage en bande
de base normalement de type passe-bas, ce qui permet d’éliminer les filtres SAW.
Deuxiémement, 'image n’est plus un probléme puisqu’il n’y a plus de fréquence
intermédiaire. Finalement, le récepteur peut é&tre intégré en entier éliminant ainsi
les composants externes requis dans Parchitecture SH. Par contre, la CD présente
quelques faiblesses moins critiques ou inexistantes dans ’architecture SH. Parmi
celles-ci, 1a distorsion de deuxiéme ordre et le débalancement des signaux IQQ ne sont
pas traités en détail puisque de bonnes techniques de conception peuvent les rendre
négligeables assez facilement comparativement aux autres problémes. La distorsion
de deuxiéme ordre reste cependant problématique pour les applications out un fort
signal de perturbation peut étre envoyé au récepteur pour le rendre inopérant, mais
cette situation n’est pas considérée. En bref, la distorsion de deuxiéme ordre peut
se produire au niveau du LNA et des mélangeurs et produit un battement a trés
basse fréquence des signaux en bande de base. Le débalancement des signaux 1Q,

quant 3 lui, se traduit en une constellation en bande de base non-symétrique et peut

1Un récepteur & CD est dit homodyne lorsque son oscillateur local est synchronisé en phase avec
le signal RF recu.
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potentiellement accroitre le BER. Les sous-sections suivantes traitent avec plus de

détails des autres faiblesses importantes de la CD.

1.2.1 Décalage CC

Un récepteur & conversion directe convertit directement le signal modulé en un
signal en bande de base incluant le CC (fréquence nulle). La présence d’une tension
de décalage CC une fois en bande de base peut donc corrompre les données ou satu-
rer les étages subséquents diminuant la plage dynamique du récepteur. Le décalage
CC origine de plusieurs phénoménes que peut illustrer la figure 1.3. Premiérement,
l'isolation entre les ports d’un mélangeur est imparfaite. Une certaine portion du
signal LO se mélange donc avec lui-méme ce qui produit une tension CC. De plus,
un signal provenant de loscillateur local (LO) peut fuir vers I'entrée du LNA ou
tout simplement a Pespace libre et retourner & ’antenne suite & une réflexion par
un obstacle quelconque. Ce phénoméne peut, par exemple, résulter d'un couplage
capacitif ou d’'un couplage par le substrat si les composants sont intégrés sur une
méme puce. Un effet identique peut étre produit & 'inverse par une forte interférence
amplifiée par le LNA et se couplant a la seconde entrée du mélangeur. Le probléme
du décalage CC est important puisqu’il peut varier dans le temps, étre fonction de
Penvironnement du récepteur et implique des tensions dépassant largement le niveau
du signal d’intérét & la sortie des mélangeurs.

Il est possible de résoudre ce probléme par plusieurs méthodes. La méthode la plus
simple est le couplage CA (filtrage passe-haut) des signaux a la sortie des mélangeurs.
Par contre, certaines modulations dont le QPSK ont une composante spectrale en CC
lorsqu’ils sont générés par des données pseudo-aléatoires. A cet effet, une étude par
simulations indique que la dégradation causée par un filtrage passe-haut a fréquence
de coupure inférieure & 0,1% du taux de données est négligeable [37], mais entraine
l'utilisation de grandes capacités et peut impliquer la perte de données lorsque la

transmission est interrompue momentanément. Une autre méthode est 1’annulation.
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Le décalage CC peut en effet étre détecté et compensé dans le temps. Cette solution
est idéale pour les systémes de communication par salves puisque le décalage CC
peut &tre détecté lors d’'un "silence". Le principal probléme de cette méthode est

qu’il est possible que des interférences s’ajoutent au niveau CC lors de la détection.

1.2.2 Bruit de scintillement ("ﬂicker noise")

Le bruit 1/f ou bruit de scintillement est un phénoméne de bruit intrinséque aux
dispositifs semiconducteurs. Tel que suggéré par sa définition, la densité spectrale
du bruit de ces dispositifs varie proportionnellement & I'inverse de la fréquence. Or,
un récepteur & CD convertit immédiatement le signal modulé en bande de base aux
environs du CC. Le bruit de scintillement est donc plus élevé et affecte d’autant plusle
récepteur qu’il sera amplifié par les amplificateurs en bande de base. Le récepteur SH
est moins sujet i cette interférence car une bonne partie de 'amplification est réalisée

en fréquence intermédiaire ol le niveau de bruit 1/f est normalement inférieur.

1.2.3 Fuites de P’oscillateur local

Les fuites de l'oscillateur local ne provoquent pas uniquement un décalage CC.
L’émission du signal LO par l'intermédiaire d’'un couplage & 'antenne génére une
interférence pour les autres récepteurs. Le probléme est moins sévére pour les récep-
teurs SH puisque la fréquence de leur oscillateur local est normalement a Pextérieur
de la bande de réception. Une attention particuliére pour minimiser le couplage a

Iantenne est donc essentielle.

1.3 Le discriminateur de phase six-port et la modulation QPSK

Le six-port (SP) est un circuit passif originalement utilisé pour la mesure de
circuits micro-ondes. Introduit au départ au domaine micro-ondes par Engen en

1977 [9] pour mesurer les parameétres S, il a depuis évolué sous différentes formes et
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diverses applications allant de la réflectométrie aux récepteurs radar et numérique.
Tel que son nom l'indique, le SP est un réseau de lignes de transmission originalement
composé de six ports d’entrée-sortie. Il est cependant plus approprié de référer au
principe SP puisque 'on retrouve d’autres versions avec un nombre réduit de ports
mais fonctionnant selon le méme principe. Le principe ou la technique de mesure
par SP consiste a établir différentes relations de phases et d’amplitudes entre deux
signaux : un signal inconnu et une référence (connue) on chacune des sorties du
circuit se distingue habituellement par sa propre relation de phase. Le niveau RF
aux sorties est ensuite mesuré par des détecteurs RF et les valeurs ainsi obtenues sont
reliées aux caractéristiques du signal inconnu par une équation mathématique dont
les coefficients ont été obtenus par une précédente étape de calibration. La calibration
varie selon Papplication et a fait 'objet de plusieurs travaux au Poly-Grames [15]
et ailleurs . Les SP sont réalisés principalement sous deux formes : ’anneau ou un
agencement de coupleurs (figure 1.4). L’anneau est la forme la plus simple ot tous
les ports sont placés sur un anneau commun et les ports de sortie séparés des deux
ports d’entrée par les distances [;; et [;; introduisant un déphasage unique, fonction
de la longueur d’onde guidée. Un tel circuit est évidemment trés sélectif en fréquence.
L’agencement de coupleurs permet de réaliser un SP moins sélectif mais complique
quelque peu sa conception. Les diverses relations de phase sont alors obtenues en
déphasant distinctement, par les coupleurs, les deux signaux d’entrée de sorte que
chaque sortie ait une relation de phase unique. Peu importe la forme (anneau ou
coupleur), les deux ports d’entrée sont normalement positionnés pour étre isolés I'un
de l'autre.

De nombreux travaux de recherche sur les SP et leurs applications ont été réalisés
au Poly-Grames par le professeur Bosisio dés les années 1980 [28]. En 1994, le circuit
SP est pour la premiére fois proposé pour la démodulation numérique {26, 27|, une
application qui a depuis été un important moteur de recherche. En 2000, ’architec-

ture du SP a été revue et simplifiée pour ne discriminer que la phase [51]. Cette
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FiG. 1.4: Formes de réalisation des SP : a) anneau, b)coupleurs (Polytel)

nouvelle architecture, nommée Polytel et illustrée par la figure 1.4b, comporte trois
coupleurs hybrides et un diviseur de puissance Wilkinson. Le SP Polytel est plus
approprié pour les récepteurs numériques PSK et ne nécessite pas obligatoirement
Vobtention de coefficients par une technique de calibration quelconque & condition

que le signal 4 démoduler et le signal de référence (LO) soient de méme puissance.

0 —jNMN2 12 0
Sl — | K200 A2 (L8)

—1AM2 0 0 —jN2
0 —1A2 —jpM2 0

0 —jN2 —jN2
[Slwa. = | —iN2 0 0 (1.9)
—jAM2 0 0
En supposant des coupleurs hybrides et Wilkinson sans perte représentés a leur

fréquence centrale par les matrices S 1.8 et 1.9 respectivement, on peut calculer les



14
paramétres S du SP et obtenir :

[0 -2 j2 12 /2 0\
~1/2 0 0 0 0 42
e = ij2 0 0 0 0 —1/2 (110)
1/2 0 0 0 0 -1/2
i/2 0 0 0 0 j/2

\ 0 /2 -12 -1/2 j;2 0 )

Pour discriminer la phase, les signaux a comparer sont appliqués au SP par les ports
1 et 6 alors que les ports 2 & 5 sont les sorties. Puisque le but ultime est la conception
d’un récepteur, le port 1 recevra le signal modulé et est nommé RF alors que le port
6 recevra le signal provenant d’un oscillateur local et porte le nom LO. Supposons

deux signaux d’entrée de méme fréquence décrits par

Sgr = Acos(wt + Opr) = R [Ae?7F /"] (1.11)

Sto = Bcos(wt + 0r0) = R [Be’’20 M) (1.12)

ou les angles 6 représentent I'état de phase du signal & Pentrée du SP. La notation
par phaseurs est utilisée et le terme en e/t par la suite supprimé par souci de sim-
plicité. Puisque les ports RF et LO sont isolés (Sys = 0), ces signaux se propageront
uniquement aux sorties du SP ou il se superposeront mais selon des relations de

phases uniques. Les signaux sortant aux ports 2 & 5 se décrivent par

A B
b; = SprrSi1 + SpoSie = EeyAqbi + .2_ (1.13)
A¢i == (bRF —_ ¢LO + AS@I — 1516 ) Z = 27 37 4) 5 (1]‘4)

oll Spr est ré-exprimé relativement aun signal de référence (LO). L’amplitude du
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signal résultant, proportionnel & la puissance, est alors donné par

=y (2) + (B) 2 o "

Si les deux signaux d’entrée sont de méme puissance (A = B), que le signal Sgp est

modulé QPSK et que ¢rp — dro = nw/2 ot n est un entier entre 0 et 3 représentant

I’état de modulation, 'équation 1.15 se simplifie pour donner

A
Ib| = %\/[l + cos ("—; 4 /Sn — zsiﬁ)] L n=0,1,2,3; i=2345 (L16)

L’équafion 1.16 exprime alors ’ensemble des amplitudes possibles aux sorties du SP
selon les conditions mentionnées. Le tableau 1.1 illustre les amplitudes aux quatre
ports selon 1’état de modulation n. On constate qu’il est possible de démoduler
un signal QPSK par une simple lecture de puissance en détectant un minima ou un
maxima a 'un des ports de sortie sans passer par les signaux intermédiaires habituels
IQ. Cette détection des états peut se faire par traitement de signal analogique en
raison de sa simplicité ou par I'utilisation de convertisseurs analogique-numérique

jumelés & un DSP pour les modulations plus complexes. Un récepteur a base de SP

TaB. 1.1: Amplitudes aux quatre ports de sortie selon I’état de modulation

Etat (n) Port 2 Port3 Port4 Port5

0 A/V2 A/V2Z 0 A
1 0 A A2 AIV2
2 AlV2 A/V2 A 0
3 A 0 A/NZ A2

est donc de type CD et aura essentiellement les mémes avantages et inconvénients
énoncés plus tot & Pexception du débalancement des signaux classiques 1Q puisque
ces derniers sont absents et ne peuvent étre générés qu’artificiellement. En effet,

le détecteur RF génére facilement un décalage CC puisque toute puissance RF a
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son entrée et dans sa bande d’opération sera convertie & la sortie. Par exemple, un
décalage CC est généré dans le cas ot les deux signaux atteignant le détecteur ne sont
pas de puissance identique ce qui rend impossible 'annulation illustrée au tableau
1.1. Ces problémes appliqués au récepteur SP ne seront pas traités dans ce mémoire
mais ont déja fait Uobjet de travaux au Poly-Grames [48, 49].

D’autres architectures de SP ont aussi été analysées dans le but de sélection-
ner une architecture propice a l'intégration [1]. Cependant des simulations indiquent
gqu’aucune ne permet de surpasser l’isolation RF-LO obtenue par ’architecture pré-
sentée en utilisant que des éléments passifs. L’utilisation d’éléments actifs permettrait
d’autres architectures plus compactes mais cela dépasse les objectifs énoncés.

La figure 1.5 illustre Parchitecture de base d’un récepteur a4 CD & base de SP avec
traitement de signal analogique ot les blocs ombragés sont réservés pour une seconde
étape de fabrication. Le module MMIC contient le SP et ses détecteurs alors que le
circuit en bande de base interpréte les niveaux CC détectés et y associe le symbole

correspondant.

MODULE AMPLII=EI$ATION |
MMIC COMPARAISON [

DES SIGNAUX | | Q

Niveaux CC

Fi1G. 1.5: Schémas bloc d'un récepteur SP
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CHAPITRE 2

LE SIX-PORT DISCRET

Au chapitre précédent, le six-port a été introduit et son comportement lorsque
soumis & un signal modulé en phase a été présenté. Originalement, le six-port étant
utilisé dans les bandes de fréquences micro-ondes (ou millimétriques), celui-ci est
réalisé sous forme planaire a I'aide de lignes de transmission. Cependant, ce type de
réalisation peut s’avérer peu pratique, volumineux et surtout trés cofiteux selon la
technologie de fabrication utilisée et la fréquence d’opération. En effet, les dimen-
sions d’un six-port réalisé a I'aide de lignes de transmission varient a I'inverse de
sa fréquence d’opération alors que les cofits de fabrication augmentent généralement
avec la superficie du circuit. Pour cette étude, I'objectif est d’intégrer le six-port en
technologie MMIC sur GaAs pour une bande d’opération ISM allant de 5,725 GHz
a 5,85 GHz. De plus, par soucis d’uniformité et d’efficacité, les fonderies réalisant ce
type de circuit imposent une limite quant a la dimension maximale de ceux-ci. Cette
limite peut étre justifiée par les contraintes au niveau des équipements de fabrication,
par des aspects économiques ou simplement pour maintenir un haut taux de succes
de fabrication. En effet, les gaufres, sorte de matiére premiére pour la fabrication
de circuits intégrés, présentent des défectuosités locales ayant surtout un impact im-
portant lors de la réalisation de circuits actifs. Or, la probabilité de rencontrer une
de ces défectuosités augmente avec ’accroissement du nombre de transistors ou des
dimensions du circuit. A titre d’exemple, la fabrication du prototype d’un circuit
chez Triguint Semiconductor a pour dimensions maximales 4 mm X 4 mm et cofite
présentement 29 900 USD pour un procédé 0,25-pym pHEMT. On peut donc rapi-
dement constater 'importance de minimiser les dimensions du circuit. C’est ce que
permettra 'utilisation d’éléments discrets.

Tel qu’illustré par la figure 2.1, les lignes de transmission peuvent étre modélisées
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Fi1a. 2.1: Modéle d’une ligne de transmission ; a) ligne micro-ruban, b) modéle
équivalent

par des éléments discrets. On peut donc porter les structures distribuées au domaine
discret pour réaliser le méme comportement, mais les différences au niveau des pa-
rasites imposent certaines limites. Quelles sont les implications de 'utilisation de ces
éléments discrets dans la conception d’un six-port ? Quelles sont les contraintes au
niveau de sa réalisation 7 De quelle facon peut-on porter les structures réalisées par
des éléments distribués dans le domaine discret 7 C’est a ces questions que répondra

ce chapitre.

2.1 Les éléments RLC

Les lignes de transmission sont modélisées en utilisant des éléments idéaux, ce
qui n’est en fait qu’un artifice nous permettant une analyse mathématique simplifiée.
Ou, selon un autre point de vue, les éléments discrets de cette modélisation ne sont
que D'expression des parasites de la ligne de transmission. Or, les éléments discrets
réels ont aussi leurs propres parasites influencant plus ou moins leur comportement
selon la fréquence & laquelle ils sont utilisés. Ils peuvent étre raisonnablement bien
caractérisés sous forme de pertes et de fréquence de résonance. La fréquence de
résonance d’un élément est la fréquence ot il se produit un changement au niveau de

la nature de son comportement. Par exemple lorsqu’une inductance se comporte telle
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un condensateur. Les éléments discrets présentent normalement davantage de pertes
que les lignes de transmission. Il est donc raisonnable de penser que la réalisation
d’un six-port en éléments discrets présentera davantage de pertes qu'une réalisation
équivalente sous forme d’éléments distribués ou de lignes de transmission. Il est
cependant difficile de quantifier ’augmentation des pertes hors du contexte réel de
ces éléments.

1l existe aussi une importante relation entre la fréquence de résonance et la valeur
nominale de P'élément. En effet, la fréquence de résonance tend & décroitre avec
Paugmentation de la valeur nominale. Par exemple, une inductance de 5 nH entrera
en résonance & une fréquence considérablement plus basse qu'une autre de 0,5 nH.
On peut observer le méme comportement, quoique moins prononcé, au niveau des
condensateurs. En transposant cette réalité au six-port, on constate qu’il doit y
avoir un certain compromis entre la fréquence d’opération et la valeur nominale
des éléments discrets obtenus par calculs. En effet, un calcul pour une fréquence
d’opération donnée pourrait signifier la réalisation d'un élément opéré au deld de
sa fréquence de résonance, ce qui rend toute réalisation discrete impossible pour
ce cas particulier. Ici sont présentés les modéles utilisés pour la caractérisation des
éléments discrets. Par souci d’uniformité avec les chapitres ultérieurs, ces modéles

sont équivalents & ceux utilisés par Triquint Semiconductor (TQT).

Q=

[
O

1l
i

ke

O
|
i

F1G. 2.2: Modéle d’une inductance série

La figure 2.2 illustre un modéle simple d’une inductance. L’élément inductif est

normalement de 'ordre du nH et les condensateurs de I’ordre du {F. L’élément résistif
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est, quand & lui, fonction du nombre de tours, de la dimension de I'inductance mais
aussi de la fréquence bien que le modéle ne tienne pas compte de ce dernier para-
métre. L’inductance est normalement ’élément discret présentant le plus de pertes.
En plus d’étre trés sensible au couplage et trés volumineux, cet élément présente une
trés forte relation entre la fréquence de résonance et sa valeur nominale. En effet, 'in-
ductance est potentiellement I’élément le plus susceptible d’influencer négativement
les performances d’un six-port discret ou méme de rendre impossible sa réalisation.
11 serait donc judicieux de minimiser leur nombre et leur valeur nominale. L’induc-
tance est aussi plus complexe & réaliser au niveau du dessin ("layout"). Normalement
réalisée a P’aide d’une fine ligne de transmission en spirale, il est difficile d’établir
une relation précise entre le nombre de tours, les différents espacements et la valeur
nominale obtenue et ce, méme par I'utilisation de logiciels de simulation sophistiqués
tel ADS-Momentum et HFSS.

Voici un exemple illustrant les différences pouvant survenir entre les résultats
obtenus par simulation sous ADS-Momentum et les résultats mesurés aprés la fa-
brication de l'inductance. La simulation a été réalisée en utilisant les paramétres
physiques de la fonderie au niveau des différentes couches composant une inductance
de deux tours (ou 9 segments) définie par TQT pour une valeur nominale de 0,75
nH (Vélément inductif dans le modéle & la figure 2.2). Pour une raison de simpli-
cité, quelques couches secondaires ont été retirées pour ne conserver que les couches
conductrices et les couches diélectriques essentielles. Les résultats de simulation et
de mesure sont ensuite interprétés en ne considérant que les sous-éléments résistifs et
inductifs de Pinductance a ’aide d’une conversion des paramétres S du réseau a deux
ports vers le paramétre B (ABCD). En d’autres termes, le réseau & deux ports a été
considéré tel une impédance série Z composée de deux éléments, soit une résistance

et une inductance série. L’inductance s’exprime donc par

L) = 3157) (1)
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FiG. 2.3: Comparaison entre les résultats simulés (ADS-Momentum) et mesu-
rés d’une inductance MMIC

On constate & la figure 2.3 que la précision de la simulation, bien qu’acceptable
considérant la complexité du probléme, reste insuffisante pour la précision requise
a la construction d’un six-port discret. Ceci implique donc la construction d’une li-
brairie d’inductances ot chacune est associée a un fichier de mesure. Cette approche
peut devenir trés laborieuse selon la base des variations de fabrication que I'on dé-
sire prendre en compte (ie.gaufre-gaufre, cycle-cycle, etc). L’écart entre les résultats
simulés et mesurés peut étre justifié par la difficulté de réaliser un modéle simulable
entiérement fidéle 4 chacune des couches de sorte que leurs propriétés et 'interac-

tion entre elles se rapprochent davantage de la réalité. On constate également que
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la fréquence de résonance se situe au dela de 30 GHz ce qui se justifie par la faible
valeur nominale de I'inductance utilisée pour cet exemple.

En plus des difficultés de simulation, il est relativement ardu de faire la concep-
tion d’inductances sous ces logiciels puisque celles-ci doivent étre simulées par une
méthode essai-erreur, 'optimisation étant trés limitée pour ce type de simulation
physique. Les simulations sont donc longues et le temps requis pour la modification
des dessins considérable. Pour limiter effort de conception, évaluer I'effet de chaque
dimension ou du moins fournir des dimensions de départ, un fichier "script" simple
a été réalisé sous le logiciel MATLAB. Celui-ci permet de fournir une prédiction de
la valeur nominale de 'inductance en fonction de ses dimensions. La méthode est
basée sur le calcul de I'inductance mutuelle des différents segments de I'inductance
spirale-carrée et a été inspirée de l'article en [19]. Puisqu’il sagit d’une implantation
statique, le logiciel n’est cependant pas en mesure de prédire la fréquence de réso-
nance. A titre d’exemple, la figure 2.4 illustre le résultat de calculs réalisés en variant
le nombre de tours et les dimensions de I'inductance en tenant compte de la plage
de variation de la valeur nominale entrainée par les variations au niveau du procédé
de fabrication de circuits sur GaAs de TQT. Les marges d’erreur illustrées a la fi-
gure ont été calculées en sachant que le procédé utilisé pour la fabrication (MMW)
présente des variations au niveau de la largeur des lignes de 'ordre de £1,5 pum di
a la photolithographie et de 1,25 pm da Palignement. On remarque d’ailleurs que la
valeur nominale L selon les dimensions de 'inductance définie précédemment (figure
2.3) est trés prés de 0,75 nH bien que la largeur de ligne W soit légérement modifiée
de 12 ym & 10 pm.

Les figures 2.5 et 2.6 représentent deux modéles pour une capacité MIM (Métal-
Isolant-Métal) selon qu’elle se trouve en configuration série ou paralléle. On remarque
que ces modéles sont beaucoup plus prés de la réalisation physique de la capacité.
Cela s’explique par le fait que les capacités sont plus simples & caractériser en fonc-

tion de leurs dimensions. Les pertes d’un tel élément sont moins élevées et presque
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FiG. 2.4: Inductance en fonction du nombre de segments (Z) et de la longeur
du premier segment (L1)

négligeable face a celles d’une inductance a certaines fréquences assez basses. La va-
leur de la capacité est principalement fonction de sa surface et il est facile d’y inclure
I’effet capacitif ajouté de structures secondaires nécessaires a sa fabrication tel les
ponts aériens. Il est donc possible de prédire la valeur nominale de la capacité de fa-
con relativement précise & 'aide de données sur la fonderie. Les fonderies fournissent
généralement les paramétres nécessaires au calcul de la capacité. A titre indicatif, la
valeur nominale des capacités est de ’ordre du pF et la résistance parasite de 'ordre
de 100 m2. En ce qui concerne la figure 2.6, on remarque 'ajout d’une inductance et
d’une résistance parasite juste au-dessus de la mise 4 la terre. Ces parasites sont dues
a la présence d’un via sous la plaque inférieure de la capacité paralléle. La valeur de
ces parasites est fonction de la dimension et du type de via (plaqué ou non). Dans le

cas d’'un via de 50 um de diamétre, la résistance de celui-ci est de 'ordre de 20 m{2
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Fic. 2.5: Modéle de la capacité série

alors que I'inductance est d’environ 0,01 nH. De plus amples détails sur les capacités
seront fournis dans un chapitre ultérieur.

Le dernier élément discret est évidemment la résistance. Les parasites de cet élé-
ment ne présentent qu’un effet négligeable au niveau de la technologie de fabrication
envisagée et de la fréquence d’opération. En technologie MMIC, la résistance est nor-
malement réalisée & I’aide d’un film épais ("Thick film resistor") de nitrure de tantale
(TaN) ou de nichrome (NiCr) et sa valeur est fonction du rapport largeur/longeur
de ce film. Cet élément pourrait donc étre considéré tel une résistance idéale dans le
cadre de cette étude. Par soucis de rigueur et pour inclure les paramétres des couches
entrant dans sa fabrication, le modéle de la figure 2.7 est utilisé. La boite centrale
représente le film épais responsable de Ueffet résistif alors que les boites de chaque
coOté représentent des structures de contact. Les structures de contact peuvent aussi

contribuer & la résistance selon leur composition.

2.2 Le déphaseur

La modification de la phase d’un signal par l'utilisation d’éléments distribués se

fait habituellement en utilisant une ligne de transmission de longueur bien définie.
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FiG. 2.6: Modele de la capacité paralléle

Le déphasement est alors fonction de la fréquence du signal et, dans le cas d’une

ligne de transmission de type micro-ruban, s’exprime par

QS = IBl =4/ ‘Selfol (23)
ol
2 f
Kg = —,
c

¢ est la vitesse de la lumiére et e, est la constante diélectrique effective. A basse fré-
quence cette méthode est utile pour générer de petits déphasages, mais s’avere trés
peu efficace en terme des dimensions requises pour des déphasages plus importants.
11 est possible de réaliser le méme type de fonction par des circuits simples compo-
sés d’éléments discrets. La figure 2.8 illustre quatre configurations de base d’un tel

déphaseur utilisant des éléments passifs.
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F1G. 2.7: Modéle de la résistance série

2.2.1 Configurations A et C

En supposant des impédances caractéristiques d’entrée et de sortie identiques
(Zoy = Zgy) nous avons C; = Cy = C et le circuit A (figure 2.8) s’exprime en

paramétres de transmission telle I’équation 2.4.

A B 1 0 1 Zp 1 0
C D Yo 1 0 1 Yo 1
1+ ZYe 5,

- (2.4)
ZLYC2 +2Yc ZpYeo+1
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F1G. 2.8: Déphaseurs de base en éléments discrets

Sachant que

A+BJZy—CZy—D

2.5
S A+ B/Zy+CZy+ D (2:5)
2
_ 2.
521 A+ B/Zy+CZy+ D (26)
Zr =jXp (2.7)
Yo = jBc (2.8)

et en appliquant les conditions Sy; = 0 et ¢ = arg(Ss;), on obtient la valeur des

composants L et C par la solution du systeme d’équation suivant :

ZoX1BE —2ZyBc + X1/Zy = 0 (2.9)

1 XL/ZD + 27Z0Bc — ZOXLB%
— - = 2.10
arctan ( 5 =X, B, o) (2.10)

Ce type de réseau permet 'obtention d’une phase de 0 & —90° sans trop d’atténua-

tion. Par exemple, la solution du réseau d’équation pour une impédance caractéris-
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tique Zy = 5082 et une phase de —90° & une fréquence de 5,8 GHz donne

1
Bog= = = C=0,5488pF
Zy
X, =2Zy = L=1,372nH. (2.11)

La réponse en fréquence résultante est illustrée a la figure 2.9. On y constate I'ob-
tention des conditions désirées, un déphasage négatif et une augmentation des pertes
de conversion pour les fréquences supérieures a4 6 GHz. Le circuit C peut étre résolu
3 l'aide du méme systéme d’équation en inversant les définitions des composants

(Xp — Xc) et il en résultera en une réponse en fréquence également inversée.
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FiG. 2.9: Réponse en fréquence théorique du déphaseur A
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2.2.2 Configurations B et D

Selon les définitions et conditions de la sous-section 2.2.1, on obtient pour le

déphaseur en configuration D (figure 2.8) le systéme d’équation suivant :

BLXé - 2Xo + BLZg = 0 (212)
29X + 2B, 72 — By X%
Zol-EXe | = ¢ (2.13)

— arctan{

En solutionnant ce systéme d’équation pour une impédance caractéristique Zy = 50€2

et une phase de 60° & une fréquence de 6 GHz on obtient

Be = 28,8675 = ( =0,9189 pF
X;=0,017321 = L=1,5315nH.

La réponse en fréquence du circuit D est illustrée & la figure 2.10. A Vinverse du
circuit A, on y constate un déphasage positif et une augmentation des pertes de
conversion pour les fréquences inférieures & 6 GHz. Le circuit B peut étre résolu en
utilisant le méme systéme d’équation tel que stipulé dans la sous-section précédente

(2.2.1).

2.3 Le diviseur de puissance

Le diviseur de puissance rencontré le plus fréquemment est le Wilkinson. Celui-ci
est caractérisé par une dimension physique de A\/4 et une largeur de bande d’opé-
ration. Son comportement & la fréquence centrale a déja été présenté au précédent
chapitre (équation 1.9). 1l est possible de réaliser une fonction semblable par un di-
viseur résistif tel qu’illustré a la figure 2.11 ot R est déterminé par I'équation 2.14.
Le diviseur résistif offre 'avantage d’opérer sur une largeur de bande théoriquement

infinie et d’étre trés compacte. Par contre, on constate en comparant les paramétres
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Fi1G. 2.10: Réponse en fréquence théorique du déphaseur D

S des diviseurs Wilkinson et résistif (2.15) que ce dernier double les pertes de conver-

sion et ne permet aucune isolation entre les ports 2 et 3.

1
Ziv = =(3R+ Z)

2
S - ZIN“ZO_3R_ZO~O
YT Zin+Zy 3R+ Zy
=R = —ZB—D (2.14)
0 1/2 1/2
[Slres. = | 1/2 0 1/2 (2.15)

1/2 1/2 0
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Port 2

Port 3

Fic. 2.11: Schéma du diviseur résistif

Fia. 2.12: Schéma du diviseur Wilkinson discret

Il est possible de remédier & ce probléme en réalisant un diviseur Wilkinson
entiérement discret tel qu’illustré a la figure 2.12. Premiérement, on note une grande
ressemblance avec le déphaseur en configuration A traité plus t6t (2.2.1). Ceci n’est
pas surprenant, si I'on se rappelle que les branches 1-2 et 1-3 du diviseur Wilkinson
sont réalisées, lors de 'utilisation d’éléments distribués, par une ligne de transmission
de longeur \/4 et d’impédancev/2Zy. Il ne suffit alors que de reprendre les équations
2.11 et de les solutionner en remplacant Z, par 'impédance désirée soit+/27,. La
figure 2.13 illustre la réponse en fréquence en terme de paramétres S d’un diviseur
Wilkinson discret & 6 GHz. Il est possible d’obtenir des divisions de puissance inégales

dans les cas distribué et discret.
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F1G. 2.13: Réponse en fréquence typique du diviseur Wilkinson Discret
2.4 Coupleurs directionnels discrets

Le coupleur directionnel (CD) est un élément fondamental pour les circuits opé-
rants dans les bandes de fréquences micro-ondes et millimétriques. Il existe en fait
trois grandes famille de CD : les CD composés d’éléments distribués, d’éléments
discrets et les CD composés a la fois d’éléments distribués et discrets. Les cou-
pleurs réalisés a I’aide d’éléments distribués sont pour la majorité les plus familier.
Ils peuvent étre congu sous différentes formes ayant des propriétés propres et dont
les dimensions sont habituellement fonction de la longueur d’onde guidée A, (i.e.
"branch-line", anneau, etc). Les CD discrets ont également plusieurs formes. Cette
section aborde les formes de réalisation de ces coupleurs, leurs caractéristiques ainsi
que 'analyse préliminaire nécessaire & leur conception.

Il existe trois familles de CD discrets : les co-directionnels (COD), les contra-
directionnels (CTD) et les trans-directionnels (TRD). Ils peuvent tous étre repré-
sentés par le circuit équivalent illustré & la figure 2.14 ot 'on considére des éléments

sans perte (l.e. yp = jb,, 212 = j12). L'article en [46] effectue une analyse compléte
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des conditions nécessaires a la réalisation de coupleurs discrets. Ici ne seront résumé

que les points les plus importants pour le cadre de cette étude.

F1c. 2.14: Circuit équivalent d’un coupleur directionnel discret

2.4.1 Coupleur COD

Le coupleur directionnel de type COD est caractérisé par S;; = S14 = 0. On peut

démontrer que les phases des paramétres S des deux ports couplés sont reliés selon
[S13 = LSz + (2k + 1)% L k=0,£1,42, - (2.16)

ce qui signifie qu’il y a une différence de phase de 90° entre les deux ports de sortie
et donc qu'il sagit d’un coupleur en quadrature. La condition de conception pour ce
type de coupleur est Ty, = Ti2, = 0 ot T référe au paramétre de transmission, e

et o aux modes d’excitation pair et impair respectivement. Par cette condition, on
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obtient les relations suivantes assurant un fonctionnement co-directionnel.

bie = nby
_ 1
T T b
B 1
bt bpae
zi, = TT%)E; (2.17)

Les paramétres S de transmission et de couplage sont alors donnés par

S19¢ = —JTiae

8130 = \/;l_bgcmlgc = i\/ 1-— CB%QC (218)

ot 'indice ¢ indique que les relations ne sont valides qu’a la fréquence centrale et n est
un coefficient de conversion d’impédance, n = Zy2/Zp;. Le coupleur est évidemment
sélectif en fréquence et sa réponse en fréquence est fonction du type d’éléments
réactifs choisis. La figure 2.15 illustre les différentes possibilités de réalisation d’un
coupleur COD en éléments discrets répondant aux conditions 2.17. On remarque que
plusieurs circuits on été obtenus en interchangeant les capacités et les inductances
inversant ainsi la réponse en fréquence. De plus, les circuits (e) et (f) ne sont possibles

que dans le cas d’une conversion d’impédance (n # 1).

2.4.2 Coupleur CTD

Le coupleur CTD est caractérisé par S; = S13 = 0. En appliquant une procédure

identique A celle utilisée pour obtenir les relations de la section 2.4.1 on obtient

2[512 = 1514 + ZSQg -+ (2k + 1)71’; k= O, :l'_‘l, :\LIZ, e (219)
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et

Th1e = Thio; Ti9e = —Ti2 (2-20)

En appliquant la condition

Th9e =T =0 (2.21)

on obtient les expressions 2.22 reliant les ports du coupleur CTD
Siq4 = —Sa3; L8719 = /S14 + k7. (222)

On constate que les signaux sont soit en phase ou en phase opposée et que la réa-
lisation d’un coupleur en quadrature est impossible. Le comportement du coupleur

CTD est donc équivalent & celui du "T-magique". Les relations suivantes assurent
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un fonctionnement contra-directionnel :

bic = nby
1 1
T ==
12 blc + bplc b2c + prc
1
2
= —— 2.2
wl?c 1 . lef,zc ( 3)

Le couplage est alors calculé par Siq = ji/nba. . La figure 2.16 illustre les configu-
rations de circuits respectant les relations 2.23 nécessaires pour un coupleur CTD

discret.

i
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Fic. 2.16: Coupleurs CTD en éléments discrets

2.4.3 Coupleur TRD

Le coupleur trans-directionnel (TRD) a pour caractéristique S;; = Sia = 0. Les
conditions nécessaires & la transmission d’un signal trans-directionnel sont trés simi-
laires & celles du coupleur COD correspondant. La différence est que, pour les cas oil

n # 1, les ports de sorties sont terminés par des impédances inégales. Les équations
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suivantes assurent un fonctionnement trans-directionnel du coupleur. On note que
les sorties sont en quadrature et que dans le cas d’un coupleur TRD, une réalisation

de type T-magique est impossible.

blc = nb2c
_ 1 _ 1
Tize = blc + bplc - bQC + bp2c
s 1
L12e = ;b‘g:ji
S, = ! L (2.24)

— — 4
Vo T2 V1+ 2,

Les coupleurs directionnels étudiés dans cette section permettent d’obtenir de
bonnes adaptations et une isolation autour d’une fréquence centrale et sont donc
sélectifs en fréquence. Une méthode pour élargir la largeur de bande d’opération
du coupleur est la mise en cascade ou en tandem des coupleurs. De cette facon, un
coupleur & trois branches peut étre réalisé. L’analyse d’un tel coupleur ne sera pas

traitée dans ce document, mais peut étre consultée en [46].

2.5 Le détecteur RF

=

Réseau ’ I
d’adaptation LPF
Cwe Lo 3w

F1a. 2.17: Schémas de base d’un détecteur
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Le premier composant aux sorties du six-port est le détecteur RF. La réalisation
de celui-ci est sensiblement la méme peu importe le type d’élément utilisé (distribué
ou discret) & Pexception du circuit d’adaptation. Cette section présente quelques
éléments théoriques sur le fonctionnement et la caractérisation des détecteurs qui
seront utiles dans un chapitre ultérieur.

Un détecteur peut étre réalisé en utilisant la caractéristique non linéaire de cir-
cuits & semiconducteurs pour générer un signal de sortie & haut contenu fréquenciel
dont le CC. Par le passé, la diode Schottky & polarisation nulle fut utilisée dans la
réalisation des détecteurs pour jonctions SP au Poly-Grames principalement pour
sa simplicité et il en sera de méme pour le six-port discret. Rappelons qu’une diode
Schottky a polarisation nulle présente un région non-linéaire sans polarisation, ce
qui permet d’éliminer une source d’alimentation CC et diminue la consommation en

puissance du circuit. La relation CC courant-tension de la diode s’exprime par

i(V;) = Llew"% — 1] (2.25)

ou

I, est le courant de saturation de la diode,

V; est la tension instantané aux bornes de la diode,

e est la charge de 1’électron, e = 1,60219 x 1071 C,

k est la constante de Boltzmann, k = 1,380622 x 1072 Joules/K,

T est la température en Kelvin,

n est le facteur d’idéalité, 1 <n < 1,5.
Considérant qu’un faible signal alternatif 6V en plus de la polarisation (Vy, Ip) est
appliqué a la diode, I'équation 2.25 peut étre exprimée par I'expansion en série de
Taylor suivante :

di 6V2 d% V™ dng

i =14(Vo+0V) =14(W) +5V% |70 +‘—2T‘E;)—2' lig +-- + o don |z -

(2.26)
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Si 8V = V, cos(w.t) et que les termes d’ordre supérieur & deux n’apportent qu’une

contribution négligeable, ’équation 2.26 devient

o di vy d?i
i= z(%) + Vpcos(wct)% |70 +—2p- cosQ(wct)B;E A (2.27)

oil le dernier terme de l'addition peut aussi étre exprimé par

d%i

V2
P
—Z‘[l + COS(2th>]C_l§ ‘[0 .

(2.28)

Le courant de sortie de la diode est donc composé de deux termes CC, 'un di a la
polarisation et ’autre proportionnel au carré de Vj, d’un terme de pulsation w, et
d’un second & 2w,.. La composante CC proportionnelle & V, est celle utilisée pour
mesurer les niveaux de signaux du six-port.

La diode peut étre modélisée par le circuit illustré 4 la figure 2.18. R; et C; sont la
résistance et la capacité de jonction et leur valeur varie en fonction de la polarisation
tel qu’exprimé par (2.29,2.30). R;, la résistance de contact, est relativement constante

en fréquence et a pour effet de réduire la tension appliquée & la jonction de la diode.

+ < V] P
R R;
o NV 0
C.
| | Pad
i
+ 4 Vd » -

Fic. 2.18: Modéle équivalent simplifié de la diode
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Ry, = [d% )™ (2.29)

= _———Cj

Un détecteur peut &tre traité tel une source de courant dont la résistance est la

C; (2.30)

résistance vidéo de la diode. La sensibilité en tension, -y, est définie par le produit
de la sensibilité en courant, 3, et 'inverse de la dérivée du courant par respect a
la tension [4]. En négligeant les pertes de retour et considérant la sensibilité d’un
circuit ouvert nous avons

di

= ﬁ{g{) Il =6R; =0

1

————-———a(13+10) . (2.31)

Pour tenir compte des cas ou la résistance de charge n’est pas infinie, la sensibilité
doit étre multipliée par Ry /(R,+Rr) ou Ry est la résistance de charge et la résistance
vidéo est définie par R, = R, + R;. On constate donc I'importance de la résistance
de charge dans la réalisation d’un détecteur suffisamment sensible.

Jusqu'ici il a été considéré que toute I'énergie a 'entrée de la diode était effec-
“tivement appliquée A sa résistance vidéo. Ceci n’est vrai qu’en présence d’un réseau
d’adaptation parfait & I'entrée de la diode. La nouvelle sensibilité tenant compte des

pertes par réflexions a l'entrée de la diode est donnée par,

v =~(1-P) (2.32)
ol
Zin " ZO
T==r_"7, 2.
Zin + 2y (2.33)

et Z,, est 'impédance de la diode transformée par le circuit d’adaptation.

Il existe différents types de détecteurs :

1. Haute sensibilité, Bande étroite : Ce type de détecteur se réalise selon la figure
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2.17 et la largeur de bande d’opération est typiquement moins de 10% avec un

faible TOS.

2. Large bande : Un tel détecteur se réalise selon la méme figure que le détecteur
a haute sensibilité. La différence se situe au niveau du circuit d’adaptation
3 plus large bande et dans la majorité des cas plus complexe. Il en résulte

normalement une plus faible sensibilité et un TOS plus élevé.

3. Plat : Ce détecteur utilise une résistance entre la masse et Pentrée de la diode.
L’effet de cette résistance est une amélioration du TOS sur une large bande au

prix d’une diminution de la sensibilité.

4. Compensé en température : Ce détecteur nécessite I'utilisation d’une seconde
diode identique de sorte que la modification de sensibilité par la variation de

R; soit annulée par la méme variation sur Pautre diode.

La conception d’un détecteur implique donc plusieurs compromis au niveau de
paramétres tel la fréquence d’opération, la largeur de bande, la sensibilité, la variation
de température, etc. Quelques relations permettent de sélectionner un dispositif non-
linéaire approprié. Pour obtenir une sensibilité en tension (3, élevé, la résistance de
jonction (R;) doit étre élevée comparativement & la résistance de source R, sans quoi
une grande partie du signal n’atteindra pas la jonction. Cela se traduit par le choix
d’une diode ayant une fréquence de coupure élevée sans tension de polarisation.
La fréquence de coupure de la diode s’exprime par f.o = 1/(27R;Cjo). Pour une
impédance de jonction d’au moins dix fois R, = 15 2 & la fréquence d’opération on

obtient les deux critéres suivants :

ch > 10 fop (234)
1,06
C; - (2.35)

ot Cjp s’exprime en pF et f,, en GHz. Cette valeur de Cj permet une sensibilité

élevée mais peut compliquer la réalisation de détecteurs a large bande en raison du
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facteur de qualité élevé de la diode. Une plus grande sensibilité peut donc signifier

un circuit d’adaptation plus complexe.
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CHAPITRE 3

CONCEPTION DU SIX-PORT DISCRET ET RESULTATS

3.1 Choix du procédé

La premiére étape pour la conception d’un circuit intégré est le choix du procédé
puisque celui-ci affectera potentiellement les étapes subséquentes de la conception. Le
principal critére de sélection est normalement le coit. Tel que stipulé dans le chapitre
2, les cotits de fabrication sont fonction de la technologie utilisée, du procédé et de
la superficie du circuit. Habituellement, puisque la fabrication de circuits intégrés
n’est rentable que sur une base d’économie d’échelle, les coiits de production sont
ausst fonction du nombre d’unités fonctionnelles produites. Pour ce mémoire, une
étude des cotits de fabrication en fonction du nombre d’unités produites importe peu
puisque le projet n’ira pas au-deld de I’étape du prototype. On peut, par contre,
mentionner que ces colits seront minimisés en réduisant au maximum les dimensions
du circuit. Il est aussi important de noter que le choix du procédé est limité a
une seule fonderie, TQT, en raison d’une collaboration de recherche. Les critéres de
sélection du procédé autre que le coflit sont multiples et sont généralement fonction
de Papplication, de la fréquence d’opération et des performances désirées. A titre
d’exemple, la fabrication d’un circuit a faible bruit peut motiver 'utilisation d’un
procédé plus cotiteux. Rappelons donc que 'objectif principal est une réalisation
intégrée sur GaAs d’un SP permettant la démodulation d’un signal QPSK & environ
40 Mb/s et une fréquence d’opération se situant aux environs de la bande ISM de
5,8 GHz. Le but de cette réalisation est de paver la voie vers un récepteur a puce
unique ("receiver on a chip"). Un total de 10 procédés de fabrication étaient offerts

chez TQT au moment d’entreprendre la conception. Ceux-ci sont classés en deux
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catégories selon le diamétre de la gaufre utilisée dans la fabrication : 150 mm ou 100

mm. Le tableau 3.1 résume les caractéristiques trés générales de ces procédés.

TAB. 3.1: Caractéristiques générales des procédés de TQT

Procédé Transistor Ft Ponts  Application
TQTRx 0,6 um MESFET 20 GHz NON LNA+SW+PA
TQHiP HP MESFET 16 GHz NON HP :PA+SW
TQHBT InGaP HBT 25 GHz NON PA+DA+VCO
TQTRp 0,6 um MESFET 20 GHz NON Haut-Q passif
TQRLC 0,6 um MESFET N/A  NON Haut-Q passif
LNLC 0,5 pm MESFET 25 GHz OUI FB
IPHC 0,5 pm MESFET 17 GHz OUI HP
HFET 0,5 pm HFET 19 GHz OUI  uniformité gm
pHEMT 0,5 um pHEMT 23 GHz OUI HP et HE
MMW 0,25 ym pHEMT 55 GHz OUI Ondes-mm

LNA : Amplificateur a faible bruit SW : Interrupteur

PA : Amplificateur de puissance HP : Haute puissance

HE : Haute efficacité FB : Faible bruit

DA : Amplificateur d’attaque VCO : Oscillateur

Le paramétre Ft est normalement défini par la fréquence ol le gain en courant
court-circuit du transistor devient unitaire. Il est donc indésirable d’opérer le circuit
prés de cette frontiére pour la majorité des applications. On constate au tableau
que la fréquence d’opération de 6 GHz est appropriée pour 'ensemble des procédés
puisque celle-ci est largement sous Ft. Il apparait également que les ponts aériens ne
sont disponibles que pour certains procédés. En fait, les procédés n’offrant pas de
ponts aériens offrent plutdt des connexions de haute densité locales ou globales au
circuit. Ces structures métalliques consistent en deux niveaux de métal ajoutés et
séparés par une fine couche diélectrique. Elles peuvent agir tel un pont aérien mais
leur nombre est limité (voir figure 3.1). Les procédés qui utilisent cette méthode
offrent une construction verticale et des connexions globales pouvant permettre une
réduction de la superficie du circuit. A Popposé, les procédés offrant des ponts aériens

sont de nature beaucoup plus planaires. Ils n’ont pas de structures de connexion glo-
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FiG. 3.1: Vue de coupe des procédés TQTRp et MMW (source : TQT)

bales et chaque croisement doit se faire singuliérement par un pont aérien respectant
les régles de solidité. Le circuit & fabriquer ne requiert que des diodes schottky, un
élément relativement simple a utiliser. L’utilisation d’une diode congue spécialement
pour une utilisation sans polarisation serait évidemment un atout et permettrait de
simplifier la conception mais cela dépend de sa disponibilité au nivean du procédé. A
priori, le circuit pourrait étre fabriqué dans ’'un ou Pautre des procédés puisque les
éléments actifs sont plus ou moins communs et que seule la diode schottky pourrait
présenter une variation. En fait, la majorité des procédés n’offrant pas de ponts aé-
riens sont trés similaires & quelques détails prés tel le nombre de couches métalliques.
En considérant ’aspect majoritairement passif du circuit, on remarque que les pro-
cédés TQTRp et TQRLC permettent d’obtenir un meilleur facteur de qualité (Q)
pour les inductances. Ceci s’explique par 'ajout d’une troisiéme couche métallique
pour un total de plus de 9 pum d’épaisseur toutes couches confondues. Evidemment,
le procédé TQRLC doit étre éliminé car il ne permet pas la réalisation d’éléments
actifs et donc de la diode. De plus, la structure verticale du procédé TQTRp offre
un avantage potentiel quant aux dimensions finales du circuit tel que mentionné plus

haut. A plus long terme, il serait intéressant de pouvoir également intégrer d’autres
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élements tel un amplificateur & faible bruit ce que permet aussi le procédé TQTRp.
Pour ces motifs, le procédé TQTRp est retenu comme le meilleur candidat pour la
fabrication du circuit. A Pexception des pertes inhérentes & l'utilisation d’éléments
discrets, ce procédé peut étre utilisé pour un SP jusqu’a la bande Ku (12 GHz).

Cependant, la fabrication d’un autre circuit pour un projet opérant a une fré-
quence largement supérieure et mené par un autre étudiant requiert l'utilisation du
procédé MMW. Par souci d’entraide et pour éviter ’utilisation de trop de ressources
distinctes de TQT en cette premiére occasion de collaboration, il fut décidé d’utili-
ser le procédé MMW également pour le projet décrit dans ce mémoire. Puisque le
procédé MMW est réservé aux applications en ondes millimétriques, son utilisation
pour un circuit opérant 4 5,8 GHz est trés inefficace. De plus, la dimension maximale
de circuit pouvant étre fabriqué par ce procédé est de 4 mm X 4 mm alors qu’elle est
de 7 mm X 7 mm pour le TQTRp. Il reste cependant qu'une telle réalisation permet
d’obtenir des résultats similaires & ceux attendus avec le procédé TQTRp, qu’elle
offre plus de souplesse au niveau de la conception (comme tout procédé avec ponts)
et est moins cotiteuse. Aussi, puisque les éléments passifs sont communs a ’ensemble
des procédés offrant des ponts aériens, le dessin (i.e. "layout") peut étre porté a tout
autre procédé de méme type (ex. LNLC) en ne modifiant que la partie du détecteur
(diode Schottky -+ adaptation). Malheureusement, le dessin est plus difficile & porter
vers les procédés offrant des connexions globales en raison des variations au niveau
de la nature verticale de ceux-ci bien qu’il existe certainement une librairie d’élé-
ments passifs équivalents. Le procédé TQTRp n’est pas étudié davantage. Il est donc
difficile d’effectuer des comparaisons quant & la facilité de conception, aux modéles
fournis, etc.

L’un des critéres importants encore non traité est la fréquence de fabrication des
circuits. En effet, certains procédés tel MMW ne sont opérés que pour des périodes
spécifiques de I'année en raison d’une plus faible demande. Le procédé MMW est

opéré deux fois par année et la date limite de soumission de circuits pour la seconde
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fabrication correspond 4 la date de réception des prototypes de la premiére. Il est donc
difficile, voir méme impossible, d’apporter des correctifs 4 la deuxiéme fabrication

annuelle. Le procédé TQTRp est opéré chaque mois.

3.2 Conception du coupleur en quadrature

Le coupleur en quadrature est ’élément de base d’un six-port fondé sur I'archi-
tecture retenue. A la section 2.4, plusieurs configurations possibles pour un coupleur
discret ont été présentées. Puisque ’on désire un coupleur en quadrature et que des
impédances caractéristiques inégales aux ports couplés ne présentent pas d’avan-
tage, le type COD est retenu. De plus, ce dernier se comporte de fagon analogue au
coupleur "branch-line" (Sy4 = 0), ce qui permet de maintenir une correspondance
avec Vanalyse des précédentes réalisations du SP en éléments distribués du Poly-
Grames. Il reste maintenant & sélectionner la configuration la plus appropriée selon
la technologie envisagée et la réaliser. Cette sélection est fondée sur deux critéres :
la performance et la dimension. En guise de point de départ, les configurations sont
simulées en considérant des éléments idéaux (sans pertes). On constate rapidement
que Vuniformité des performances de chaque coté de la fréquence centrale des diffé-
rentes configurations de coupleurs peut étre divisée en trois groupes, selon le nombre
d’axe de symétrie (0 a 2). Les configurations ayant deux axes de symétrie offrent
les performances les plus uniformes. Evidemment, il est souhaitable de réduire le
nombre d’éléments distincts au maximum puisque chacun requiert sa propre étape
de conception. D’un point de vue pratiqué, cela permet également de répartir la
marge d’erreur de la valeur nominale des éléments de facon beaucoup plus uniforme
sur le circuit. En d’autres termes, tous les éléments discrets identiques répartis sur
I’ensemble du circuit auront sensiblement un méme écart entre leurs valeurs nominale
congue et réelle. Aussi, tel que mentionné dans la section 2.1, il est avantageux de
réduire le nombre d’inductances puisque celles-ci occupent généralement davantage

d’espace sur un circuit GaAs par rapport aux condensateurs. Pour tous ces motifs,
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les configurations de la figure 3.2 sont retenues en plus de leur équivalent inverse

(substitution L-C).
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Fic. 3.2: Comparaison des performances théoriques des coupleurs A et B

En reprenant les équations 2.18 pour la conception du coupleur COD discret selon
la configuration A (figure 3.2) sans conversion d'impédance (n=1), avec Sy = jA/2,
Siz=1 /\/:2—, une impédance caractéristique de 50 ohms et une fréquence de 5,8 GHz

on obtient :

L, = o _ 0,9702 nH
Vow
L, = V2L,=1,372nH. (3.1)

On peut également démontrer en utilisant le critére Z;, = 5082 que C est donné par

(config. A uniquement) :

oY2+1

AL 1,3249 pF. (3.2)
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En répétant la procédure pour la configuration B on obtient :

L =0,9702 nH, C,=0,5488 pF, C =0,2273 pF. (3.3)

On constate qu'une augmentation de la fréquence centrale désirée du coupleur im-
plique une réduction des valeurs requises des éléments discrets. Ce comportement est
a Popposé de celui de la fréquence de résonance des éléments discrets (section 2.1)
et permet donc de prolonger ’application de la méthode & condition bien siir que les
pertes ne soient pas trop importantes. La figure 3.2 illustre la réponse en fréquence
théorique en terme de paramétres S des deux configurations retenues. Les perfor-
mances des deux configurations sont effectivement identiques a la fréquence centrale
et les relations de phase sont équivalentes sur I’ensemble de la bande d’opération.

Par contre, on observe une différence importante au niveau du débalancement
d’amplitude des paramétres de transmission Sis et Siz3. En effet, les signaux a la
sortie du coupleur A ont une amplitude similaire sur une plus grande largeur de
bande que le coupleur B. Le débalancement d’amplitude a un incidence directe sur
les performances du six-port puisque celui-ci fonctionne justement en établissant dif-
férentes relations d’amplitude et de phase tel que mentionné au chapitre 1. Pour
ce motif, un coupleur en configuration A s’avére préférable. Le coupleur B offre ce-
pendant 'avantage d’étre plus compacte vu le nombre réduit d’inductances. Puisque
le débalancement risque d’affecter significativement les performances du six-port et
que la réduction des dimensions par 'utilisation du coupleur B est d’'un maximum
approximatif de 33%, la configuration A est retenue. Une optimisation au niveau
de la valeur des composants du coupleur permet ensuite d’élargir sa bande d’opé-
ration tout en conservant des performances de conversion de phase et d’amplitude
sensiblement identiques.

Dans le but de vérifier la sensibilité du coupleur A aux variations du procédé, la

méme simulation est répétée a la figure 3.3 pour 'adaptation uniquement mais cette
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fois en balayant la valeur nominale des composants. Les paramétres utililsés pour
ce balayage sont spécifiés par TQT dans les documents relatifs au procédé envisagé
(MMW) et sont résumés au tableau 3.2 pour les condensateurs. Les données équi-
valentes pour les inductances n’étant pas décrites explicitement dans le document
mais plutot reliées aux variations du procédés, une tolérance de 10% est utilisée. On
constate que le coupleur est réalisable pour la plage de variation considérée et que
Pinductance est 1’éléments affectant le plus les performances. Bien que ce ne soit pas
illustré, la méme simulation révéle que la variation produit un débalancement d’am-
plitude maximale de 0,5 dB et une translation de phase de quelques degrés. De plus,
puisque les condensateurs sont susceptibles d’affecter le taux de succés de fabrication
des circuits, il n’est pas recommandé par TQT de réaliser des condensateurs de plus
de 30 pF et d’avoir plus de 100 pF sur le circuit. Les condensateurs envisagés ne

permettrons pas d’atteindre ces limites.

TAB. 3.2: Variation des condensateurs pour le procédé MMW

Capacité Tolérance Déviation standard
> 0,2 pF +10% 3,3%
<02pF >420% N/D

Tel que mentionné au chapitre précédent, les inductances requiérent un effort de
conception supplémentaire car leur valeur est difficile & prédire précisément. Rappe-
lons que la comparaison entre la mesure et la simulation d’une inductance abordée
au chapitre 2 fait état d’'un écart d’environ 20% alors que I’étude de tolérance est
fondée sur une variation de 10%. La simulation ne permet donc pas une précision
suffisante pour la conception du coupleur. Cependant, TQT fournie une gamme d’in-
ductances standard congues, fabriquées et mesurées. Le fichier de mesures correspon-
dant a chaque inductance est établit de sorte & tenir compte les variations typiques
du procédé sur une base gaufre & gaufre et des cycles de fabrication. L’utilisation de

cette base de donnée permet d’éliminer I’étape fastidieuse de conception des induc-
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F1G. 3.3: Pertes de retour du coupleur A avec balayage des composants

tances et d’obtenir un plus grand degré de certitude quant & leur valeur nominale.
De plus, on évite ainsi d’avoir a effectuer une série de fabrications et caractérisa-
tions préliminaires d’inductances qui retarderait la fabrication du circuit d’intérét.
La valeur nominale (élément L dans modéle de la figure 2.2) des inductances dis-
ponibles est évidemment limitée et varie de 0,25 nH & 3 nH par pas moyen de 0,25
nH. En conséquence, les condensateurs deviennent le seul degré de liberté pour la
conception et il est nécessaire d’adapter légérement la fréquence de travail aux in-
ductances choisies. Cette approche, impossible dans le cas réel de conception d’un
récepteur pour une bande donnée, a uniquement pour but d’éviter une précédente
étape de fabrication-caractérisation. On peut noter également que la nécessité de
deux inductances complique la sélection. En guise de point de départ, on peut utili-

ser le résultat de 'optimisation sur la valeur nominale des composants du coupleur
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initialement réalisée pour élargir la bande d’opération, sélectionner 'inductance de
la gamme la plus rapprochée de L, et varier légérement la fréquence pour améliorer
la correspondance entre la valeur réelle et la valeur théorique. La figure 3.4 illustre
la variation en fréquence de l'inductance équivalente & partir des fichiers de me-
sures fournies et selon la méme méthode d’extraction qu’a la section 2.1. On peut
confirmer, en comparant le résultat les équations en (3.1) a la figure 3.4, qu'un fonc-
tionnement optimal sera obtenu par la translation de la fréquence centrale de 5,8 4 6
GHz et que la valeur nominale des inductances ne risque pas d’étre influencée par une
résonance a proximité. Cette paire d’inductances s’avére étre le meilleur compromis
pour minimiser la translation en fréquence tout en minimisant ’erreur. De plus, la
résistance équivalente série reste relativement petite dans les deux cas, ce qui permet
d’envisager des pertes raisonnablement faibles. Les inductances utilisées dans les si-
mulations sont de 0,944 nH et 1,36 nH 4 6 GHz alors qu’un échantillon de celles-ci
mesuré lors de la réception des circuits indique des valeurs de 0,977 nH (3,50%) et
1,40 nH (2,94%) respectivement, soit un retour aux valeurs initiales requises pour

une fréquence centrale d’environ 5,8 GHz. Par la suite, 'ajout graduel de courtes
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lignes de transmission pour I’assemblage, des modéles des autres composants (vias,
résistances, etc) et une derniére optimisation pour 'obtention d’une bande d’opéra-
tion et des performances acceptables permettent d’obtenir une conception trés preés
du circuit réel. A ce sujet, le modéle des condensateurs requiert plus d’attention
car celui-ci inclut des dimensions physiques en plus de la valeur capacitive. Or, ces
dimensions sont en étroite relation avec cette derniére. Il est donc nécessaire de ré-
péter Poptimisation des condensateurs en ajustant les dimensions correspondantes
a la valeur capacitive jusqu’a convergence. La figure 3.5 illustre les performances
simulées du coupleur en quadrature congu. On y constate un débalancement de 0,86
dB au niveau des pertes d’insertion, une adaptation et une isolation acceptable et le

maintient de la relation de phase de 90° sur toute la bande.
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Fi1G. 3.5: Performances simulées du coupleur en quadrature congu

3.3 Conception du diviseur de puissance

A la section 2.3, deux possibilités de conception d’un diviseur de puissance discret
ont été présentées ainsi que leurs principaux avantages et inconvénients. Le six-port
est sélectif en fréquence par sa structure de coupleurs directionnels et la déviation
entre les sélectivités mesurée et simulée est difficile & estimer lors de la conception

puisque c’est la premiére fabrication. Afin d’éviter 'ajout d’un circuit sélectif sup-



54

plémentaire pouvant dans le pire cas rendre difficile I'utilisation de la structure de
coupleurs en raison d’un décalage inégal de I’adaptation, la conception résistive est
retenue puisque celle-ci offre 'avantage d’une bande d’opération théoriquement in-
finie. 11 a déja été établi qu’un désavantage important de ce coupleur est I’absence
d’isolation entre les deux ports de sortie. Pour 'architecture retenue, cela ne pose
pas de probléme car aucun signal n’est incident a ces deux ports (isolation RF-LO)
a condition que les coupleurs soient adéquatement adaptés. L’équation 2.14 (section
2.3) pour Zp = 5092 donne R = 16,677(0.

La figure 3.6 illustre les performances simulées du diviseur congu en incluant le
modéle des trois résitances et les lignes de transmission nécessaires pour la connexion
a la structure de coupleurs. On constate que la bande d’opération en fréquence n’est
certainement pas infinie (fréquences plus élevées) mais largement suffisante pour ac-
comoder méme un fort décalage en fréquence de la structure de coupleurs. De plus,
les pertes d’insertion sont d’environ 6,082 dB, soit trés prés de la valeur théorique
de 6 dB. La translation de phase produite par les lignes de transmission ajoutées
est d’environ 26, 7° 4 6 GHz. Les performances de ce diviseur résistif indiquent qu’il
n’est pas un élément limitatif du fonctionnement du six-port & U'exception du déba-

lancement de puissance des deux signaux d’entrée qu’il entraine.
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3.4 Le six-port sans détecteurs

Une derniére optimisation est nécessaire lors de I’assemblage des coupleurs selon
Parchitecture désirée de sorte a compenser pour ’ajout de parasites et de connexions
en "T" ou en croix. Certains condensateurs peuvent alors étre éliminés puisqu’ils sont
en paralléle avec d’autres. La figure 3.7 illustre ’ensemble des performances du six-
port composé de trois copies identiques du coupleurs en quadrature et du diviseur
de puissance résisif (sans détecteurs). Ces résultats sont obtenus en utilisant des
éléments mesurés ou modélisés selon les données de la fonderie ce qui laisse présa-
ger une forte similitude avec les résultats de fabrication. Premiérement on note une
amélioration des performances comparativement a celles du coupleur en quadrature
unique, un peu comme l'augmentation de 'ordre d’un filtre permet d’accroitre sa
sélectivité. Les pertes de retour et I'isolation sont raisonnables et permettent d’an-
ticiper un fonctionnement approprié. Puisque le signal incident au port 1 traverse
deux divisions de puissance (coupleurs), la perte d’insertion théorique est de 6 dB .
On remarque 4 la figure 3.7 des pertes d’environ 8 dB ce qui permet de conclure que
I'utilisation d’éléments discrets dans la conception du six-port entraine des pertes
additionnelles d’'un peu moins de 2 dB. Ces pertes peuvent &tre supportées pour
Fapplication envisagée. Il existe également un débalancement entre I'atténuation des
deux signaux d’entrée (port 1 et 6) en raison de I'utilisation d'un diviseur résistif
(section 2.3). Il est donc nécessaire d’alimenter le port 6 par un signal augmenté
de 2 dB par rapport & celui au port 1 de sorte & maintenir la relation d’addition-
cancelation & la base du fonctionnement du six-port. Finalement, les relations de
phase illustrées correspondent a la théorie sur une bande suffisamment large. Les ré-
sultats confirment donc un fonctionnement adéquat pour 'application avec un niveau

de confiance suffisamment élevé pour entreprendre la fabrication.
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3.5 Conception des condensateurs

Il a déja été mentionné que la conception d’'un SP 4 'aide d’éléments discrets né-
cessite une grande précision au niveau de leur valeur nominale. Bien que les conden-
sateurs MIM soient relativement simples a concevoir et & prédire, leur étude est ici
approfondie de sorte & augmenter le degré de confiance quant & la précision de la va-
leur nominale obtenue. Le calcul de la valeur nominale de la capacité se fait en tenant
compte de la surface de la plaque supérieure et de la capacité parasite des ponts aé-
riens nécessaires a la connexion. La valeur nominale de la capacité est habituellement
trés prés de la capacité réelle pour les fréquences basses. Cependant, & mesure que
la fréquence augmente, la capacité résultante augmente exponentiellement jusqu’a la
résonance.

Cette section tente de valider ce calcul et d’en estimer I’erreur. Quelques exemples
de condensateurs paralléles, fabriquées et mesurées ont été obtenus de TQT. L’étude
de celles-ci révéle certains écarts tels qu’illustrés au tableau 3.3. Ces écarts sont
évalués ponctuellement & la fréquence de travail maintenant de 6 GHz & Vexception
de la valeur calculée qui représente une valeur nominale (statique). L’écart entre
le calcul et le modéle représente donc 'augmentation exponentielle de la capacité
avec une augmentation de la fréquence. On remarque que la précision du calcul
comparativement aux résultats obtenus par mesure est inversement proportionnel & la
valeur nominale de conception du condensateur jusqu’a 5 pF. Au dela de cette valeur,
Pécart s’accroit de nouveau (non-illustré). Il est important de noter que les données
de mesures des condensateurs utilisées pour la comparaison et fournies par TQT
représentent la moyenne sur plusieurs échantillons. L.e nombre de condensateurs pour
lesquelles de telles données sont disponibles est cependant insuffisant pour établir une
relation précise. Par contre, & I’aide d’une simple interpolation linéaire, il est possible
de réduire significativement cet écart. Les condensateurs sont donc congus selon

les dimensions obtenues par le calcul mais en appliquant celui-ci a l'interpolation
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linéaire selon le tableau de sorte a diminuer ’erreur. A titre d’exemple, deux capacités
requises pour le dessin final sont de 1,049 pF et 1,78 pF et sont congues pour 1,149 pF
et 1,914 pF respectivement. Malheureusement, la mesure de ces condensateurs lors
de la réception des circuits fabriqués indique que cette interpolation, alors justifiée
par les données disponibles lors de la conception, a en fait augmenté l'erreur. En
effet, les mémes condensateurs fabriqués sont d’environ 1,156 pF et 1,94 pF 4 6 GHz

et donc beaucoup plus prés des valeurs interpolées que des valeurs requises.

TAB. 3.3: Variation entre le calcul, le modéle et la mesure de capacités témoins
du procédé MMW

Capacité 1-Calcul/Modéle 1-Mesure/Calcul Modéle/Mesure-1

0,5 pF 6,79 % 13,8 % 24,4 %
1,0 pF 7,20 % 8,73 % 15,0 %
5,0 pF 9,52 % 0,66 % 11,2 %

3.6 Conception du détecteur

Le détecteur RF permet la mesure de signaux par le six-port en transposant cer-
taines donnés du domaine fréquenciel au domaine CC et son étude théorique ainsi que
sa caractérisation habituelle ont été présentés a la section 2.5. Il a déja été mentionné
qu'un détecteur peut &tre réalisé par l'utilisation d’une diode Schottky préférable-
ment & polarisation nulle ("zéro-bias"). Le procédé MMW offre des diodes Schottky
mais évidemment selon un éventail trés limité ou le principal critére de sélection est
la puissance d’opération. Il n’existe malheureusement pas de diode Schottky a pola-
risation nulle pour ce procédé. La diode H2-38 pum a été recommandée par Dr. Chris
Kong, I’assistant a la conception de TQT attitré au projet, et est donc utilisée pour
la conception du détecteur. Tel qu'illustré a la gauche de la figure 3.8 réalisée par
simulation du modéle, il est clair que la diode fournie n’est pas de polarisation nulle

puisque la zone non-linéaire débute & environ 0,6 volt. La polarisation de la diode
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augmenterait la complexité du récepteur autant au niveau du circuit MMIC qu’a
Pextérieur. Pour cette raison et aussi parce qu’il sagit de la premiére collaboration
de fabrication avec TQT, la diode est utilisée non polarisée, ce qui implique néces-
sairement une puissance accrue des signaux d’entrée du six-port. Pour un rendement
optimal, la diode doit étre utilisée dans la zone quadratique. La partie droite de la
figure 3.8 illustre la courbe I-V selon une échelle logarithmique de sorte & mettre
en évidence la zone quadratique (une zone quadratique devient linéaire lorsque les
échelles sont logarithmiques) et identifier la zone utile pour la conception d’un détec-

teur. La zone utile se situe entre 0,1 V et 1 V. Les paramétres I, et C;o permettent

Courant (mA)
Courant (mA)

0 7
3 — A SN SN — 1E-9 + ; i
03 04 05 0.6 0.7 08 09 1.0 1E-3 1E-2 1E-1 3E0
Tensien de jonction (V) Tension de jonction (V)

F1G. 3.8: Courbes I-V de la diode Schottky H2-38 pm utilisée, échelles linéaires
et logarithmiques
de vérifier que la diode est appropriée pour la conception d’un détecteur & I'aide des
critéres énoncés a la section 2.5. La fréquence de coupure de la diode est donnée par
Péquation 3.4 et est 33 fois plus élevée que la fréquence d’opération de 6 GHz. Cjp est
quant lui trés inférieur au maximum de 177 pF requis. La diode fournie respecte donc
largement les critéres de sélection donnés par les équations 2.34 et 2.35 confirmant

ainsi qu’elle est appropriée pour la réalisation d’un détecteur.

1 1

Joo = 21R,Cpo  27(15)(5,21 x 10-14)

= 200 GHz. (3.4)
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Le critére de détection de la diode est établi en fonction de la tension CC & la
sortie. De plus la résistance de charge de la diode doit étre suffisamment élevée pour
obtenir une bonne sensibilité tel que mentionné dans la section 2.5. De précédents
résultats sur ce type de récepteur ([14, 43|) suggérent une résistance de charge de
1k€) et une tension minimale de 15 mV CC pour permettre une marge de manoeuvre
suffisante pour le circuit de comparaison des niveaux. En premier lieu, la puissance
d’entrée de la diode est optimisée en utilisant un filtre RF somaire & la sortie de
celle-ci pour obtenir le meilleur facteur de conversion entre les puissances RF et CC.
Il en résulte une puissance d’entrée de -4 dBm. Une augmentation supplémentaire de
la puissance d’entrée permet d’améliorer le facteur de conversion mais dépasse large-
ment le critére 15 mV nécessaire. Il faut rappeler ici que la puissance est augmentée
pour éviter de polariser la diode et non pour obtenir une sensibilité accrue. Le filtre
en sortie a pour fonction d’éliminer toutes composantes RF qui pourraient surcharger
les circuits basse fréquence en aval, ce qui suggere 'utilisation d’'une grande capacité
vers la masse. Le filtre est alors un filtre R-C composé d’une capacité a la masse,
de la résistance vidéo de la diode et d’une charge de 1 K(). L’accroissement de la
capacité diminue donc la largeur de bande en sortie du détecteur. Un condensateur
de 10 pF s’avére un compromis judicieux tel qu’illustré par la réponse en fréquence
de la figure 3.9 sachant que la fondamentale RF subit une perte de 40 dB. La réponse
en fréquence de la diode est établie en 'utilisant pour mélanger des signaux de fré-
quence f et fo = fi1 + Ay tout en variant Ay pour finalement normaliser le produit
d’intermodulation f; — f; par rapport & sa valeur lorsque A; = 0. L’atténuation
constatée peut étre compensée par le gain du circuit de comparaison des niveaux au
moins jusqu’a 50 Mb/s (25 MHz).

La conception du détecteur est finalisée en ajoutant le filtre présenté et un ré-
seau d’adaptation d’entrée discret. Ce dernier est composé d’une résistance série de
40,77 Q) et d’une inductance ayant une valeur nominale de 4,5 nH. Le réseau d’adap-

tation est évidemment congu en ulilisant les paramétres S grand signal. Il est & noter
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F1G. 3.9: Réponse en fréquence du détecteur

que Padaptation est difficile puisque le coefficient de réflexion est presque unitaire
et que Padaptation ne peut étre améliorée davantage sans augmenter significative-
ment les dimensions du circuit. Le type de détecteur concu est donc de type bande
étroite (section 2.5). Le tableau 3.4 résume I'écart entre les valeurs nominales & 6
GHz congues et mesurées des éléments discrets utilisés. L’écart de 'inductance est
réduit puisqu’un fichier de mesure a été utilisé lors de la conception. I’inductance
entre en résonance aux environs de 12 GHz et serait difficilement utilisable prés de
cette zone en raison d’un taux de variation trés élevé de sa valeur. Le condensateur

commence a entrer en résonance a 8,5 GHz.

TaB. 3.4: Ecarts des éléments discrets entre conception et mesure & 6 GHz

Valeur congue Valeur mesurée Ecart
4,40nH/3,8Q 4,41nH/3,34Q 0,23%/12%
10 pF 12pF 20 %

Avec une puissance d’entrée de -4 dBm, le détecteur fournit a sa sortie une tension
CC de 30 mV pour une résistance de charge de 1 k) et une premiére harmonique

(f = 6 GHz) a -40 dBm. On peut dés lors établir la puissance nécessaire aux deux
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ports d’entrée du six-port a ’aide de la figure 3.7 :

Prp =P, = Py |lapm +514 |ag —3dB
~ —44+8-3=1dBm (3.5)
Pro=Fs = Py |iBm +564 lap —3dB

= —4+10-3=3dBm (3.6)

Le modéle détaillé de la diode et ses paramétres ne peuvent étre divulgués dans
ce mémoire en raison d’une entente de confidentialité avec TQT. Pour évaluer la
sensiblité du détecteur selon les relations données & la section 2.5 il faut obtenir les
parameétres du modele de la figure 2.18. Cependant, la diode n’est pas polarisée mais
plutot soumise a un grand signal et ces relations ne peuvent étre utilisées puisque
les termes d’ordre supérieur & deux ont été négligés. Les données de simulation
indiquent cependant une sensibilité de 70,33 mV/mW. Un point d’opération moyen
peut étre approximé de fagon trés grossiére en considérant la demie de la tension
efficace du signal d’entrée ou la demie prend en compte que la diode ne conduit que
lors de Dalternance positive. On obtient ainsi un point d’opération moyen a 0,24V,
au sein de la zone efficace de la diode. En apposant ce résultat sur la courbe I-V
on remarque, tel qu’il a été constaté lors des simulations, qu’un accroissement de la
puissance d’entrée (ou tension) permettrait d’augmenter la sensibilité du détecteur.
Aprés compilation des résultats préliminaires et retour sur la conception du détec-
teur, une polarisation approriée de la diode permettrait de réduire significativement
la puissance d’entrée RF requise. De plus, les craintes quant & la fabrication et I'aug-
mentation de la complexité du circuit MMIC par la polarisation s’avérent injustifiées
puisqu’une connexion extérieure de la diode est déja existante et qu’il ne suffirait qu’a
appliquer une tension négative au niveau de la cathode, par le port de sortie. Il fau-
drait par contre filtrer cette polarisation pour éviter qu’elle ne réduise la sensibilité du

circuit de comparaison des niveaux en surchargant les amplificateurs opérationnels.
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FiG. 3.10: Pertes de retour du détecteur : a) sans polarisation (Pin=-4 dBm),
b) avec polarisation

La consommation réduite de puissance par 1'utilisation de diodes Schottky ordinaires
non-polarisées perd donc sa légitimité puisqu’une augmentation de la puissance des
signaux d’entrée est alors nécessaire et que la puissance RF est plus cofiteuse que
la puissance CC. De plus, I'ajout de polarisation aurait permis un ajustement de
Padaptation de la diode par la mesure du circuit de détection seul en variant la
polarisation. Le six-port pourrait alors étre alimenté par des signaux d’entrée de
puissance largement inférieure mettant en relief 'un des avantages de ce dernier. En
conséquence, la polarisation des circuits obtenus est étudiée de sorte & diminuer la
puissance requise a I'entrée. Les simulations indiquent la possibilité d’un compromis
sans trop affecter I’adaptation. On obtient ainsi une tension de 28 mV & la sortie du
détecteur pour une polarisation CC de 0,45 V et une puissance d’entrée RF de -16
dBm, beaucoup plus réaliste. La contribution de la polarisation CC sur la tension de
sortie est alors négligable et la puissance & la premiére harmonique de -50 dBm. Les
mesures au niveau du détecteur seul indiquent par contre une légére variation. En
effet, pour maintenir la puissance d’entrée 4 -16 dBm, il est nécessaire d’augmenter
la tension de polarisation CC a 0,7 V (28,3 pA) pour obtenir 28 mV 4 la sortie dont

moins de 8 mV (Ipor x 1 k2) proviennent de la polarisation et ne sont pas utiles.



64

Tel qu'illustré & la figure 3.10b, 'adaptation maximale est obtenue & 5,9 GHz. Par
les résultats de mesure, on obtient alors une sensibilité de 796,21 mV/mW, soit une

nette amélioration au prix d’une réduction de la qualité de 'adaptation.

3.7 Le six-port avec détecteurs : performances globales

Les différentes composantes du circuit étudiées jusqu’ici sont ensuite assemblées
automatiquement par I'utilitaire 4 dessin du logiciel ADS. La figure 3.11 est une pho-
tographie du circuit fabriqué oit chacun des composants y est identifié. Les conden-
sateurs ont tous une connexion 4 la masse non visible puisque le via se trouve sous
la plague inférieure. Le circuit mesure 3, 58 x 3,01 mm? et respecte donc la limite de
4 x 4 mm? imposée pour le procédé MMW. La figure 3.12 illustre les performances
mesurées et simulées du circuit complet. On remarque premiérement un bonne simi-
litude entre les simulations et les mesures. En raison de Perreur de conception des
condensateurs composants les coupleurs directionnels énoncée plus tot (section 3.5),
le circuit fabriqué présente une dégradation de 'adaptation et de Uisolation. La dé-
viation en fréquence de 6 GHz a 5,8 GHz entre la simulation et la mesure est quant
a elle causée par un retour aux valeurs nominales des inductances requises pour 5,8
GHz. Ceci a pu étre confirmé par la mesure des éléments inductifs puisqu’un cir-
cuit de caractérisation a également été fabriqué (voir section 3.2). Les paramétres
S indiquent cependant des performances suffisantes pour l'utilisation du circuit au
sein du récepteur envisagé. Finalement, la figure 3.13 illustre les tensions de sorties
aux détecteurs pour une différence de phase donnée entre les signaux d’entrée RE' et
LO. On remarque que le détecteur s’accorde bien avec les propriétés de phase d’'un
signal & amplitude constante portant une modulation de type QPSK. Cette figure
permet également d’établir un schéma de conception préliminaire pour le circuit de
détection ayant pour tiche de comparer les différents niveaux et d’associer un état

de modulation approprié. Ce circuit sera décrit explicitement au chapitre suivant.
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CHAPITRE 4

LE RECEPTEUR SIX-PORT ET LE BANC DE MESURES

Les précédents chapitres ont surtout porté sur la jonction SP intégrée. Celle-ci
a été présentée et analysée de facon théorique, pratique et sa conception en circuit
intégré détaillée selon le procédé de fabrication choisi. Ici seront traités 'intégration
de la jonction au récepteur, le circuit en bande de base (comparateur), le montage

de mesure et les performances mesurées du récepteur.

4.1 Le décodeur-comparateur

Le réle du circuit en bande de base est d’interpréter les signaux a la sortie de la
jonction SP et d’associer un état de modulation approprié en temps réel. A la sec-
tion 3.7, le comportement de la jonction lorsque soumise & deux signaux 4 amplitude
constante ol la phase relative est variée sur 360° a été présenté. Pour un signal mo-
dulé QPSK (quatre états de phase séparés de 90°), on constate qu’une seule sortie de
la jonction est maximale pour chacun des états. Le décodeur peut donc étre réalisé
par une simple comparaison pour identifier laquelle des sorties est maximale & chaque
instant donné d’ott 'appellation "comparateur". Puisque les signaux de sortie du SP
présentent une variation maximale équivalente au taux de modulation, ceux-ci sont
considérés tels les signaux en bande de base d’un récepteur conventionnel (ex. super-
hétérodyne). De plus, le circuit en bande de base limite le taux de données maximal
pouvant étre obtenu du récepteur en raison de la vitesse maximale de sa circuiterie.
Il est aussi nécessaire d’amplifier les signaux de sortie du SP pour permettre une
meilleure résolution de comparaison. Il est proposé de comparer les signaux de sortie
par un circuit & deux fonctions : un sous-circuit réalisant une moyenne ajustable

des quatre signaux et un second effectuant la comparaison. Le principe de fonction-
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nement du circuit ainsi que les composants utilisés sont principalement inspiré de

[14, 25].

Amplification
RF
v,

Fic. 4.1: Architecture du circuit en bande de base

TAB. 4.1: Table de vérité associée au schéma de la figure 4.1

Maximum V4 Vz Vo I Q
Vs 1 0 1 1 1
V3 0 1 1 0 1
Vs 1 1 1 0 0O
Vs 1 1 0 1 0

Le diagramme bloc de la figure 4.1 illustre la configuration retenue pour I'im-
plantation du circuit décodeur-comparateur. On dénote principalement trois étages :
un premier étage d’amplification, un second pour le calcul de la moyenne des quatre
signaux de fagon analogique et un dernier pour la comparaison par rapport a la

moyenne et Iattribution des signaux de sortie IQ. L’étage d’amplification est réalisé
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a l'aide de quatre amplificateurs opérationnels OPA2658 de BURR-BROWN. Cet
amplificateur & contre-réaction de courant offre 'avantage d'une trés large bande
(max. 800 MHz pour un gain unitaire) et consomme peu de puissance. Un gain de
dix permet de maintenir une largeur de bande légérement supérieure a 100 MHz tout
en amplifiant suffisamment un signal d’entrée d’au moins 15 mV (voir section 3.6)
pour 1'étage de comparaison. Ce méme amplificateur est aussi utilisé pour le cal-
cul de la moyenne ajustable par une configuration de sommateur. L’ajustement de
la, moyenne est réalisé par intermédiaire d’un potentiométre en contre-réaction de
sorte & s’assurer qu’un seul des quatre signaux soit supérieur a la moyenne a chaque
instant. Le circuit de comparaison est, quant & lui, réalisé par quatre comparateurs
TL3016. Ceux-ci peuvent étre opérés trés rapidement (7,5 ns typiquement) et sont
concus pour étre interfacé directement & des circuits logiques TTL. Cette derniére ca-
ractéristique est importante puisque attribution des signaux I et Q de sortie se fait
par des portes logiques de type NON-ET (74F00). Le TL3016 consomme également
peu de puissance (10,6 mA & + 5V). Les portes logiques du circuit 74F00 ne peuvent
opérer au dela de 100 MHz puisque le délai de propagation est au maximum de 5
ns aux conditions d’opération ambiantes. Le taux de transmission de l'information
maximum pouvant étre obtenu du prototype est donc essentiellement limité par la
vitesse d’opération des comparateurs TL3016 du circuit de décodage.

La figure 4.2 illustre le schéma électrique complet du circuit de décodage ot
les quatre entrées proviennent directement de la jonction SP. Le circuit a été congu
pour accommoder deux types d’opération du récepteur : avec et sans polarisation. On
peut donc observer & ’entrée du circuit un potentiométre permettant d’annuler un
décalage CC moyen généré par les diodes non-polarisées. Pour les raisons énoncées
au chapitre précédent, il est préférable d’opérer le récepteur avec polarisation des
diodes. Pour une opération avec polarisation, il est alors nécessaire d’insérer une
capacité série élevée (1 uF) aux entrées pour éviter que la polarisation ne sature les

amplificateurs opérationnels. Ce couplage AC peut affecter le récepteur tel qu’il a
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été mentionné 3 la section 1.2.1 mais ces effets n’ont pu étre constatés en raison des
conditions d’opération et des taux de transferts pour les mesures. Les controles du
décalage CC par potentiométres sont alors inutiles pour ce type d’opération mais
permettent tout de méme d’imposer différents niveaux a 'entrée des amplificateurs
pour ajuster et vérifier (en CC) le circuit sans affecter la jonction SP. On peut alors
effectuer un premier ajustement des gains et de la moyenne. On constate également
que les étages sont séparés par des résistances de 0 £} pour permettre de vérifier

chacun d’eux indépendamment.

OPA 2658

.....

4 X TL 3016 74F00

2'X OPA 2658

F1G. 4.2: Schéma électrique complet du circuit en bande de base

La figure 4.3 est un photographie du prototype réalisé. Le circuit MMIC est fixé
au centre du plan de masse (gauche) et les connexions des entrées se font par 'in-
termédiaire de la station sous pointe tandis que les signaux de sortie sont acheminés
au circuit en bande de base par de fins fils d'or (wire-bond) de 25,4 pm (1 mil) de

diamétre.



71

" F1G. 4.3: Photographie du prototype

4.2 Montage de mesure

Le montage de mesure a pour fonction de permettre la mesure du taux d’erreur
pouvant étre obtenu du récepteur selon différentes conditions. Il a déja été mentionné
que le récepteur requiert deux signaux d’entrée aux environs de 6 GHz idéalement de
puissance comparable : un premier modulé et un second non-modulé (référence). Le
signal de référence est nécessaire puisqu’un circuit de récupération de la porteuse n’a
pas été développé. Au chapitre précédent il a été mentionné que les diodes polarisées
offrent des performances optimales 4 une fréquence de 5,9 GHz et une puissance
d’attaque de -16 dBm, ce qui implique une puissance d’entrée de -11 dBm pour le
port RF et de -9 dBm pour le port LO de la jonction SP (voir équation 3.5). Le
montage de mesure est congu pour assurer ces niveaux de puissance.

Au Poly-Grames, un seul appareil, le modulateur vectoriel HP83712B, offre une
modulation QPSK et la fréquence RF de sortie maximale de celui-ci est de 250 MHz.
11 est donc nécessaire de translater ce signal en fréquence ainsi que la référence jusqu’a
5,9 GHz par un montage de mélangeurs et de filtres micro-ondes tout en maintenant

une relation cohérente entre les deux signaux. La cohérence est maintenue en uti-
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lisant le méme oscillateur local pour les deux signaux d’entrée par l'intermédiaire
d’une sortie arriére du HP83712B fournissant le signal non-modulé utilisé par ’ap-
pareil. De plus, ces deux signaux RF doivent étre libres de toute interférence dans
la bande d’opération pour reproduire des conditions d’opération idéales de sorte a
permettre de générer et surtout controler les conditions d’opération non-idéales que
’on désire évaluer. Il faut donc éliminer les interférences du banc de mesure. La figure
4.4 présente le diagramme bloc du banc de mesure ot le produit d’intermodulation
de deuxiéme ordre inférieur (f,o — f;) est conservé pour 'attaque de la jonction.
Ce diagramme bloc décrit également les caractéristiques de quelques modules utili-
sés dans le montage tel le diviseur, les mélangeurs, etc. La difficulté de réalisation
de ce montage se situe surtout au niveau de la conception des filtres passe-bande
et le modulateur vectoriel en est le responsable. En effet, une partie des signaux
appliqués aux entrées LO et IF d’un mélangeur fuit vers la sortie (RF). Bien que
les signaux subissent une forte atténuation lors de ce transfert, ils peuvent tout de
méme avoir une puissance suffisante pour perturber le récepteur. Dans le cas de la
présente translation en fréquence, le signal de Uentrée IF (250 MHz) ne pose pas de
probléme puisque sa fréquence est trés éloignée de celle du signal désiré (5,9 GHz)
et qu’elle sera efficacement rejetée par le SP. Par contre, la fuite de Pentrée LO (6,15
GHz) n’est séparée du signal désiré que de 250 MHz. La faible fréquence maximale du
HP83712B se traduit donc en la nécessité d’un filtre trés sélectif en fréquence, présen-
tant généralement des pertes d’insertion élevées. Dans le cas ol un tel filtre entraine
trop de pertes ou que la sélectivité nécessaire ne peut étre techniquement réalisée
par les procédés de fabrication disponibles, la translation en fréquence devrait étre
réalisée en deux étages de mélangeurs et de filtres. Le passage a une fréquence inter-
médiaire permettrait alors de réduire suffisamment les contraintes de filtrage au cotit
d’un accroissement de complexité. Heureusement, cet accroissement de complexité
n’est pas nécessaire puisqu’un filtre suffisamment performant peut étre réalisé.

La difficulté de fabrication d’un filtre passe-bande sélectif se situe au niveau des
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coupleurs aux extrémités. Par exemple, le filtre congu nécessite un espacement de
couplage trés fin de 'ordre de 127 pm pour une réalisation sur un substrat Duroide
6010 (g, = 10,2, H=254 pm) et une impédance caractéristique de 50 (). En prenant
en considération un surdéveloppement de 17,78 um de chaque c6té on se retrouve
trés prés de la limite de ce que peut produire avec précision le procédé de circuit im-
primé du Poly-Grames. Contrairement & ce que 1’on pourrait croire, la sélection d’un
substrat ayant une permitivité inférieure ne permet pas nécessairement d’élargir I’es-
pacement. Il est vrai que le couplage augmente avec une réduction de la permitivité
pour un méme espacement mais seulement lorsque la largeur des lignes reste inchan-
gée. En effet, Paugmentation de la largeur nécessaire des lignes pour obtenir une
impédance caractéristique de 502 sur un substrat & permitivité réduite compense
négativement le couplage et & la limite requiert méme une réduction additionnelle
de 'espacement.

Une solution plus appropriée consisterait a concevoir le filtre & une impédance
caractéristique plus élevée. Il serait alors possible d’obtenir une meilleure marge de
manoeuvre au prix d’un léger agrandissement du circuit vu la nécessité de conversion
d’impédance. Une autre possibilité consiste a4 obtenir une meilleure précision (25,4
pm) en fabriquant le filtre par le procédé MHMIC sur céramique mais 'ordre du
filtre s’en trouverait limité en raison des dimensions physiques maximales réduites
a 22,86 X 22,86 mm puisque la dimension des coupleurs est inversement propor-
tionnelle & la fréquence de résonance désirée. Toutefois, puisque la réalisation d’un
filtre se fait habituellement en quelques itérations de conception et vu les coiits de
fabrication accrus du procédé MHMIC, le procédé de circuit imprimé est préféré.
Les premiers essais de fabrication d’un filtre d’impédance caractéristique de 50 €2 dé-
montrent qu’il est possible de réaliser un tel circuit malgré quelques légéres anomalies
de reproductibilité.

Les critéres de conception des filtres sont une bande passante de 5,8 & 6 GHz

et une réjection d’au moins 20 dB aux fréquences 5,65 et 6,15 GHz. La figures
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4.5 illustre les performances obtenues des filtres. Evidemment, les pertes d’insertion
(6,54 dB) du filtre sont élevées puisqu’il est composé de cing sections de couplage.
Ces pertes peuvent par contre étre compensées par 'augmentation de la puissance
RF fournie par les mélangeurs puisque ceux-ci ont été sélectionnés en assurant une
marge de manoeuvre suffisante au niveau de leur puissance de sortie. Les mesures
indiquent que le filtre opére entre 5,75 GHz et 5,95 GHz et présente une variation de
4 dB sur cette bande. Cette largeur de bande d’opération est suffisante pour ne pas
trop affecter les 2,5 premiers lobes (3 premiers nuls) de chaque c6té de la fréquence
centrale du signal QPSK jusqu’a un taux de transfert de 67 Mb/s.

Pour éviter une autre itération de fabrication des filtres, la fréquence de travail
des différents modules est ajustée selon les résultats mesurés des deux filtres passe-
bande ce qui implique une fréquence d’opération du récepteur & 5,85 GHz. Le taux
de réjection aux fréquences 5,60 GHz et 6,10 GHz sont respectivement de 26,2 dB
et 24,57 dB en tenant compte des pertes d’insertion. La largeur des lignes du filtre
varie entre 198,12 et 233,68 um et les espacements de couplage entre 127 et 878,84

pm. La dimension totale du circuit est d’environ 3,05 X 1,27 cm.
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FiG. 4.5: Performances mesurées des deux filtres : a) Si1 et Say, b) Soo

La figure 4.6 est une photographie de la partie du montage permettant de générer

les deux signaux RF d’entrée de la jonction. On peut y identifier un diviseur de
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puissance, les deux mélangeurs, les deux filtres passe-bande ainsi qu’un atténuateur
et un déphaseur. L’atténuateur est utilisé pour obtenir le déséquilibre idéal de 2 dB
entre les signaux RF et LO de la jonction alors que le déphaseur permet de calibrer
le récepteur de sorte & ce que ces mémes signaux aient une relation de phase multiple
de 90° lorsqu’ils atteignent les détecteurs. Les figures 4.7 et 4.8 illustrent les spectres
typiques acheminés aux entrée RF et LO de la jonction SP. On remarque que les
filtres suppriment adéquatement les parties indésirables des spectres d’entrée. Le SP
est alimenté 3 environ -14 dBm par le port LO et -16 dBm par le port RF, soit
légérement sous les niveaux optimaux. On obtient ainsi une différence de tension de

22 mV aux sorties des détecteurs pour un taux de transfert a 40 Mb/s.

FiG. 4.6: Circuit d’élévation en fréquence

4.3 Performances du récepteur

Tel qu’il a été mentionné en introduction, 'un des objectifs est de maintenir ou
améliorer les performances obtenues par des prototypes ayant un niveau d’intégration
inférieur. Ces derniers ont été caractérisés selon plusieurs conditions qui ne seront

pas toutes répétées dans ce mémoire [13, 43|. Essentiellement, trois mesures sont
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FiG. 4.7: Spectre a U'entrée LO du SP incluant une perte de 4 dB par rapport
au niveau réel

répétées dans le but de démontrer que le récepteur congu réalise des performances
comparables.

La figure 4.10 illustre le taux d’erreur (BER) en fonction du taux de transfert de
données sans bruit ajouté au systéme. On constate que le récepteur opére bien au-
dela du taux de 50 Mb/s espéré. La limite observée (environ 100 Mb/s) est fonction
de la fréquence d’opération maximale des circuits intégrés utilisés pour réaliser le
traitement de signal analogique en bande de base puisqu’aucun filtrage n’a été ajouté.
Un filtrage est par contre présent au niveau du montage de mesure dans le circuit
de translation en fréquence mais ce dernier n’affecte pas suffisamment le signal pour
qu'un effet notable sur le BER soit observé. On peut noter que les ajustements du
récepteur sont par contre plus délicats avec une augmentation du taux de transfert
de données principalement en raison d’une diminution de la différence de tension
la sortie des détecteurs (voir section 3.6). Un taux de 40 Mb/s & 50 Mb/s permet
des ajustements raisonnablement stables.

Tous les récepteurs PSK sont sensibles a la rotation de la constellation puisque

I’état transmis peut alors franchir plus facilement la zone de décision d’un état ad-
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jacent. La figure 4.11 illustre le BER en fonction de la rotation de la constellation
sans bruit ajouté au systéme. On remarque que le récepteur tolére une rotation de
=+ 25° aprés quoi le taux d’erreur augmente rapidement jusqu’a la limite théorique
idéale de 45°. Ce comportement correspond aux résultats obtenus par les prototypes
antérieurs et d’autres récepteurs commerciaux [39].

La derniére courbe générée pour caractériser le récepteur est le BER en fonction
du ratio de ’énergie par bit et de la densité spectrale du bruit dans le systéme. Cette
courbe est 'une des plus importantes pour un récepteur numérique tel celui congu et
sert & valider la conception et comparer les récepteurs. Malheureusement, 1'impor-
tante puissance de bruit blanc requise & ’entrée du SP pose plusieurs problémes. En
effet, les diodes étant peu sensibles, le signal d’entrée doit étre maintenu a un niveau
suffisamment élevé pour générer la tension minimale requise & l'entrée du circuit en
bande de base. Il est donc nécessaire d’augmenter la puissance du bruit blanc inséré
dans le systéme. Or, un bruit blanc est difficile 4 amplifier d’autant plus que le gain
requis est considérable. La principale difficulté réside dans le fait que le gain peut

varier en fonction de la fréquence, ce qui produit un bruit coloré. Aussi, le bruit est
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Fi1c. 4.9: Photographie du banc de mesure

I’élément déclencheur de tout oscillateur. Un fort gain peut donc signifier 'apparition
de raies spectrales de forte puissance comparativement au niveau de bruit.

Cette condition d’opération est générée en ajoutant un bruit blanc d’intensité
controlée autour de 250 MHz £-100 MHz au niveau du mélangeur RF, par un combi-
neur, au signal modulé provenant du générateur vectoriel (voir figure 4.6). La courbe
obtenue est illustrée & la figure 4.12.

On constate que les performances de la jonction SP MMIC sont nettement infé-
rieures a celles obtenues d’'un précédent prototype de récepteur dont les données de
mesure sont rapportées pour faciliter la comparaison. En effet, le précédent récepteur
suit de trés prés la courbe théorique du QPSK. Les performances du prototype MMIC
se justifient par plusieurs facteurs. Premiérement, le niveau de signal a U'entrée de la
jonction SP est ajusté au minimum pour réduire les contraintes d’amplification du
bruit & ajouter au signal modulé, ce qui entraine un fonctionnement précaire et une
plus grande vulnérabilité. Cet ajustement s’est avéré nécessaire puisque 'amplifica-

teur utilisé avait beaucoup de mal a fournir et maintenir un bruit blanc suffisamment
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élevé pour permettre d’atteindre les petits rapports Ep/Np. Deuxiémement, le bruit

généré n’est pas tout a fait blanc. Le bruit présente une variation d’environ 3 dB du

lobe central au deuxiéme lobe secondaire du spectre QPSK. On constate, par contre,

que la courbe du récepteur MMIC tend & rejoindre celle du précédent prototype

pour les rapports E,/Ny élevés. Il y a donc de bonnes raisons d’espérer une meilleure

correspondance entre les résultats des deux prototypes si les conditions optimales

de mesure peuvent étre générées, c’est-a-dire un niveau de bruit blanc sur une plus

large bande et suffisamment élevé pour augmenter la puissance des signaux d’entrée

du SP de sorte & permettre une plus grande marge de manoeuvre.
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CHAPITRE 5

RECUPERATION DE LA PORTEUSE

La modulation QPSK ainsi que les autres techniques de modulation de phase
similaires sont pour la plupart utilisées sous leur forme cohérente en raison d’une
architecture de systéme plus simple et d’une meilleure robustesse dans un environ-
nement ol il peut y avoir une dérive en fréquence. En pratique, cela signifie que le
récepteur et le transmetteur doivent utiliser un signal de référence de fréquence (ou
phase, ¢ = —‘f—i“’; identique dans le temps. L’unique méthode capable de reproduire
cette condition consiste & acheminer le signal provenant d’un méme oscillateur local
a la fois au récepteur et au transmetteur. Toutes les mesures présentées au chapitre
4 sont d’ailleurs réalisées par cette méthode. En effet, le banc de mesure utilise les
mémes signaux de base pour générer le signal de référence et le signal modulé QPSK
a4 5,8 GHz. Evidemment, cette méthode est implicitement exclue pour le cas réel
d’un systéme de communication micro-ondes puisque I’on désire transmettre I'infor-
mation sans aucune connexion physique. Les signaux de référence doivent donc étre
générés indépendamment mais synchronisés d’'une maniére quelconque. Ce chapitre
porte sur cette synchronisation plus communément appelée : la récupération de la
porteuse. Quelques méthodes y sont présentées et étudiées dans le but d’identifier
une méthode susceptible de réaliser des performances adéquates tout en maintenant

les principaux avantages de I’architecture du récepteur proposé.
g

5.1 Caractérisation des méthodes de récupération propices au QPSK

Les méthodes de synchronisation sont par nature imparfaites. Elles ont une in-
fluence directe sur les performances du systéme de communication en terme de vul-
nérabilité aux interférences internes et externes. On peut spécifier ici que le circuit de

récupération de la porteuse ne se retrouve qu’au niveau du récepteur puisque celui-ci
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est normalement congu pour étre suffisamment souple pour suivre un signal éma-
nant d’un transmetteur suffisamment stable. Normalement, les récepteurs ainsi que
les méthodes de récupération sont évaluées selon des scénarios permettant d’isoler
les types d’interférences les plus susceptibles d’en affecter les performances.

Dans le cas particulier de la modulation de phase, 'une des principales inter-
férences est le bruit de phase. Par définition, le bruit de phase est une variation
aléatoire (normalement assumée gaussienne) de la phase d’un signal dans le temps
et peut présenter des dépendances d’ordre thermique, électrique et mécanique. Cette
interférence est surtout interne dans le sens qu’elle est principalement générée a
méme le récepteur et le transmetteur au niveau de leur oscillateur local respectif.
Puisque le bruit de phase est concrétement une variation de la phase de 'oscillateur
local du récepteur par rapport a celle de Poscillateur local du transmetteur, il est de
coutume de supposer un transmetteur idéalement stable et de transposer I’ensemble
du bruit de phase 14 ou il prend effet : au récepteur. Le bruit de phase provoque une
vibration circulaire de la constellation I-Q et introduit une erreur lorsqu’il pivote
momentanément 1’état réel dans la zone de décision d’un état adjacent (voir section
1.1).

Un autre paramétre important du circuit de récupération de la porteuse est le
temps d’acquisition. Le temps d’acquisition est le temps requis pour que le circuit
atteigne un état suffisamment stable. En effet, lors de la mise en fonction du circuit
ou lors de transmission de données par salves, la relation de phase entre le récepteur
et le transmetteur est, au départ, aléatoire. Dans un premier temps, le circuit cherche
d’abord & établir une synchronisation avec le transmetteur qu’il tentera de maintenir
par la suite. Les méthodes de récupération sont donc comparées par leur temps
d’acquisition respectif, ’'objectif étant d’obtenir une synchronisation rapidement avec
le moins d’erreur possible. En contrepartie, plus le régime d’acquisition du circuit de

récupération de la porteuse est rapide, plus il sera sujet aux perturbations extérieures
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tel le bruit, les interférences par canaux adjacents, etc. A l'inverse, une récupération
précise et plus stable requiert normalement un temps d’acquisition élevé.

A premiére vue, les deux étapes de synchronisation et de maintient peuvent sem-
bler ne former qu’une seule. Elles sont subdivisées dans ce texte puisqu’elles le sont
dans la réalisation pour la majorité des cas. En effet, lors de 'étape d’acquisition, le
circuit est normalement configuré pour une réponse plus large de sorte a ce qu’une
synchronisation brute puisse étre obtenue rapidement. Ensuite, une synchronisation
précise et moins sensible aux interférences est obtenue par une réponse plus sélective

en modifiant le méme circuit ou en utilisant un circuit complémentaire.

5.2 Présentation de méthodes de récupération de la porteuse adaptées

au QPSK

5.2.1 Mise a la puissance quatre

Cette méthode de récupération est fondée sur un principe général des modula-
tions de phase (PSK) selon lequel un circuit non-linéaire de puissance M (domaine
temporel), dont la valeur de M correspond au nombre d’états de phase permet de
retirer la modulation du signal. Pour un signal modulé QPSK, il est alors néces-
saire d’utiliser un circuit appliquant une puissance d’ordre quatre au signal modulé
tel qu’illustré a la figure 5.1 puisqu’il y a quatre états de phase. Un tel circuit est
plus communément appelé "quadrupleur" en raison de l'effet multiplicatif dans le

domaine spectral.

QPSK ~x DIVISEUR DE
()4 ~~ P FREQUENCE [—® Porteuse
@t > , ;
=4 @ f,
@ 41,

FiGc. 5.1: Circuit quadrupleur
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Un signal modulé QPSK peut se décrire mathématiquement par

A 7
Srr(t) = —= cos [w.t + 1(2m -1)], otm=0,1,2,3. (5.1)

NG 1

Si l’on effectue la mise au carré du signal & deux reprises, tout en faisant abstraction

des composantes continues, nous obtenons la relation suivante :

. _ A T
[Srr(t)]* = :1;6‘5; cos? [2w,t + —2-(2m = 1)] (5.2)
= -3—-2~{1 + cos [dw,t + m(2m — 1)}}

ot 'on peut extraire un signal de référence

4

A
R(t) = 35 08 [Aw.t +7(2m —1)], oum=0,1,2,3. (5.3)

On constate que la modulation est retirée puisque les différentes valeurs possibles
de "m" produisent dans tous les cas une phase multiple de 7. Il est par contre
nécessaire de ramener le signal a la fréquence d’opération du récepteur puisque la
fréquence de la référence ainsi obtenue est quatre fois supérieure & celle du signal
recu. Cette technique est bien connue sous le nom de boucle de mise au carré pour
le BPSK ("squaring loop" [7, 36, 45, 5, 11]). Au départ un tel circuit se stabilisera
4 un état de phase quelconque multiple de 90° puisque la valeur de départ de "m"
est inconnue, produisant ainsi une ambiguité de phase. L’effet de 'ambiguité se
manifeste par une rotation de la constellation et ce probléme peut étre résolu par
P'utilisation d’un protocole de communication ayant une séquence unique de bits
connus souvent appelé préambule, une autre séquence d’entrainement ou le codage des
données (ex : NRZ) permettant d’associer la table de vérité appropriée 4 I'information
démodulée. La technique du circuit quadrupleur a été étudiée par un autre étudiant
et ses travaux sont résumés en [13]. En bref, les résultats de mesures sur un prototype

concu pour une fréquence RF de 2,45 GHz indiquent qu’un tel circuit de récupération
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s’applique bien aux récepteurs a base du circuit SP. Par contre, la multiplication par
quatre du signal peut s’avérer laborieuse et méme impossible pour les fréquences
d’opération RF plus élevée. De plus, le circuit non-linéaire tend & accroitre le bruit
prés de la porteuse récupérée de quatre fois la fréquence de travail RF de sorte
qu’un filtre passe bande trés étroit est habituellement requis. Pour cette raison,
cette méthode utilise normalement une boucle a verrouillage de phase (PLL). Le
temps d’acquisition dépend alors des performances de cette boucle. Finalement, cette
technique de récupération est dépendante du type de modulation de phase utilisée.
Elle s’applique bien & la modulation QPSK, mais il serait difficile sinon déraisonnable
de 'implanter sur des systémes de communication utilisant les modulations 8-PSK
ou 64-QAM en raison la mise A la puissance du signal requise et 'importance de

Ieffet multiplicatif en fréquence.

5.2.2 Boucle de Costas

La boucle de Costas est largement utilisée pour la récupération de la porteuse
dans les systémes de communication qui utilisent une modulation cohérente tel le
PSK. La figure 5.2 en illustre le principe pour les signaux modulés QPSK et plu-
sieurs autres schémas de réalisation sont possibles. La boucle de Costas est en fait une
boucle & vérouillage de phase (PLL) contenant deux détecteurs de phase modulo-7
en quadrature. En effet, un tel PLL est en mesure de se verrouiller sur un signal
QPSK sans étre affecté par la modulation et aura aussi une ambiguité de phase pou-
vant étre résolue selon la méthode énoncée a la section 5.2.1. La boucle de Costas
est I’équivalent stochastique de la méthode de la mise & la puissance M. Ceci signi-
fie que les compromis entre le temps d’acquisition et la largeur de bande du bruit
(bruit de phase sur la porteuse récupérée) sont essentiellement les mémes. Malgré
son apparence complexe, cette méthode peut dans certains cas étre plus simple puis-
qu’elle ne produit aucune élévation de la fréquence dans la circuiterie comme le fait

la précédente méthode. Par contre, tel qu’illustré au niveau du schéma, la boucle
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Fic. 5.2: Boucle de Costas

s

Porteuse

nécessite plusieurs mélangeurs RF (au moins deux), composant que P'on désire au
départ éliminer par l'utilisation de la jonction SP, de sorte & faciliter la conception
de récepteurs a conversion directe opérant a des fréquences élevées. Pour ces raisons,

la technique de la boucle de Costas n’est pas retenue pour le récepteur étudié.

5.2.3 Boucle de contre-réaction de décision

L’avantage de cette méthode est qu’elle permet une estimation de l'erreur de
phase indépendante des données passées ou futures par un échantillonnage synchro-
nisé (décision). En effet, les autres méthodes estiment I'erreur de phase de facon
continue sur des trains de bits en bande de base non rectangulaires puisque limités
en largeur de bande. En conséquence, les signaux de contrdle du VCO sont corrom-
pus par du bruit et ce, méme si aucun bruit externe n’est ajouté au signal recu.
Tel qu’illustre la figure 5.3, cette méthode utilise également des boucles de contre-
réaction en phase et en quadrature tout comme la boucle de Costas. Par contre, la
décision se fait avant la contre-réaction en utilisant, par exemple, des dispositifs tels
des filtres de type "integrate and dump" ou "sample and hold". La porteuse peut-

étre récupérée pour tous les signaux modulés en phase ou dérivés (ex :16-QAM).
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Cette méthode de récupération n’est par contre pas appropriée pour le récepteur
concu essentiellement pour le motif énuméré en 5.2.2. De plus, les systémes utilisant
cette méthode ont de bonnes performances de récupération de la porteuse au prix
d’'un temps d’acquisition relativement long puisque la synchronisation (horloge) doit

d’abord étre récupérée.

X +1 il
~ ——I———-» S&H —l—-> 4 <
-y

QPSK ———i Récupération de la
synchronisation

A 4
Le ¥ w1
gt —I——vs&H—T b

— FILTRE

A 4

VCO |«

Porteuse

Fi1G. 5.3: Boucle de contre-réaction de décision

5.2.4 Démodulation-Remodulation

La Démodulation-Remodulation, tel qu’illustré par la figure 5.4, consiste d’abord
a démoduler le signal recu, moduler le signal provenant du VCO local par les données
obtenues et comparer en phase la version locale avec le signal original pour géné-
rer un signal de contréle pour le VCO. Cette méthode offre I'avantage d’un temps
d’acquisition trés court tout en maintenant d’excellentes performances de récupé-
ration. Une variante intéressante de ce concept est la technique de la modulation
inverse mieux connue sous le nom "Reverse Modulation Loop (RML)"[24] illustrée
a la figure 5.5. Cette technique consiste & annuler la modulation du signal regu par
P'utilisation d’un modulateur vectoriel et requiert potentiellement moins de compo-
sants que les méthodes en 5.2.1 et 5.2.2. Le signal recu est alors retardé et remodulé

en fonction du symbole extrait de sorte & ce qu’un méme état soit maintenu & la
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sortie du modulateur. Par exemple, un état a +90° sera remodulé de —90° et ainsi
de suite pour maintenir un état de phase constant de 0° & la fréquence porteuse.
Le comparateur de phase nécessaire dans la méthode originale est alors transporté
au sein d’une boucle & verrouillage de phase (PLL) qui épure le signal de référence
(LO) et controle le VCO. Toute la boucle peut aussi étre miniaturisée (incluant le
PLL) et implantée & méme un circuit MMIC pour de meilleures performances et une
plus grande fiabilité. Il a été démontré que cette méthode est efficace pour des taux
de transmission trés rapide (120 Mbps). Il a également été démontré que le bruit
de phase résultant de données aléatoires, et dont la forme des pulses est autre que
rectangulaire, est inférieur a celui généré par la méthode de mise a la puissance M
[8]. Cependant, il est difficile d’établir clairement que c’est également le cas pour
les méthodes de Démodulation-Remodulation et la boucle de Costas. Par contre, la
méthode RML est trés sensible au niveau de I'ajustement du délai appliqué au signal
original. Un mauvais ajustement du délai peut affecter grandement le BER ou forcer
le retour a I’étape d’acquisition du PLL, interrompant ainsi la réception des données.

Cette méthode est a la base du circuit de récupération proposé dans ce mémoire.

1. %
~ "

QPSK | i - 2
-90° +

F1Gc. 5.4: Démodulation-Remodulation
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F1c. 5.5: Modulation inverse

5.3 Proposition d’un circuit de récupération de la porteuse

Tel que mentionné dans la précédente section, la méthode de récupération de
la porteuse par modulation inverse est retenue pour investigation dans ce mémoire
principalement pour ses nombreux avantages et sa compatibilité avec les objectifs
initiaux pour la réalisation d’un récepteur numeérique a base de circuits six-ports.
Tel qu’illustré par la figure 5.5 (méthode modifiée), la méthode requiert un circuit
de démodulation, un circuit & délai, un PLL et un modulateur vectoriel. Le circuit
a délai et le PLL ne seront pas traités dans ce mémoire principalement en raison de
leur complexité et de la difficulté d’inclure les phénoménes propres a ces circuits dans
la simulation de la méthode. En effet, I’étape d’acquisition du circuit de récupération
n’a pu étre simulée en raison de la complexité que représente la simulation combi-
née des domaines spectral et temporel du systéme pour le logiciel ADS (erreurs de
convergence). Dans I'architecture envisagée, le circuit décrit au chapitre 4 est utilisé
pour la démodulation. Il ne manque alors qu’'un élément : le modulateur vectoriel.

Il est possible de réaliser un modulateur vectoriel par la méme jonction SP décrite

au chapitre 3 si I’'on remplace les détecteurs par des impédances variables. Les critéres
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de conception de la jonction SP sont en effet trés similaires peu importe qu’elle
soit utilisée au sein du démodulateur ou du modulateur. Une jonction congue pour
étre utilisée dans la réalisation d’un modulateur peut donc étre dupliquée pour le
circuit de démodulation mais pas a U'inverse tel qu’il sera illustré plus loin. De plus,
Putilisation de la jonction au sein du modulateur permet d’éviter d’avoir recourt aux
mélangeurs RF, souvent utilisés dans la réalisation de modulateurs vectoriels. Pour
illustrer le fonctionnement du modulateur prenons ’exemple du coupleur hybride de

la figure 5.6a. Puisque tous les ports sont adaptés, le circuit présente la matrice S

suivante :
0 710
1 7 0 01
5] = — | (54)
V2 0 0 j
01350

Les ondes incidentes a; et sortantes b; aux différents ports s’expriment donc par les

relations suivantes :

by = %(jag—i—ag) (5.5)
by = %(jal—l—a,;) (5.6)
by — %(a1+ jag) (5.7)
by = -\"7%(@24- jas) (5.8)

Si par contre nous introduisons un coefficient de réflexion I' aux ports 2 et 3 tel
qu’illustré a la figure 5.6b, nous avons a; = I'by, as = I'bs ce qui modifie les équations

5.5 et 5.8 pour donner la matrice
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F1G. 5.6: a) coupleur hybride adapté, b) coupleur hybride avec réflexions aux
ports 2 et 3, ¢) Modulateur six-port
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ou les ports 2 et 3 ont été éliminés puisque devenus non accessibles et les ports
restants renumérotés de 1 & 2. On constate que le port auparavant isolé (4) devient
fonction du coefficient T'. Si 'on applique le méme raisonnement pour le six-port en
maintenant 1'architecture utilisée jusqu’a présent (figure 5.6¢), nous obtenons pour

le paramétre de transmission entre ce qu’auparavant étaient les deux ports d’entrée

Sy = %(r1 — iTy). (5.10)

Par Péquation 5.10 on remarque qu’il est possible de générer une modulation de
phase en variant les valeurs attribuées aux coeflicients de réflexion I'; et I'; et que la
forme la plus simple est justement le QPSK, par des valeurs de 1.

L’architecture compléte du récepteur incluant le circuit de récupération est illus-
trée a la figure 5.7. Puisque la simulation du circuit complet est trop complexe pour
le logiciel ADS, les résultats présentés ci-dessous visent essentiellement & démon-
trer qu’il est possible de réaliser une modulation de phase avec le circuit six-port
et d’annuler la modulation pour récupérer la porteuse. La jonction SP utilisée pour
la simulation est en tout point identique a celle décrite en [14] et modélisée pour
le logiciel ADS. La jonction SP discréte a 6 GHz décrite dans ce mémoire pourrait
tout aussi bien démontrer le principe mais la version distribuée a 2,45 GHz offre
Pavantage de permettre la fabrication d’un prototype a& méme les installations du
Poly-Grames, donc beaucoup plus rapidement.

La premiére simulation ne concerne que la jonction SP ol des commutateurs
idéaux contrdlés par paire sont ajoutés aux ports 2 a 5 et permettent de basculer entre
les impédances infinies et nulles nécessaires pour générer une modulation QPSK. Le
controéle des commutateurs est assuré directement par deux générateurs de trains de
bits dont la séquence peut étre décrite implicitement ou de fagon pseudo-aléatoire.
La source RF est appliquée au port 1 et le signal modulé émane du port 6. La

figure 5.8 illustre les quatre états de modulation obtenus ainsi que les variations



95

QPSK RF
@ f;

LO,

7] DETECTEURS

REF, f,

F1G6. 5.7: Architecture proposée du récepteur

d’amplitudes au niveau de l'entrée et de la sortie. La légére fluctuation de ’amplitude
du signal d’entrée est générée par de légeéres variations de 'adaptation d’entrée selon
les coefficients de réflexion appliqués. On observe par contre de fortes variations
d’amplitude du signal modulé lors de la transition d’un état de modulation & un
autre sur un temps trés court. Il est possible que ces variations ne se retrouvent
qu’au niveau des simulations et non lors de la réalisation d’un prototype puisqu’elles
ne durent que le temps d’un échantillon soit 10 ns pour un temps de symbole de 1
ps. Ceci devrait étre vérifié lors de la réalisation d’un prototype.

La jonction SP utilisée n’a pas été spécifiquement concue pour opérer au sein
d’un modulateur. En conséquence, elle présente certaines anomalies selon la fré-
quence d’utilisation. Tel qu’illustré 4 la figure 5.9a, amplitude du signal modulé
peut varier selon I’état de modulation si la jonction n’est pas utilisée a sa fréquence
centrale (environ 2,45 GHz). Il est possible de concevoir la jonction pour minimiser
ce type de comportement puisque des simulations réalisées sur la jonction SP discréte

démontrent beaucoup moins de variation prés de la fréquence centrale. La jonction
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Fi1c. 5.8: Résultats de simulation du modulateur SP théorique : a)variations
d’amplitude, b)variations de phase

SP peut également étre calibrée pour une fréquence de travail autre que la fréquence
centrale en ajustant les coefficients de réflexion a des valeurs autres que +1 selon
I’état de modulation désiré. La figure 5.9b illustre le comportement en phase typique
de la jonction pour une variation de la fréquence soit une rotation de la constellation.
Cette rotation est sans effet & condition que les relations de phase soient maintenues

et sera compensées par la boucle & verrouillage de phase.
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Le circuit est ensuite modifié pour annuler la modulation. Pour alléger la simula-
tion, la boucle de récupération est considérée verrouillée. Ceci permet de retirer les
blocs de décisions, I’élément & délai et le PLL. La figure 5.10 illustre le schéma bloc
de la simulation d’enveloppe effectuée. Les données psendo-aléatoires 1QQ modulent
un signal RF de 2,45 GHz et sont également acheminées au contréleur I' pour que
celui-ci commande 'état approprié des coefficients de réflexion appliqués a la jonc-
tion SP. Le signal RF modulé est appliqué au port 1 du modulateur & jonction SP

et le signal de référence brute (avant PLL) émane du port 6.

Signal de
référence
Source RF duPLL
F=2.45 GHz

ADS

LQ

Générateur de
trains de bits
pseudo-aléatoires
ADS

F1G. 5.10: Schéma, de simulation pour la récupération de la porteuse sous ADS

Les figures 5.11 a) et b) représentent les spectres d’entrée et de sortie du modu-
lateur SP. On constate au niveau de la porteuse de référence que la commutation
génére des répliques espacées selon le taux de modulation. Une boucle & verrouillage
de phase ne sera pas influencée par ces répliques puisqu’elles sont atténuées de plus
de 40 dB par rapport a la porteuse récupérée. Par contre, si I’on observe les mémes
données dans le domaine temporel (figures 5.11 c et d), on remarque des variations
d’amplitude et de phase du méme ordre que celles observées lors de la simulation du

modulateur seul. Les variations de phase observées en simulation sont inférieures &
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10°. Tel que mentionné précédemment, il n’est pas certain que ces mémes variations
apparaissent au niveau d’un prototype réel. Si par contre on assume leur présence,
le bruit de phase ainsi engendré est & I'intérieur de la limite tolérable pour la modu-

lation QPSK puisqu’il n’entrainera pas de changement d’état (< 45°).

5.4 Reéalisation d’un prototype de modulateur six-port QPSK

La premiére étape pour valider expérimentalement la méthode de récupération
de la porteuse proposée est de concevoir un modulateur QPSK suffisamment perfor-
mant. En raison de contraintes de temps, la version distribuée est utilisée pour la
fabrication du prototype puisque le "layout" est disponible et qu’il a déja été ajusté
pour un autre projet. Les résistances variables sont réalisées par quatre diodes PIN
MPN7420 de Metelics nécessitant un courant de polarisation d’environ 100 mA pour
passer d’une résistance de 1,5 KQ a4 1 £2 en 750 ns. La figure 5.12 illustre la caracté-
risation des diodes. Ces données sont obtenues en utilisant la diode pour établir une
connexion a la masse (par entremise d’un via) lorsque polarisée positivement. On
constate que le module des coefficients de réflexion obtenus est trés prés des valeurs
idéales de 1 mais la différence de phase entre les états court-circuit et circuit ouvert
est inférieure & 180°. Ceci s’explique par le circuit de caractérisation puisqu’une fine
distance sépare le via de la diode. Le circuit de caractérisation des diodes est réalisé
sur le méme substrat (Duroid 6010) que le SP. Le controle des diodes est effec-
tué par paires par deux circuits distincts mais identiques dont le schéma électrique
est illustré a la figure 5.13. Le circuit utilise le transistor de puissance MOSFET
(HEXFET) IRFD9110 contrélé par une de deux bascules NAND, la deuxiéme ser-
vant d’inverseur. Un commutateur manuel permet d’activer Vinversion des données
d’entrée provenant du générateur de bits pseudo-aléatoires programmable SMIQ de
Rhode and Shwartz. Deux potentiométres permettent de calibrer le courant de polari-

sation de la diode et le courant de décharge en appliquant une polarisation négative.
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Fi1c. 5.13: Circuit de commutation des diodes

La vitesse de commutation n’est pas limitée par le circuit de polarisation, mais plutot
par la diode.

La figure 5.14 illustre le prototype du modulateur & jonction SP en version distri-
buée identique & celui simulé. Les diodes PIN ont simplement été ajoutées aux ports
2 4 5 de la jonction a la suite d’une forte capacité (~0 § & 2,45 GHz) pour s’assurer
que tout le CC circule dans les diodes et éviter qu’il atteigne la source RF. Les diodes
sont montées 4 méme les vias pour que les états circuit-ouvert et court-circuit aient

un déphasage le plus prés possible de 180°. Le courant de polarisation est acheminé
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aux paires de diodes par U'intermédiaire d’adaptations papillon pour éviter que le RF

atteigne le circuit de polarisation. Les résultats de mesure obtenus du prototype sont

F1G. 5.14: Prototype du modulateur SP & 2,45 GHz en éléments distribués

inadéquats tel que le démontre la figure 5.15. En effet, on observe une forte variation
d’amplitude pour un état en particulier et les relations de phase ne sont pas suffi-
samment maintenues pour générer un signal QPSK. Le modulateur réalisé ne peut
donc étre utilisé pour générer une modulation QPSK et encore moins pour Pannuler.
Une étude de ce dysfonctionnement a révélé que le prototype est trés sensible au
montage des diodes, plus spécifiquement & la longueur et la qualité des connexions
par "wire-bond". La connexion par "wire-bond" ne peut étre évitée avec la diode
actuelle puisque la version "chip" est la seule disponible. La version "chip" signifie
que la diode est construite perpendiculairement au plan du circuit, de fagon similaire
a une capacité MIM (voir figure 3.1) : la surface métallique inférieure est la cathode
alors que la surface métallique supérieur est 'anode. Il est en effet difficile d’obtenir
une bonne précision sur la longueur du mince fil d’or avec ’équipement disponible,

ce qui provoque des écarts de phase inégaux aux quatres ports de réflexion. La me-
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F1G. 5.15: Etats générés par le prototype : a) Diagramme polaire des états a
2,45 GHz (volt), b) Phase des états en fonction de la fréquence

sure approximative des fils au microscope et la simulation sous ADS des dimensions
ainsi obtenues permet de reproduire la figure 5.15 avec trés peu d’écart. On peut
éviter les connexions par "wire-bond" en utilisant des diodes ou autres dispositifs
actifs ol toutes les connexions se trouvent sur le plan du circuit. Il serait cependant
plus judicieux et plus précis de fabriquer le modulateur en technologie MMIC pour
obtenir un plein contrble et surtout une meilleure répétabilité.

La figure 5.16 illustre 'amélioration des performances qu’il est possible d’at-
teindre par un assemblage répétable des diodes PIN. On observe une bonne relation
de phase et d’amplitude entre les quatre états de modulation. Le débalancement de
phase minimum atteint sans aucune calibration est inférieur & +2° et la variation
d’amplitude inférieure 4 1 dB. Ces résultats sont obtenus par la simulation sous ADS
de la jonction SP joint aux diodes par P'entremise de quatre blocs identiques faisant
référence aux paramétres S recueillis lors de la caractérisation (mesure) de la diode
PIN selon son état de polarisation. De plus, les données de simulation de la jonction
SP utilisées sont obtenues par la simulation du circuit imprimé & 'aide du logiciel

de simulation de champs électromagnétiques Momentum (ADS) puisque ce dernier
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permet souvent un plus grand rapprochement du cas réel. Cette simulation est donc

trés réaliste.
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Fi1G. 5.16: Correction du probléme de fabrication par simulation : a) Dia~
gramme polaire (volt), b) Relations de phase pour un balayage en
fréquence

Une recherche bibliographique originalement réalisée dans le but de comparer
les performances obtenues & celles d’autres travaux a permis de mettre en évidence
les travaux en [3]. L’étude de D'article révéle une architecture du modulateur trés
similaire & celle décrite dans ce mémoire. En effet, surtout Iappellation du circuit
varie puisque ’on ne fait aucunement référence au circuit six-port. L’article fait état
de modulateurs intégrés en technologie MMIC sur GaAs opérant & des fréquences
de 38 GHz et 60 GHz. Les mesures démontrent un débalancement de phase de 4:2°
et un débalancement d’amplitude de 0,3 dB, tout deux similaires au résultats ob-
tenus par la simulation réaliste du modulateur & jonction SP. L’article ne se limite
pas qu’a la modulation QPSK puisqu’il fait aussi état de résultats pour les modu-
lations beaucoup plus complexes que sont le 16-QAM et le 256-QAM obtenus du
méme circuit. L’utilisation du circuit six-port pour moduler en phase une porteuse
n’est donc pas originale mais ’article appuie fortement la pertinence de la méthode

en raison des performances qui y sont rapportées. Ces performances sont justement
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suffisantes pour permettre d’annuler efficacement la modulation selon I’architecture
proposée dans ce mémoire, soit la technique de la modulation inverse. De plus, Var-
ticle démontre que la méthode se préte bien tant aux ondes millimétriques qu’aux
micro-ondes.

Evidemment, P'investigation du probléme de la récupération de la porteuse par
modulation inverse décrite dans ce mémoire est incompléte. La réalisation d'un proto-
type complet incluant ’ensemble des composants nécessaires permettrait d’éliminer
les zones grises telle la présence des variations subites de la phase et de quantifier
par des mesures, les performances de Parchitecture. Ce travail est trés laborieux et
n’a pu étre réalisé en raison d’un manque de temps pour réaliser un prototype de

modulateur SP suffisamment performant.
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CONCLUSION

Les travaux présentés dans ce mémoire ont permis d’atteindre ’essentiel des ob-
jectifs de conception énoncés en introduction. En effet, les mesures indiquent que
le récepteur congu est opérationnel de 5,6 & 6,1 GHz et couvre donc largement la
bande ISM de 5,8 GHz. La jonction six-port est intégrée avec succés en technologie
MMIC sur GaAs et son utilisation au sein du récepteur a permis de maintenir les
performances préalablement obtenues par les prototypes non-intégrés et de réaliser
un taux de transmission maximale d’environ 100 Mb/s, essentiellement limité par le
traitement de signal analogique. Le critére de performance utilisé, le taux d’erreur
binaire (BER), est également mesuré pour la condition de rotation de la constella-
tion et démontre une augmentation aux environs de 25° pour un plancher d’erreur de
10719, Les performances du récepteur en présence de bruit blanc sont, par contre, non
concluantes en raison des conditions d’opération précaires nécessaires pour générer
les résultats. Ces performances pourraient probablement étre améliorées en utilisant
un bruit blanc de puissance plus élevé.

Une premiére étape vers la réalisation d’un récepteur & base du six-port sur puce
unique est donc franchie avec succés. Il est important de noter que les précédents
récepteurs ont été soumis & davantage de conditions de mesure pour illustrer la
pertinence de I'utilisation du six-port pour la démodulation QPSK a haut débit.
Seulement quelques conditions sont répétées pour le présent récepteur en raison de
contraintes de temps mais la correspondance entre les données rapportées laisse croire
3 des performances trés similaires.

Evidemment, il y a place & "amélioration du circuit intégré. Premiérement, la
jonction six-port n’est pas intégrée selon le procédé le plus approprié a sa fréquence
d’opération RF principalement en raison de contraintes au niveau du partage de
ressources. Il n'y a cependant pas de raison de croire que la réalisation selon cet

autre procédé n’affecte la conception au point de rendre le circuit inopérant. Le
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circuit MMIC réalisé occupe aussi une surface importante. Pour ce premier pro-
totype, l'utilisation inefficace de la surface est justifiée pour éliminer les effets de
couplage et maintenir la correspondance avec les données de mesure des inductances
de sorte & augmenter le degré de confiance en vue de 'obtention d’un circuit opéra-
tionnel. Cette inefficacité devrait étre considérablement réduite en révisant le dessin
("layout") des prototypes subséquents pour réduire au maximum les cofits de fabri-
cation, par exemple, en diminuant la longueur des lignes d’acces des inductances ou
en entrecroisant des éléments. Le six-port fabriqué est entiérement passif et I'utilisa-
tion de transistors est évitée volontairement. Le niveau de confiance face a la fonderie
ayant considérablement augmenté suite aux résultats obtenus, une révision de l’ar-
chitecture en incluant des composants actifs pourrait aussi permettre une importante
réduction des dimensions.

Nous sommes encore loin d’un récepteur intégré complet & base de circuits six-
port. En effet, plusieurs éléments ne sont pas inclus dans la présente étude. Dans un
récepteur réel, 'entrée RF du six-port doit étre précédée d’un étage d’amplification
a faible bruit (LNA) & gain variable puisque le six-port impose une contrainte stricte
au niveau de la relation de puissance de ses deux entrées. D’autres prototypes ont
démontré une relation moins stricte ne pouvant étre répétée pour le présent récepteur
en raison de la sensibilité des diodes Schottky utilisées. Une derniére étape nécessaire
a 'obtention d’'un récepteur sur puce unique serait de réaliser le traitement de signal
analogique & méme le circuit intégré. Cela pourrait nécessiter la fabrication du circuit
selon un procédé utilisant un substrat de SiGe puisqu’il permet d’intégrer a la fois le
RF et les fonctionnalités basse fréquence conventionnelles du Si tel les amplificateurs
opérationnels, etc.

Un autre élément nécessaire & Pobtention d’un récepteur autonome est le cir-
cuit de récupération de la porteuse. La méthode proposée dans ce mémoire vise
essentiellement & maintenir les avantages du circuit six-port et permettre également

de récupérer la porteuse de modulations de phase plus complexes puisque des tra-
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vaux pour la conception d’un récepteur six-port de type logiciel ("soft-receiver")
multi-modulation sont présentement en cours au centre de recherche Poly-Grames
de I'Ecole Polytechnique de Montréal. L’étude de la méthode de récupération propo-
sée est cependant incompléte. Il serait nécessaire de vérifier les résultats de simulation
par la fabrication d’un prototype. Un tel prototype requiert plusieurs modules dont
un modulateur vectoriel six-port précis et fiable, un PLL et une ligne & délai variable.
La conception et la fabrication de ces circuits en plus du récepteur six-port repré-
sentent un travail considérable qu’un seul étudiant aurait du mal & mener a terme
selon les délais requis.

Finalement, les travaux décrits dans ce mémoire supposent un canal de com-
munication unique. Or, les systémes réels utilisent des bandes de communication
normalement composées de multiples canaux. Il est donc nécessaire d’avoir la capa-
cité de sélectionner I'un des canaux de la bande et d’éliminer les canaux adjacents.
Des travaux sont présentement en cours au Poly-Grames pour permettre la sélection
efficace d’un canal par un récepteur numérique fonctionnant selon le principe du

six-port.
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