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RESUME

Cette thése présente une approche innovatrice visant 'amélioration de I'architecture de
récepteurs utilisés dans les systémes de télécommunications. Les aspects relatifs a la
topologie sont considérés tant au niveau du traitement analytique de I'information qu'au
niveau de la caractérisation des paramétres technologiques. Un des nos objectifs a été de
montrer la possibilité de construire un récepteur direct a faible coit et de concevoir de
nouvelles techniques pour contourner les désavantages de cette architecture par rapport a
celle des récepteurs super-hétérodyne. Ce projet fait suite aux travaux de recherche
précédents, dans le domaine des récepteurs directs basés sur la jonction six-ports et on a
analysé cette solution en soulignant les différences entre I'application initiale comme

réflectométre et la spécificité d'un récepteur.

Aprés une analyse critique des techniques proposées antérieurement pour la
démodulation dans les récepteurs directs, on a introduit une nouvelle méthode de
compensation des erreurs physiques. Le nouvel algorithme, utilisant la théorie des
réseaux de neurones, modifie de fagon adaptative la réponse du récepteur et corrige les
erreurs linéaires de phase et d'amplitude. La méthode est indépendante du type de
modulation et peut étre appliquée a n'importe quel schéma de modulation, usuellement
utilisée dans les systémes de télécommunications actuels (n-QAM, n-PSK etc.). Dans ce
cas, l'algorithme est complétement portable sur les processeurs de signaux numériques
commerciaux (DSP) et il peut s'adapter au signal modulé d'entrée, pouvant étre classifié

ainsi comme une variante de "soft-radio".

Le deuxiéme volet de cette thése présente le développement d'une infrastructure au sein
du laboratoire permettant la fabrication, la caractérisation et la conception de
composantes MMIC. Ce travail a été réalisé en étroite collaboration avec le groupe de
recherche GMS de l'université de Sherbrooke. Tous les aspects de la technologie MMIC

développée sont commentés et nous présentons les résultats qui, a notre connaissance,
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sont les premiers essais universitaires au Canada, visant le développement d'une telle

infrastructure dans le domaine des micro-ondes.

Le Centre de Recherche PolyGrames ne possédait aucun moyen de fabrication et
caractérisation MMIC au commencement de ce projet. Un effort spécial a été dédié au
développement d'une infrastructure permettant I'extraction automatique des paramétres
de dispositifs a I'aide de mesures sous pointe. Des techniques différentes de calibration
et des modéles alternatifs sont présentés, offrant ainsi une vue d'ensemble sur les
moyens de caractérisation et de mesures élaborés dans le cadre de ce travail. Les
principales limitations relatives aux procédés de fabrication (attribuables & un budget
limité et une équipe peu nombreuse) sont analysées et certaines solutions sont proposées

afin d'améliorer les résultats.

Nous présentons un mélangeur sous-harmonique qui offre une meilleure isolation entre
le port d'oscillateur local et le port RF par rapport aux précédentes architectures de
récepteurs directs, basées sur la jonction six-ports, fonctionnant dans la bande des ondes
millimétriques et qui utilisent des détecteurs de puissance comme élément convertisseur
de fréquence. Cette amélioration est trés importante pour les récepteurs directs. En effet,
l'atténuation du signal de fuite de la téte réceptrice est toujours trés faible dans le cas
d'un systéme homodyne, entrainant ainsi I'émission d'un signal parasite par l'antenne
dans la bande utile.
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ABSTRACT

This thesis presents a new approach towards an improved architecture of the
telecommunications receivers. The topological issues are covered both in terms of
analytical treatment of information and characterization of technological parameters.
One of our research goals was to show the possibility of obtaining a cost-effective
receiver, in a direct conversion variant, and designing special techniques to alleviate
some disadvantages of this architecture compared to the classical super-heterodyne

receiver.

From a chronological point of view, our project followed some works on direct receivers
based on six-ports junction and we analyzed this approach respective to an evident
difference between the initial application as reflectometer and the specification of a

receiver.

After making a critical review of previous published techniques for demodulation in
direct receivers, we introduced a new method to compensate the hardware imperfections.
The novel algorithm based on neural networks theory, adaptively changes the actual
response of the receiver and corrects the linear ermrors of gain & phase imbalance. The
method is not dependent on modulation type and can be applied to any orthogonal
modulation scheme, usually used in today communication systems (n-QAM, n-PSK
etc.). In this case the software is completely portable on commercial available signal
processors (DSP) and can actually adapt itself to the incoming signal, proving itself as a

member of the soft-radios class.

A second area of development was to build an in-house facility of fabrication,
characterization and design for MMIC components in collaboration with University of

Sherbrooke. All three aspects of the MMIC technology are discussed and we show our
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results, which in our knowledge are the first tries at academic levels in Canada to obtain
such facility at microwave range.

At the beginning of this project, no MMIC fabrication and characterization means were
available at PolyGrames Research Center. A special effort was dedicated to build the
infrastructure for automatic parameters extraction for on-wafer measurement. Different
calibration techniques and models alternatives are presented to give a complete picture
of the measurement capabilities developed during this work.

Most of the limitations met during the fabrication process, due mostly of man-power and
budget constraints are discussed in the presentation of the transistors characteristics and

some possible solution are proposed at manufacturing level.

In contrast with the previous architecture of direct receivers based on six-port junction
and operating in millimetric-wave range, who employed power detectors as
down-conversion devices, we present a sub-harmonic mixer design who improves the
overall isolation between the local oscillator and the RF ports. This condition is
mandatory for practical applications of direct receivers as the RF front-end provides
minimum attenuation of the leakage signal. Consequently, the antenna can transmit the

in-band spurious signal, becoming a noise source for the wireless system.
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CHAPITRE 1 INTRODUCTION

La demande accrue pour des taux de transmission toujours plus élevés a profondément
modifié les contraintes de conception des circuits radios traditionnels. N'importe ou,
n’importe quand et par n'importe quel moyen sont les mots d’ordre pour les ingénieurs
qui congoivent les générations futures des systémes de télécommunications i hauts
débits. Chacun d’entre eux, est cependant conscient d’une contradiction: une bande
passante extrémement large nécessite I'utilisation de fréquences de plus en plus élevées,
ce qui a des répercussions évidentes sur le choix de technologies, sur les coits
d’implémentation et sur la fiabilit¢é des composantes. Ce paradoxe de la réalité
quotidienne d’un ingénieur actif dans le domaine des micro-ondes, représente un défi
pour les chercheurs qui proposent des nouvelles solutions pour les systémes de
télécommunications. Le travail présenté dans ce mémoire porte sur I’étude d’un
récepteur radio pour les communications sans fils numériques. Comme on le montrera
dans ce mémoire, ce récepteur pourrait étre intégré dans des systémes a hauts débits, et

son architecture a été congue dans I’optique de réduire les coiits de fabrication.

Dans ce chapitre d’introduction, nous proposons de faire tout d’abord une courte revue
de Parchitecture de certains systémes de télécommunications en service, ou qui seront
déployés prochainement. Nous nous limitons ici & des systémes qui permettent

d’illustrer I’intérét de 1’architecture de récepteur étudiée lors de ce doctorat.

Commengons par le systétme LMDS (Local-to-Multi-Point Distribution System), connu
aussi, au Canada, sur le nom de LMCS (Local-to-Multi-Point Communication System).
Ce systéme, dont le déploiement a déja commencé dans plusieurs endroits au Canada,
aux Etats-Unis et en Europe, pourrait s’avérer étre un compétiteur redoutable des
systémes de distribution par fibre optique. Fondé sur une architecture de type cellulaire,

il peut offrir un service de communication sans fils sur une bande passante extrémement



large (1.3 GHz) pour un coit associé de 500-8008 par unité¢ (I'unité de I’abonné

comprenant seulement le récepteur et transmetteur).

Les principales caractéristiques techniques du systéme nous montrent les spécifications
pour des sous-composantes qui pourraient satisfaire les contraintes d’implémentation.
On donne comme référence les valeurs standardisées par 1’organisme gouvernemental
américain dans le domaine, FCC (Federal Commision for Communications).

L assignation de la bande utile, couvre deux licences (pour de raisons des lois antitrust) :

e Licence A (1150 MHz) —- Primaire (27,5-28,35 et 31,075-31,225 GHz HS,SH,HH)
Co-Primaire (29,1-29,25 GHz HS,HH).
o Licence B (150 MHz) Co-Primaire (31,0-31,075 et 31,225-31,3 GHz).

HS = station de base vers abonné, HH = station de base vers station de base,

SH = abonné vers station de base.

L architecture du systéme a des caractéristiques trés intéressantes :

e Réseau ATM (Mode de Transfert Asynchrone) pour haut débit.

o TDMA/FDMA schémas d’accés multiple.

e Commutation dynamique entre les types de modulation. Le mode d’accés FDMA
(Accés Multiple a Répartition en Fréquence) est utilisé pour le services aux abonnés
rapprochés alors que le mode d’accés TDMA (Accés Multiple & Répartition en
Temps) est utilisé pour les usagers €loignés. Des réseaux en anneaux sont créés dans
les cas de disparité entre les services requis.

e QPSK (Modulation de Phase en Quadrature) pour les débits variables (max. de 10
Mbs) et QAM (Modulation d’Amplitude en Quadrature) pour hauts taux de
transmission a débit fixe (plus que 10 Mbs).



Une telle architecture réseau permet I’obtention d’une flexibilité accrue pour les divers
types des services offerts. Dans ce contexte on peut pratiquement parler d’une
intégration des services pour un réseau sans fils a large bande. Le tableau suivant décrit

une partie des applications (services) qui peuvent étre embarquer sur un systtme LMDS.

Multimédia résidentielle Acces Internet Tv/Vidéo Distribution
Travail a distance Bureau Personnel Connections LAN
Télé-Education Surveillance Vidéo Réseau Métropolitaine
Réseau privé virtuel Réseau public des données | Passerelle PCS
Cable/Fibre interconnexions | Télémédecine Réseaux Temporaires
Vidéo Téléphonie

Tableau 1.1 Réseau Sans Fils a Services Intégrés.

Soulignons ici une des caractéristiques principales de ce systéme, qui justifie que nous
I’ayons pris comme exemple de référence dans le développement de notre architecture
générique. Les modulations numériques utilisées sont de type QPSK et QAM.
Pratiquement, plus que 90% des systémes de radio numérique actuels (ou que I’on
prévoit de déployer) fonctionnent avec ces types de modulation. Dans ce cas, les tests
développés et ’analyse théorique du premier chapitre vont utiliser un type générique de
modulation orthogonale (soit N-PSK ou N-QAM). A I’exception de quelques rares
schémas de modulations du type spectre étalé (“spread spectrum”), notamment la
modulation a saut de fréquence ("frequency hopping"), les modulations de fréquence
peuvent aussi étre traitées analytiquement comme une modulation du méme type que
celle analysée dans nos travaux (ex. GMSK peut étre générée et démodulée par une

architecture de type 1&Q).

Une deuxiéme caractéristique importante porte sur I’aspect dynamique du traitement de

I’information. Dans la majorité de cas, il y a une grande disparité entre les canaux d’une



liaison duplex. Habituellement, le débit vers I’abonné est de quelques ordres des
grandeurs plus important que celui de I’abonné vers la station de base (par exemple, la
télévision payante, accés Internet etc.). Dans ce cas, on doit utiliser des transmetteurs
intelligents qui peuvent modifier de fagon dynamique leur taux de transmission. Ainsi,
pour le systéme LMDS, on doit étre capable de changer le type de modulation en temps
réel. Le type de modulation est ajusté suivant la valeur effective du débit, et ce pour
optimiser les paramétres de la communication (taux d’erreurs, efficacité spectrale, coiit
des circuits). Nous verrons dans le chapitre 3, comment notre algorithme original nous
permet de changer le schéma de modulation sans répercussions sur la complexité de la
téte réceptrice ("front-end”). Dans ce cas, nous parlons d’une radio intelligente ("soft-
radio”), dont la composante logiciel est trés importante. Une grande partie du
développement du systéme consistera alors en du développement de logiciel et en son

intégration avec les composantes matérielles (hardware).

Le deuxiéme systtme de communication pris comme référence ici représente
actuellement un effort énorme en termes de cotit d’implémentation et de développement
de solutions techniques. Il s’agit de la grande famille des systémes de communications
mobiles par satellites, capable de supporter les services de liaison mobile de 3eme
génération. Contrairement au systétme LMDS, qui apporte seulement une liaison fixe,
ces systémes apportent 1’avantage de la mobilité aux usagers. Alors, ils peuvent aussi
répondre a la contrainte "n'importe oi". Malgré les bandes de fréquences différentes par
rapport au systéme LMDS, les deux systémes partagent les mémes fonctionnalités : En
effet, les deux utilisent des communications du type ‘en ligne de vue’ ("line of sight”) et,
ils offrent le méme type de services (les critéres du marché imposent les fonctionnalités
des systémes de communications); Ainsi les services accessibles, présentés dans le

tableau 1, reste un dénominateur commun.

Méme si le premier systéme de communications par satellite mis en orbite (IRIDIUM) a

connu un échec financier, les caractéristiques techniques de ces systémes sont une bonne



illustration d’applications possibles pour ce travail de doctorat. Il faut dire que chaque
usager est pourvu d’un systéme récepteur-transmetteur ("transceiver”). Ces systémes

s’adressent donc a un marché de masse. On comprend alors I'intérét pour un progrés au
p po progr

niveau du coiit et/ou des performances en termes de taux d'erreurs par bit (BER).

GEO LEO
Satellite Géostationnaires Satellite
a Orbite Basse
Systéme |Fréquence Bande Ka 800 MHz, Bande L
Ondes millimétriques Bande S
Couverture Globale sauf les poles Globale
Angle d'élévation | Plus que 5 dégrées 10-20 degrés
Délai 270 msec. 10-30 msec.
Réserve Réserve en orbite Mutuelle
Commutation Non Possible
Entre satellite
Satellite | Gabarit Tres Large (2 tonnes) Petits.
Traitement de I'info | Nécessaire Sophistique
Antennes 10-30 m. Max. 5 m.
EIRP Elevé Faible
Orbite Géostationnaire Variable
(36000 Km) (Iridium, 750 Km)
Terminal |Volume Moyen, Portatif
Usager Antennes Directionnelles Omnidirectionnelles
Verrouillage directionnel |Sans verrouillage
Protection contre la | Nécessaire Obligatoire
déviation Doppler | (fréquence élevée utilisée) | (satellites mobiles)
Notes Liaison Deux Satellites A besoin
Couverture Faisceau | Fixe Mobile
Iridium, ~5 Km/sec.
Exemple ACTS (EU) Iridium, Globaistar,
COMETS (JP) Odyssey

Tableau 1.2 Systémes de Communications par Satellite.

Pour chaque famille des satellites (géostationnaire, a orbite basse ou moyenne) il y a

plusieurs solutions envisageables au niveau de l'architecture du systéme.

Indépendamment de la solution choisie, on peut observer (voir les caractéristiques du



systémes [RIDIUM et GLOBALSTAR) qu'il existe des caractéristiques communes aux

systémes. Par exemple, en ce qui a trait a notre sujet de recherche, la téte réceptrice pour

les récepteurs des terminaux usagers, les deux systémes doivent répondre a des

contraintes similaires : une excellente figure de bruit, une bande passante suffisamment

large, un fonctionnement en hautes fréquences (méme en ondes millimétriques) et un

faible coiit en raison du nombre important des clients potentiels.

e [RRIDIUM

Systéme a basse altitude (785 Km), utilisant 66 satellites actifs plus 6 en réserve,
déployés en 6 orbites polaires.

3168 Cellules avec 2150 nécessaires pour la couverture de l'entiére surface
terrestre. Chaque satellite posséde 3 antennes en bande L.

50 Kbps TDMA pour un duplexage temporel pour les deux liaisons (ascendante
et descendante). Liaisons inter-satellite en bande Ka, avec 4 liaisons croisées
(avant, arriére, et 2 pour les orbites adjacentes).

La bande passante est divisée en 12 sous-bandes, réutilisées 4 fois pour chaque
satellite. Chaque faisceau a 80 canaux.

La capacité totale est 2150x80=172 000 canaux.

e GLOBALSTAR

Systéme a moyenne altitude (1414 Km), utilisant 48 satellites actifs plus 6 en
réserve, déployés en 8 orbites polaires, couvrant les régions comprises entre 70
dégrées sud et 70 dégrées Nord.

Liaison ascendante en bande L (1610-1625,5 MHz) et en bande S pour la liaison
descendante (2483,5-2500 MHz). Les stations de base terrestres ont les
connexions en bande C (5 GHz pour la section ascendante et 7 GHz pour a
version descendante).

Accés multiple a répartition en code ("CDMA") avec contréle de la puissance.



e Matrices des antennes actives a balayage de phase pour le controle du faisceau et
pour une meilleure figure de bruit.
e Diversité spatiale pour une fiabilité accrue (récepteur de type RAKE).

e Commutation progressive ("soft handoff") entre les faisceaux des satellites.

Les deux systémes sont a la fine pointe de la technologie en ce qui conceme les
techniques de routage pour les réseaux sans fils et l'architecture de la section RF.
Cependant, il est clair que la qualité et le prix du service désiré, sont directement
dépendants de facteurs technologiques, et ceci est vrai pour n’importe quel systéme
considéré. Il ne suffit pas d'avoir une architecture optimale si les composantes n'arrivent
pas a fournir les performances demandées. Malheureusement, il va toujours exister une
contradiction entre le besoin d'augmenter la qualité des composantes (par exemple la
plage de fonctionnement de transistors, leur gain et leur figure de bruit) et le prix de la

technologie utilisée.

Un des buts de notre recherche est de montrer comment, tout en utilisant une technologie
donnée, on peut par des améliorations au niveau de l'architecture inteme de
composantes, améliorer les performances et diminuer le coiit d'un récepteur. Cependant,
I’aspect technologique forme aussi, une partie importante de ce mémoire. L'élément
commun de n'importe quel récepteur performant reste la vitesse de traitement de
l'information. Dans la plage des micro-ondes et ondes millimétriques il y a des
contraintes physiques (la mobilité de porteurs dans les composantes actives) qui limitent
fortement l'utilisation des composantes a base de silicium. Une grande partie de notre
travail va porter sur la mise au point de moyens de fabrication de composantes intégrées
monolithiques pour les micro-ondes et les ondes millimétriques (MMIC). Un aspect
phare de la recherche actuclle dans le domaine des récepteurs pour les hautes
fréquences, est la tendance a la miniaturisation des circuits. Cela a pour avantage
d’augmenter la fiabilité des circuits et de permettre d'intégration de plusieurs fonctions

sur la méme puce. On parle maintenant de “téte réceptrice”, “d’ensemble transmetteur—



récepteur”, et de plus en plus, on trouve sur le marché, des circuits qui intégrent des
fonctions habituellement utilisées dans le traitement analogique du signal (amplificateur,
mélangeur, oscillateur, multiplicateur de fréquence, commutateur, détecteur de

puissance, etc.).

Alors, le projet présenté ici a évolué suivant deux axes. Un premier volet du projet porte
sur I'analyse théorique d'un nouveau récepteur de type homodyne (direct) et sera couvert
en détails dans la premiére partie de ce mémoire. L'idée du récepteur direct représente un
sujet de recherche important pour le groupe du professeur Renato Bosisio au sein de
laboratoire PolyGrames de I'Ecole Polytechnique de Montréal (EPM) et elle est née
suite au développement des circuits six-ports, modifiés pour les besoins spécifiques
d'une architecture de récepteur. Une nouvelle approche de récepteur direct, en particulier
avec une stratégie de traitement des signaux novatrice, va étre présentée minutieusement
dans le chapitre 3. De plus, nous allons comparer, grice a des simulations de
fonctionnement, les performances de la nouvelle version du récepteur homodyme, avec
celles du récepteur homodyme basée sur I'architecture six-ports. Pour référence, nous
comparerons aussi les performances de notre architecture a celles obtenues avec un

récepteur [&Q classique (hétérodyne).

Dans un deuxiéme temps, nous nous sommes efforcés de concevoir et fabriquer des sous
systémes (amplificateur, mélangeur, etc.) de notre récepteur original. La partie
"fabrication” a été développée en étroite collaboration avec le groupe du professeur
Jacques Beauvais de I'Université de Sherbrooke (UDS). Les installations du GMS
(Groupe de Recherche en Micro-électronique) 3 UDS permettent la fabrication de
circuits MMIC’s. Au laboratoire Polygrames de I’EPM, nous avons utilisé les outils de
conception et de modélisation par ordinateur, les outils de¢ mesures micro-ondes, et les
appareils pour la fabrication de masques Tout ceci a permis la mise au point des
techniques de conception, de mesure, et de caractérisation pour des composantes

monolithiques a hautes fréquences (fréquences millimétriques). A notre connaissance,



c'est la premiére fois que 1’on a pu ainsi développer des circuits MMIC fabriqués a 100%
dans le milieu universitaire canadien. L'expérience acquise tout au long de ces trois
années de collaboration a apporté deux acquis majeurs. Au premier rang, évidemment,
on a eu l'occasion de mettre en place un ensemble unitaire qui permet l'intégration des 3
étapes cruciales dans le développement des circuits : la modélisation la fabrication et la
caractérisation. Une telle plate-forme unitaire a permis dans la cadre de ce projet de
quantifier l'effort (au niveau de prix et performances) d'implémentation d'une
architecture MMIC pour un récepteur homodyne. En deuxiéme lieu, la nouvelle réalité
créée par l'existence d'une unité de fabrications de circuits MMIC dans nos laboratoires,

constitue une base de départ pour les activités de recherche sur ces circuits.

Finalement, comme un guide dédié au lecteur, nous présentons la structure de ce
mémoire. Le chapitre deux fait une revue de différentes techniques de correction
d'erreurs utilisées pour l'amélioration du comportement d'un récepteur directe qui utilise
la jonction six-ports. De plus, quelques caractéristiques importantes qui différencient un

récepteur homodyne par rapport a l'architecture super-hetérodyne sont misent en relief.

Le troisiéme chapitre fait une analyse comparative entre l'architecture classique du
récepteur super-hetérodyne avec démodulateur de type I&Q et une nouvelle architecture
de récepteur direct. De plus, les avantages de la nouvelle approche sont analysés de
fagon qualitative et il sont comparés aux résultats obtenus avec les ‘anciens’ récepteurs
utilisants la jonction six-ports. Les simulations de I'algorithme proposé (en considérant
certaines erreurs par rapport aux conditions de réception optimales, ce qui correspond
aux conditions réelles de fonctionnement) ont permis la validation quantitative du

fonctionnement du nouveau récepteur qui utilise une nouvelle technique de correction.

Le quatriéme chapitre présente les techniques de mesure a hautes fréquences et les

systétmes de mesures mis en place 3 PolyGrames pour caractériser des composantes
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MMIC. On décrit aussi briévement les installations pour la fabrication des circuits

MMIC et la technologie choisie.

La cinquiéme partie du mémoire approfondie les détails de la modélisation de
composantes MMIC développées au long de notre travail. Le lecteur aura I'occasion de
voir les différents compromis faits entre diverses solutions, les modéles obtenus et les

limites de nos moyens de fabrication en termes de possibilités et aussi de qualité.

Le demier chapitre décrit les résultats finaux sur la conception d'un mélangeur
fonctionnant dans la plage de fréquence ciblée. Le mélangeur est la composante la plus
importante de la téte réceptrice. Nous décrivons aussi, une transition de type "BALUN"
qui est utilisée dans I'architecture différentielle de notre récepteur, et qui est
potentiellement supérieure au niveau des écarts DC a ’architecture ‘non-balancée’. En
conclusion, le sommaire de I'ensemble de résultats obtenus est présenté, et nous faisons
quelques recommandations pour les futurs travaux de caractérisation de composantes

des circuits intégrés, opérants dans la bande millimétrique.
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CHAPITRE 2 RECEPTEUR DIRECT (HOMODYNE). ANALYSE THEORIQUE

Dans la plupart des cas, I'étude d'un systéme déja existant, sous une ou plusieurs
versions (en I’occurrence ici un récepteur), doit répondre 3 une question relativement
simple : Comment peut-on diminuer le coiit du produit, tout en gardant les paramétres de
fonctionnement a I’intérieur de la plage requise ? Au cours de ce chapitre, nous allons
essayer de présenter de fagon progressive, les principales caractéristiques d'une nouvelle

architecture, capable de répondre a cette contrainte.

2.1 Récepteur Direct (Homodyne) versus Récepteur Super-Hétérodyne.

Indépendamment de topologie choisie et la technologie utilisée pour la réalisation
physique d'une téte réceptrice ("front-end"), on peut distinguer deux classes des
récepteurs : la version super-hétérodyne et la version directe ou homodyne. I1 faut dire
qu'il existe un déséquilibre entre le nombre d'applications qui utilisent 'une ou l'autre
architecture. Actuellement, les versions super-hétérodyne dominent le marché, étant
présentées dans plus de 90% de cas. La figure 2.1 (a et b) présente le principe de
fonctionnement de chaque classe. Nous allons maintenant expliquer comment le choix

de I’une ou I’autre architecture peut influencer les performances obtenues et les coiits de

fabrication.

L'architecture super-hétérodyne a été introduite dans les années 20, par I'américain
Armstrong, avec le but précis de palier certains défauts des récepteurs existants a
I'époque. Le principal défaut était la résistance aux interférences, principalement le
“brouillage” introduit par le canal adjacent. La référence était le canal de radio de type
AM (modulation en amplitude avec un facteur de modulation de 30%) avec une bande
passante de 9 kHz. Ce type de modulation reste en place méme aujourd'hui pour les

postes de radio émettant dans le domaine de fréquences moyennes. Les possibilités
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limitées de I'époque en ce qui concemne la technologie de filtrage, ne permettaient pas la

construction d'un filtre passe-bas avec un facteur de forme suffisant, pour bien

| > 3 Filtre de Rejection Filtre de Rejection | 3
du Canal Image du Canal Adjacent

LNA

€os ot

2.1a

Canal utile Filtre de rejection Filtre de rejection
du canal image du Canal Adjacent

rd] m/ - 1

@

20)|F

Filtre de rejection

2.1b du canal adjacent ; Interférence

Figure 2.1 Conversion de fréquence

dans les architectures super-hétérodyne (2.1a) et directe (2.1b)

sélectionner le canal utile. En conséquence, le processus de démodulation est réalisé a
une fréquence intermédiaire, dont la valeur permet plus facilement la construction d'un
filtre passe-bande. Le filtre va présenter un ordre largement inférieur par rapport au filtre

passe-bas.
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Dans les deux cas, on a besoin d'un amplificateur a faible bruit (LNA), qui est la
composante la plus importante pour la sensibilité du circuit. La différence majeure entre
les deux architectures, d'ou le nom de chaque catégorie, est la fréquence de l'oscillateur
local. Pour la variante super-hétérodyne, elle a une valeur supérieure a la valeur de la
porteuse (W o=wrrtayr). Dans la version directe (homodyne) les deux signaux (de
l'oscillateur local et la porteuse du signal RF) ont la méme fréquence. Ces muitiples
conversions de fréquences ont comme conséquence l'augmentation de la complexité du
circuit pour la variante super-hétérodyne. Le mélangeur qui réalise la conversion vers la
fréquence intermédiaire produit un spectre complexe a sa sortie. On y retrouve toutes les
combinaisons de type Wonic=meu) o+netxr ou les m,n sont des nombres entiers. La
présence dans le signal d'entrée, d'une composante de fréquence Wimage=GhotW Va
générer un signal de sortie dans la bande utile. Cette composante spectrale, nommée la
fréquence image doit étre absolument éliminée avant la conversion. Dans ce cas, on doit
utiliser un filtre passe-bande, dans le domaine RF, pour obtenir une atténuation
suffisante sur le canal image. Au contraire, l'architecture de conversion directe, utilisant
une fréquence de l'oscillateur local identique a la porteuse, ne présente pas un canal

image. Dans ce cas on parle d'une fréquence intermédiaire nulle.

Ces effets sur les fonctionnalités de chaque circuit a utiliser, montrent deux avantages de

I'architecture directe :

e La complexité. L'inexistence de la fréquence intermédiaire a comme conséquence
immédiate I'absence de l'électronique sur ce niveau. Un récepteur a conversion
directe va présenter moins de circuits que son analogue super-hétérodyne. Cette
caractéristique représente une fagon directe de réduire le coit du circuit.

o Spécifications élargies. Le filtre de sélection du canal : Dans le cas du récepteur
direct peut étre un simple filtre passe-bande, sans un facteur de qualité trés élevé,
ayant la seule fonctionnalité de sélectionner la bande RF du systéme. Dans le cas

d'un systétme a bande modérée, les caractéristiques résonantes d'une antenne de
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réception ou le filtrage amené par I’amplificateur faible bruit (étant toujours congu

avec une caractéristique de type passe-bande) peuvent suffire.

Une autre différence réside dans le fait que pour un systéme de communication a
plusieurs canaux, l'architecture super-hétérodyne doit faire un alignement entre la
fréquence centrale du filtre de rejection sur le canal image et la synthése de la fréquence
de l'oscillateur local. Dans les récepteurs modemes, le signal de l'oscillateur local est
habituellement généré par un synthétiseur de fréquence, donc l'alignement doit étre
réalisé par un filtre variable au niveau du signal RF. Ce facteur augmente le coit de

fabrication.

Pour les récepteurs en ondes millimétriques, une différence, plus délicate a mettre en
évidence, présente des répercussions au niveau de la conception et du cout global du
circuit. La tendance actuelle est a l'intégration des composantes, dans le but de diminuer
le coiit de fabrication et surtout augmenter la fiabilité des circuits. Le domaine de micro-
ondes ou des ondes millimétriques, nécessite, dans la plupart des cas, l'utilisation d'une
technologie de haute qualité en termes de figure de bruit et de gain associé. Dans ce cas
les circuits utilisant des semi-conducteurs de type HI-V, comme le GaAs ou InP sont
principalement utilisés. Dans le cas d'utilisation de fréquences intermédiaires
relativement basses (ex. 1200, 900 et 70 MHz pour les systémes DBS), I'optimisation de
performances montre un avantage pour les technologies a base de silicium. L’intégration
de la partie RF et de la partie IF du récepteur ne va alors pas de soit alors qu’une

architecture directe utilisera la méme technologie pour l'intégralité de la téte réceptrice.

L'architecture super-hétérodyne peut utiliser des composantes spéciales pour éviter le
désavantage induit par la présence du canal image. Il s'agit d'un type spécial de
mélangeur a rejection d'image (figure 2.2), qui élimine l'influence d'un potentiel signal
d'interférence sur la fréquence image. Malgré I'amélioration apportée par cette solution,

la conception d'un tel systéme augmente la complexité du circuit et consécutivement le
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coit. De plus, en hautes fréquences, ce circuit présente des ermreurs de phase et
d'amplitude, causant une diminution des performances. Comme ces erreurs sont
similaires avec celles produites par le récepteur de type 1&Q, on va détailler leurs effets

» g

d'une maniére quantitative dans la section dédiée (2.2).

_.>®_>LPF___,E

sinoy ot
—> cosay ot

S LPF

Figure 2.2 Mélangeur a rejection du canal image.

Il n'en reste pas moins que le récepteur super-hétérodyne présente certains avantages sur
sa contrepartic homodyne. On ne doit pas "démoniser” cette architecture qui est
finalement le standard pour les récepteurs actuels. Il y a deux facteurs importants qui

jouent en faveur de la version super-hétérodyne :

e Sélectivité. Son principal avantage demeure de la raison pour laquelle on I'a choisi a
l'aube de I'ére électronique. Il est plus facile a sélectionner le canal utile a une
fréquence intermédiaire. La protection contre les interférences dans les canaux
adjacents va étre toujours meilleure que la variante directe. Dans l'analyse de notre
architecture proposée, nous allons parler en détail comment on peut contrler
quand méme les effets de ces interférences. Les deux niveaux de filtrage et
I'amplification sur des fréquences différentes (RF et IF) permettent un
fonctionnement supérieur dans un milieu hostile (brouillage, signaux faible de type
radar, etc.).
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e Erreurs DC. Un des principaux problémes associés avec la conversion directe reste
la présence d'un écart DC ("offset"). Pour une architecture super-hétérodyne le
traitement analogique ne se fait pas au niveau de la composante continue, donc il

n'y a pas un besoin de considérer ce paramétre dans la conception du systéme.

L’influence des erreurs DC sur la qualité du signal dans le cas de la conversion directe
sera analysée quantitativement dans la section suivante. L'ensemble des caractéristiques
présentés dans cette section forme les paramétres d'analyse pour I'évaluation du systeme
que nous nous proposons d’étudier. Les méthodes développées pour contourner les
désavantages de la variante homodyne seront décrites en détail, ceci dans le but
d'apporter des arguments solides a 1’effet que I'architecture directe peut présenter un
avantage important en ce qui concemne le cout de développement et la flexibilite

d'implémentation.

2.2 Architecture 1&Q.

Que l'architecture choisie soit directe ou non, la structure du démodulateur influence de
fagon trés importante les performances du récepteur au niveau de la qualité du signal. La
majorité des démodulateurs actuellement utilisés sont de type 1&Q (figure 2.3) en raison
de la simplicité d'implémentation et la flexibilité de la topologie pour accommoder

plusieurs schémas de modulation.

Nous allons commencer notre analyse par la présentation du principe de démodulation
1&Q, et expliquer comment les imperfections dans réalisation physique du circuit

peuvent introduire des erreurs de démodulation.
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Figure 2.3 Démodulateur 1&Q.

Soit le signal modulé en représentation complexe:

Z,, =Re{X(t)exp(jor)} 2.2.1

ou X(t)=le signal modulé dans la bande de base et ® la pulsation de la porteuse. Le
signal Z,, est ici sous la forme la plus générale, on peut avoir une modulation de phase

ou une modulation d’amplitude. Si on écrit :

X(t)=1(t) + jQ(t) 222
I'équation 2.2.1 devient:
Z,. =Re{(I(t) + jQ(t)Xcos(wt) + jsin(wr))} = I(t)cos(axn) — Q(t)sin(cx) 223

Les signaux I et Q sont les signaux dits en phase et en quadrature. Si les signaux [ et Q
sont générés par des états discrets (dont leur totalité forme un alphabet) on parle d'une
modulation numérique. Sinon on a une modulation analogique. Il faut préciser qu'une
source générale de confusion reste cette différence entre les deux types de modulations
(analogique et numérique). Indépendant du type utilisé, le signal de sortie d'un
modulateur est un signal continu (donc analogique). L'analogie du terme numérique
provient du fait que dans le cas d'un modulateur a états discrets, dénommés symboles, on

peut exécuter des opérations numériques sur les signaux en bande de base. Dans ce cas
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on peut appliquer toutes les techniques de filtrage numérique, du codage et décodage,
dans le but d'augmenter la robustesse du signal face au bruit.

Au niveau du démodulateur, on fait l'opération inverse du processus de modulation dans

le but de retrouver les signaux I et Q porteurs d'information :

0, = Z_ cos(at) = I(t)cos’ () — Q(t) sin(t) cos(x),

224
0, = Z_ sin(ot) = I(t)sin(ot) cos(wt) — Q(t)sin’ (ax),
0= 1 I(t)+ 1 I(t)cos(2xt) - -I—Q(t) sin(2mt),
2 2 2 225
0,= % I(t)sinQat) - -;-Q(t) +%Q(t)cos(2(nt),

Les composantes de haute fréquence (2w) seront éliminées par les filtres passe-bas, et
les signaux dans la bande de base (filtrés en sortie) seront proportionnels avec les
signaux I, respectivement Q.

Il faut dire que le principe de démodulation suppose qu'au niveau du récepteur, on
connait avec exactitude la phase et la fréquence de la porteuse. Ce principe de
démodulation cohérente ne tient pas compte des erreurs physiques introduites par les
circuits non-idéaux. En réalité, il y a une erreur de phase, entre les deux chemins de
traitement du signal et aussi une erreur d'amplitude, due au gain différent de I'ensemble
diviseur de puissance, mélangeur, filtre passe-bas et déphaseur.

Reprenons I'équation 2.2.4, mais cette fois-ci, on considére une erreur de phase « et une

différence de gain entre les deux mélangeurs, correspondant aux deux chemins Oy et O; :

O, =Z_pcos(at + a) = I(t)L cos(ar) cos(ax + a) = Q(t)u sin(t) cos(ax + o), 23
0, =Z_ sin(ax) = I(t)sin(ax) cos(@x) — Q(t)sin® (at), o

6

Le développement de I'équation 2.2.6 suit facilement si on garde seulement les termes

dans la bande de base :
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8, = IO cos(@) + -pQsin(a),

2.2.7

- N

6=- t),
2 2Q()

Dans I’expression 2.2.6 on a défini les erreurs en prenant le canal ‘hors de phase’ ‘O,’
comme référence. On peut observer ainsi le terme d'intercorrélation sur le canal I, donc
les données transmises sur le canal en quadrature (Q) vont modifier le canal en phase.
Pour analyser quantitative I’effet négatif sur le processus de démodulation, on peut

considérer comme paramétre I'expression de la suppression de la bande latérale non-
désirée [98].

S[dBc] = lolog[’1 +2ucos@+1, 228
—2ucos(a) +1

La figure 2.4 montre la valeur de la suppression du signal d'intercorrélation par rapport

au niveau utile en fonction des erreurs d'amplitude (rapport de gain).
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Rapport de gain [dB]
Figure 2.4 Suppression du signal d'intercorrélation vs I'erreur d'amplitude
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L'analyse du graphique ci-dessus donne une valeur quantitative sur les effets induits par
les erreurs d'amplitude, pour différentes valeurs du déphasage. Pour des erreurs de phase
supérieure a 3 degrés et un rapport de gain entre les deux mélangeurs plus grand que 0.5
dB, I'atténuation du signal d'intercorrélation descend a un niveau relativement bas. La
méme expression peut étre utilisée avec le rapport de gain comme paramétre. La famille
de courbes résultante est présentée dans la figure 2.5.

Pour des circuits a trés hautes fréquences, les contraintes deviennent trés serrées, et la
conception d'un circuit qui respecte ces performances est difficile est coiiteuse en terme

de temps de réalisation et le coit.
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Figure 2.5 Suppression du signal d'intercorrélation vs. I'erreur de phase

Jusqu'au présent, on a analysé l'influence de ce type particulier d’erreurs. Les résultats
nous indiquent que I'écart entre un circuit idéal (dont les erreurs de phase et amplitude

’ entre les deux canaux sont nulles) et une réalisation réelle, peut influencer la qualité de
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la réception. Cependant, il faut dire qu'il est difficile de quantifier avec précision, I'effet
de ces erreurs sur le taux d'erreurs de transmission (BER). En effet, ce type d'erreurs
affecte non seulement la prise de décision par rapport a la détermination des états [ et Q,
mais aussi le comportement du circuit de récupération de la porteuse. Ainsi, une erreur
de phase sur le canal de référence (dans notre cas sur le canal O,) modifie aussi I'écart
entre la phase de la porteuse et la phase du signal de l'oscillateur local. Donc le
phénoméne est amplifié dans une certaine mesure. Pour les récepteurs directs, il faut
aussi considérer un autre type d'erreur qui est dii a la présence d’une composante
continue dans les signaux de bande de base qui permettent de déterminer les états [ et Q.
Cette composante fait en sorte que la position de 'origine de la constellation vectorielle
des signaux est déplacée. Notons aussi que I'erreur de gain qui peut étre produite par le

diviseur de puissance doit étre considérée en plus de l'erreur provenant des mélangeurs.

La figure 2.6 présente de fagon qualitative les erreurs dont on a parlé.

A
'y
Q
Vecteur Erreur
4
Origine Réelle
— > 1
Origine Idéale

Figure 2.6 Le vecteur d’erreur cumulatif (phase, amplitude et écart DC).
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De fagon pratique ces erreurs translatent la constellation des états modulés, et la
correction d’erreur consiste a trouver ‘l’origine réelle’ de cette constellation. Ce
processus de correction est le principal objet des améliorations que nous allons proposer
dans le chapitre 3. Nous proposons maintenant de faire une revue des principales
méthodes de correction décrites dans la littérature [2,95,98]. Ces techniques utilisent
différentes méthodes de correction pour ce type d'erreurs linéaires. En particulier, nous
allons expliquer quels paramétres ont été améliorés, et nous allons comparer les

performances de ces méthodes.
2.3 Analyse des Techniques de Correction d’Erreurs.

Tout au long de la présente section, nous allons adopter une approche essentiellement
chronologique, ce qui permettra de voir comment notre projet a évolué par rapport aux
résultats publiés antérieurement dans la littérature. Parallélement, anticipant ainsi la
présentation de notre solution, nous allons commenter exclusivement les techniques
dédiées a une classe particuliére de récepteurs directs, celle qui a fait I'objet des plusieurs

études au sein du groupe de recherche du professeur Bosisio : les récepteurs six-ports.

2.3.1 Jonction Six-Ports.

Les systémes a base de la jonction six-ports ont fait leur apparition au début des années
70 [41-46,60). La premiére application ciblée par ce type de circuit était la
réflectometrie. Les idées qui ont poussé vers une telle structure sont tout a fait
communes avec notre objectif : éliminer les erreurs de phase et amplitude dans la
mesure d'un signal. Dans le cas du dispositif six-ports, le signal analysé était 'onde
réfléchie par une charge, dont on voulait mesurer le coefficient de réflexion.
Indépendant du circuit utilisé, les erreurs physiques du circuit influencaient les résultats
de mesure. La nouvelle technique ‘six-port’ permettait de corriger ces erreurs en utilisant

un traitement mathématique similaire a celui d’un analyseur de réseau. L'avantage
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principal de cette approche réside dans le faible coit du circuit six-ports et dans la
possibilité de faire des mesures multi-ports et muiti-harmoniques sans une augmentation
considérable de la complexité des appareils de mesure. Une excellente source
d'information pour les mesures de type multi-ports et multi-harmoniques est la référence
[94]. Le lecteur peut y trouver une analyse comparative des avantages et des

désavantages des réflectométres de type six-ports.

La figure 2.7 présente le schéma typique d'un circuit six-ports dans sa configuration de

base (réflectomeétre):

Slgnal LO a ‘_az_’
Circuit Six-Ports

[l
2 v
Mesures de Pulssance ' | | ‘ I_r: a,/a,

Traitement de Signal

v
r

Figure 2.7 Réflectométre a base de circuit six-ports.

Comme le nom de la jonction le suggére, le circuit posséde six-ports, dont un port
d'entrée (le signal de l'oscillateur local), un port bi-directionnel, relié au dispositif sous
test et quatre ports de sortie dédiés aux mesures de puissance (scalaires). Le principe de
fonctionnement est relativement simple. Le signal généré localement est injecté a la fois
dans le dispositif sous test (en occurrence une charge inconnue) et dans la jonction. Sur
chaque canal de sortie on retrouve une combinaison linéaire entre le signal réfléchi par

la charge et le signal de l'oscillateur local. On comprend ici, d’un point de vue général,
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que la mesure des quatres puissances sur les ports de sortie permettra de résoudre un
systéme linéaire et calculer I’amplitude et la phase des vecteurs a; et a;. De fagon
usuelle, I’un des ports de mesure est pris comme port de référence. Une des propriétés
essentielles de la jonction six-ports est que le signal de sortie du canal de référence doit
étre proportionnel seulement au signal de Voscillateur local. Autrement dit, le port de
référence est isolé par rapport au port de mesure. La valeur d'isolation constitue un
critére de performance du circuit. L’unité de calcul du systéme ‘six-port’ va effectuer les
opérations mathématiques suivantes : La puissance mesurée sur les ports de sorties est
divisée par la puissance sur le canal de référence. Les valeurs résultant de cette opération
sont utilisées dans le traitement mathématique pour calculer le coefficient de réflexion ‘a

mesurer’.

Les équations mathématiques qui gérent le fonctionnement de la jonction peuvent étre
trouvées dans les premiers articles dédiés a ce principe de mesure [59-61]. Pour la
simplicit¢ de la présentation, nous ne présentons pas ici les outils mathématiques
associés au ‘six-ports’. Nous allons plutét expliquer quels sont les principaux paramétres
de fonctionnement du réflectométre. Ceci permettra de mieux comprendre les
améliorations amenées par notre architecture de récepteur et par notre algorithme de

traitement des signaux.

Comme la figure 2.8 le suggére, le coefficient de réflexion de la charge peut étre
représenté comme un vecteur dans l'espace cartésien, caractérisé par son amplitude et sa
phase. Pour une famille des vecteurs d'amplitude constante, le lieu géométrique décrit
par leur vertex est un cercle. Chaque port de sortie en faisant une combinaison linéaire
entre le vecteur inconnu et le vecteur fixe, représenté par le signal de l'oscillateur local,

va transformer ce cercle en un autre, suite au principe des transformées conformes.

Pour chaque canal de sortie, les paramétres de la transformée conforme associée sont

différents, donc la2 position des cercles et leur rayon, seront différents. La figure 2.8
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montre dans le méme plan de référence les cercles de sortie. Comme chaque cercle
provient de la méme famille de vecteurs, leur point d'intersection dans e plan cartésien

doit forcement caractérise un vecteur unique! Ce point représente le vertex du vecteur
inconnu.

Cette approche schématique a permis d’expliquer comment une jonction six-ports peut
mesurer le coefficient de réflexion. Cette analyse qualitative nous indique aussi quelles

précautions on doit prendre pour avoir un systéme de mesure efficace et performant.
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Figure 2.8 Le Points Q; de la jonction six-ports.

En premier lieu, on doit s'assurer que le point d'intersection est unique. Ceci veut dire
que les centres de cercles (les points Q;) devraient étre non-colinéaires. En termes

pratiques, les déphasages subits par le signal réfléchi et le signal de référence ne doivent
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pas étre proportionnels entre les différents canaux (doivent former un systéme

d’équations déterminé).

En deuxiéme lieu, il reste bien siir la nécessité d'avoir un point d'intersection ! A ceci
s’ajoute la nécessité d'avoir une précision constante, indépendante de la position du
vecteur inconnu (sa phase). Ces conditions ont conduit i des critéres de conception trés

précis, pour la jonction six-ports :

e La position des points Q; par rapport a l'origine du cercle unitaire doit avoir un
rayon normalisé de 1,5.

o Les trois points Q; doivent avoir un déphasage réciproque de 120 degrés.

e L'isolation entre le port de mesure et le port de référence doit étre trés importante

(~ 40 dB).

Aussi dans la figure 2.8 on observe que la position du vecteur inconnu est déterminée
comme une position relative par rapport aux points Q.. Pour un systéme de mesure
capable de donner la valeur absolue du coefficient de réflexion, on doit déterminer la
position absolue de points Q; par rapport au cercle unitaire absolue. Cette procédure
porte le nom de processus de calibration et représente le point fondamental de la théorie
de mesure de la jonction six-ports. La procédure de calibration n'est pas seulement
nécessaire pour la valeur absolue mais aussi pour la correction des erreurs de fabrication
par rapport a la position idéale des points Q; décrite ci-dessus. En d’autres termes, la
procédure de calibration permet de référencer les positions exactes du centre des cercles,
Q1, Q3, et Qs. Elle permet aussi de déterminer comment le rayon de ces cercles change et

fonction du coefficient de réflexion 3 mesurer.

La procédure de calibration est similaire aux techniques de calibration d'un analyseur de
réseau vectoriel. On mesure des dispositifs connus et on extrait les paramétres

caractéristiques de la jonction six-ports. La procédure est extrémement performante,
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étant équivalente au niveau conceptuel avec la procédure de calibration de type TLR
("Thru-Line-Reflect”). Les deux techniques ont été développées par les mémes auteurs
[44,46) dans le but précis d'obtenir une technique de mesure de grande précision du

coefficient de réflexion.

En 1983, Hodgetts et Griffin [59] ont présenté de fagon unifiée la théorie de calibration

sous formes des équations paramétriques :

pQ: +qA’Q} +1B'Q +(r-p-q)A’Q,Q, +(q-p-1B’QQ, +
+(p-q-0A’B'Q,Q, +p(p-q-r)Q, +q(@-p-1A’Q, + 2.3.1
+r(r-p-q)B°Q, +par=0

avec un changement de variable on peut écrire:

X,Q7 +X,Q; +X;Q; +X,Q,Q; +XQiQ; +X,Q:Q; + 539
+X,Q, +X;Q, +X,Q, =-1

Dans les équations 2.3.1 et 2.3.2, Q; représente le rapport de puissance entre le port i et
le port de référence, p, q, T, A, B sont les paramétres de la jonction (dépendent des
paramétres S de la jonction et de la réponse des détecteurs de puissance). Les auteurs ont
prouvé que, en mesurant 13 standards différents, on peut résoudre un systéme

sur-déterminé par la méthode de moindres carrées.

En principe, la procédure de calibration est relativement simple pour l'usager.
L'utilisateur mesure les rapports de puissance de sortie en connectant consécutivement
13 charges standard, au port de mesure. Normalement, les charges sont choisies pour

couvrir uniformément l'abaque de Smith. Une solution pratique peut étre la suivante :

1 charge adaptée, 1 circuit ouvert sans atténuation et avec atténuateurs de 3 et 6 dB, 1

court-circuit sans atténuation et avec atténuateurs de 3 et 6 dB, 1 court circuit coulissant
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avec atténuateur de 3 dB en mesurant en 6 positions (45, 90, 135, 225, 270 et 315
dégrées).

A la fin de cette section, dédiée aux circuits de type six-ports en tant que réflectométre,
on doit souligner certains aspects liés aux lectures de puissance. Dans leurs premiéres
versions, les appareils utilisaient des puissance-métres externes. Suite aux progres de la
miniaturisation, des diodes ont été intégrées aux six-ports pour effectuer les mesures de
puissance. Cette technique, oblige l'utilisateur a faire un traitement supplémentaire des
signaux de sortie. En effet, la tension de sortic des diodes n’est proportionnelle a la
puissance d'entrée que dans une plage limitée. Donc un processus de linéarisation est
nécessaire avant I'étape de calibration décrite ci-dessus. L'avantage de la solution avec
diodes intégrées est qu’elle est peu coiteuse, utilisée avec un processeur de signal
(DSP), elle sera la solution de choix pour un syst¢éme portable, peu volumineux et
flexible.

Par rapport 4 un analyseur vectoriel standard, le circuit six-ports présente certains

avantages :

Possibilité de mesure multi-harmoniques.

Mesures de charges actives ([I'>1).

Possibilité de mesure multi-ports (mélangeurs , diviseurs de puissance etc.).

Trés faible codt.

Bien siir, le gain n'est pas total, il existe aussi certaines limites associées aux six-ports:
¢ Bande de fréquences moins large.
e Bande dynamique limitée (due a la linéarisation).

e La nécessité d'un utilisateur avisée.
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2.3.2 Récepteur Direct.

Au-dela de I’application en réflectométrie, on note que d’un point de vue général le
principe de fonctionnement de la jonction six-ports est le suivant : Le sytéme ‘six-ports’
permet de mesurer des rapports de puissance entre deux vecteurs (dans le plan
complexe). Si on considére un des vecteurs connus (le signal de loscillateur local), le
systéme mesure l'amplitude et la phase de l'autre. Finalement, on peut reconnaitre la
similitude avec le processus de démodulation qui demande au récepteur de calculer la
phase ou (et) I'amplitude du signal d'arrivé, porteur d'information. La figure 2.9 illustre

ce principe de démodulation :

Dans la figure 2.9 et I'équation 2.3.3 a; représente un signal proportionnel au signal

d'oscillateur local (moins un déphasage fixe) et a, le signal RF modulé en phase ou

amplitude.
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Figure 2.9 Démodulateur direct basé sur le principe du six-ports.
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Supposons que le vecteur d'arrivé (signal a démoduler) est modulé en fréquence. Alors
le vertex du vecteur A’ décrit un cercle, en tournant dans le sens horaire ou anti-horaire,
suivant la différence entre les fréquences instantanées de deux signaux. Si notre jonction
est capable de mesurer la phase et I'amplitude d'un tel vecteur, évidemment nous
obtiendrons la démodulation du signal porteur d'information. Ce principe, exposé pour la
premiére fois par Li et Bosisio [75] a montré la possibilité dutiliser la jonction six-ports
dans une application de récepteur direct. La raison d'un comportement de type
homodyne est trés simple. Pour la mesure du coefficient de réflexion, la fréquence de
signal réfléchi est identique avec celle de l'oscillateur local. Par I'analogie, si on désire
démoduler un signal RF complexe, la fréquence de la porteuse doit étre strictement

identique avec celle de F'oscillateur local, donc il s’agit d’une architecture homodyne.

Malgré la simplicité du principe, la mise en pratique d'un récepteur direct basé sur la
jonction six-ports restait un défi. Pour implémenter un systéme de réception de bonne
qualité, certaines contraintes doivent étre rencontrées. La plus importante de ces
contraintes est la procédure de calibration. Comme on I’a vu, celle ci permet de corriger
les erreurs physiques du circuit rf ce qui est un avantage par rapport a une architecture
1&Q. Malheureusement la technique classique ‘a 13 charges’ ne peut pas étre utilisée de
fagon viable pour un récepteur. En effet, on ne peut pas demander a I'utilisateur d'un
téléphone cellulaire de faire 'opération de calibration avant d'avoir accés au réseau. De
plus la calibration doit étre faite dans un temps trés court, négligeable par rapport au
temps de communications. Ces nouvelles contraintes ont poussé les chercheurs a trouver
de nouvelles techniques de calibration, dites ‘en temps réel’, qui feront l'objet de notre

étude critique dans les prochaines sections.
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2.3.3 La Calibration de Type " Dual-Tone".

Quelle que soit la méthode de calibration, une contrainte devra toujours étre rencontrée. :
Nous avons besoin de standards connus, pour résoudre le systéme d’équations de la
jonction. Pour satisfaire la condition ‘temps réel’ une solution est de synthétiser ces
standards de fagon ‘électronique’. Dans cette optique, Li et Bosisio [77] ont développé
une méthode robuste. Leur méthode trouve ses fondements dans la méthode classique ‘a
13 charges’ : Le vecteur incident (le signal RF monochromatique) a une fréquence
proche de celle de l'oscillateur local. Alors les signaux de sortie au niveau de la jonction
sont des signaux purement sinusoidaux. En regardant la figure 2.10, représentant ‘A’ le
signal de sortie, on peut associer certains niveaux de signal au signal que produirait une
charge fictive située sur le port ou arrive le signal RF. Cette charge fictive varie avec le
temps ou de fagon équivalente avec le déphasage relatif entre le signal RF et le signal
LO. Ainsi par exemple, ‘A’ avec une amplitude maximale correspond a un circuit

ouvert, alors que ‘A’ avec une amplitude nulle correspond a une charge adaptée.

A . .
A max-~circuit ouvert ~
4 I=axexp(j@)
t
| 7 >
O~charge adaptée
~N
min~court-circuit /

Figure 2.10 Le principe "Dual-Tone".
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Un récepteur utilisant cette technique de calibration, devrait en principe fournir un signal
monochromatique (simple sinusoide), qui a une fréquence différente par rapport a la
fréquence de l'oscillateur local. Le produit de battement des signaux sera mesuré et un
nombre suffisant des valeurs sera échantillonné et gardé en mémoire. En temps réel, on
analysera les signaux de sortie de la jonction, et on choisira au moins 13 positions
différentes sur une période. Alors on va résoudre le systéme d'équations 2.3.2 pour

déterminer ’origine et I’'amplitude des vecteurs Q;.

Dans les résultats de la référence [77], Li et Bosisio ont utilisé les mémes positions
correspondants aux critéres optimaux, énoncées dans la présentation de la méthode a 13
charges.

Une explication simple du principe de cette technique montre clairement qu'elle répond
aux contraintes énoncées pour le fonctionnement d’un récepteur direct: C'est une
méthode automatisée, une méthode exacte (elle a les mémes performances que la
procédure standard) et elle est relativement rapide (la vitesse dépend de la fagon dont
algorithme de calcul est implanté).

Cependant, elle présente un désavantage : on doit fournir un signal de haute fréquence
supplémentaire par rapport au signal de l'oscillateur local. En plus la différence de
fréquence doit étre relativement faible (~50-200 Hz), alors la précision de synthése de
fréquence doit avoir une résolution comparable avec ces valeurs. Ces deux facteurs
appliqués a un systéme opérant dans le domaine des micro-ondes ou des ondes

millimétriques, peuvent augmenter de fagon considérable le coiit du circuit.

2.3.4 La Calibration a I'Aide d'un Réseau des Neurones.

Une autre méthode de calibration, qui peut étre classifiée dans la catégorie des méthodes
‘temps réel’, a été introduite par Liu [79]. Méme si l'auteur ne I'a pas utilisée dans le
contexte d'un récepteur direct, mais plutét dans une variante du réflectométre, cette

technique peut étre facilement utilisée dans un systéme de transmission/réception. Liu a



33

proposé d’utiliser un réseau de neurones qui est spécialement entrainé dans le but de
mesurer la valeur complexe du coefficient de réflexion. Un générateur vectoriel génére
un signal dont chaque état correspond a un coefficient de réflexion précis. L'idée réside
dans le fait que, au lieu de résoudre un systéme d'équations, comme dans la méthode
standard, on va générer un ensemble important d'états. Cet ensemble permet au réseau de

neurones de reconnaitre une valeur de signal inconnue.

La figure 2.11 montre le principe de cette technique. Les triangles noirs représentent les
états générés par la source vectorielle de test qui seront utilisés pour I'entrainement du
réseau. Aprés cette étape, un signal correspondant a un coefficient de réflexion
(représenté en gris) sera "démodulé” par un processus d'interpolation fait par le réseau de
neurones. L'avantage majeur de cette technique est le fait que I'on n'a pas besoin d'une
technique de linéarisation des détecteurs de puissance. Le réseau de neurones intégre
I'aspect non-linéaire de la réponse des diodes. Bien sir, quelqu'un peut argumenter que
les circuits additionnels nécessaires, en I’occurrence le générateur vectoriel de test est
largement plus coiiteux qu'un simple générateur d'onde sinusoidale. Cependant lorsqu’on
transpose cette méthode au récepteur direct, les vecteurs d'entrainement peuvent étre vus
comme une séquence d'entrainement dans le protocole de transmission. Chaque trame

d'information va avoir un en-téte composé par la séquence désirée.

Une analyse plus rigoureuse montre les limitations d’un tel systéme : La précision de
mesure est directement proportionnelle avec le nombre de valeurs d'entrainement. Plus
la séquence d'entrainement est grande, plus la résolution de mesure est grande.
Malheureusement, on ne peut pas augmenter trop la longueur de l'en-téte sinon,

l'efficacité de transmission restera faible.
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Figure 2.11 Répartition des états simulés.

Méme si on pouvait augmenter la taille de 'en-téte, il reste qu’avec cette méthode, il est
difficile de dissocier les erreurs linéaires de la jonction par rapport aux erreurs
complexes produites par les mécanismes d'évanouissement liés aux multi-trajets. Dans
ce cas, la méthode proposée dans cette section n'est pas utilisable. Il reste alors la

solution d'intégrer le générateur vectoriel de signal dans le récepteur avec I'augmentation
de complexité correspondante.

34
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2.3.5 L'Autocalibration.

Une technique plus performante de calibration a été récemment introduite, spécialement
dédié aux applications de récepteur direct [58,63,64]. Les chercheurs du Centre de
Recherche en Communication de Canada (Ottawa) ont utilisé une procédure originale a
base d'analyse de signaux d'arrivée I et Q. En considérant que la corrélation entre les
signaux I et Q a la réception doit étre nulle et que les éventuelles erreurs vont modifier
cette propriété, on peut développer une procédure exacte de calcul de coefficients de

calibration.

Sans insister sur I'aspect mathématique de la procédure de calibration, résumons ici les

avantages de cette technique :

e Une technique temps réel.

e On utilise le méme équipement électronique que le récepteur, sans ajout des
éléments supplémentaires.

¢ Indépendante du type de modulation si on respecte la condition de corrélation

nulle entre les canaux [ et Q.
Il y en a aussi de limites pour cette technique, dont les plus importantes sont :

e La plage dynamique limitée due au fait qu'on suppose la réponse des diodes
linéaire.
e La précision de la calibration dépend de la taille de la fenétre d'échantillonnage.

La condition d'inter-corrélation nulle demande un ensemble statistiquement

grand.
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Pour conclure ce chapitre sur I'analyse des méthodes de calibration existantes, on rappel
les caractéristiques qu’une architecture de récepteur direct doit présenter pour étre un

compétiteur viable comparé aux récepteurs super-heterodynes :

e 1l doit exister d'une méthode de calibration pour la correction des erreurs de
phase et amplitude.

e La calibration doit corriger les erreurs générées par la présence des écarts DC, ou
bien (et) I’architecture retenue doit minimiser ces erreurs.

e La méthode de calibration doit étre embarquée sur le méme matériel que celui
utilisé pour la réception de données.

e La méthode de calibration doit étre transparente pour l'usager.

e La technique de correction derreurs doit étre indépendante du type de

modulation.
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CHAPITRE 3 POLYCOM. NOUVELLE ARCHITECTURE DE RECEPTEUR
DIRECT

Dans le chapitre précédent, nous avons défini les critéres associés 3 une nouvelle
architecture, pour que celle-ci puisse présenter des avantages intéressants par rapport a
Farchitecture classique 1&Q super-hétérodyne. Le principal critére s'est avéré I'existence
d'une méthode de calibration, similaire ou non avec les techniques de la technologie
six-ports. Le traitement mathématique doit rester a un niveau simple pour que le coit
d'implémentation soit faible, sans conséquence majeure sur l'architecture du circuit.
Dans le présent chapitre, nous allons présenter une nouvelle topologie de circuit qui
rencontre ces critéres. Les avantages et inconvénients de cette nouvelle architecture sont
discuté, et le fonctionnement d'une technique de correction originale est décrit a I’aide

de résultats de simulations numeriques.
3.1 Polycom.

La figure 3.1 présente un diagramme block de notre systéme de réception complet, qui
intégre aussi la téte réceptrice. On peut observer les caractéristiques principales de notre
architecture : Notre architecture utilise des mélangeurs; comme on I’expliquera plus loin
dans ce chapitre, ceci permet d’obtenir une bonne isolation entre les ports LO et RF. De
plus, le récepteur a une structure a trois canaux, ce qui est différent par rapport au
systéme 1&Q (a deux canaux de sortie) et par rapport & la jonction six-ports (a quatre
canaux de sortie). La motivation de ce choix est simple. Nous désirons avoir une
structure qui maintient les avantages de la structure six-ports si possible, tout en

diminuant le nombre de dispositifs nécessaires.

Considérons un signal modulé avec une modulation de type QPSK. L'information est
transmise sur les canaux I et Q. Un récepteur I et Q a deux canaux de sortie donc on
pourrait construire un systéme de deux équations et deux inconnues pour retrouver I’état

I,Q a partir des mesures de voltage sur les deux canaux. Evidemment, si en réalité les
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paramétres des circuits sont différents de ceux pris en compte dans le calcul (erreurs de

phase et amplitude), on ne peut pas extraire I'information exacte; celle-ci sera modifiée

par les erreurs du circuit physique.

Au contraire, la jonction six-ports présente 4 canaux de sortie, donc a-priori, il y a une

redondance de l'information, suffisante pour qu'on puisse extraire les coefficients de

calibration (la correction des erreurs de mesure) et aussi pour qu’on puisse mesurer de

fagon précise la valeur des données regues. Donc les canaux supplémentaires apportent

des degrés de liberté supplémentaires au systéme, qui seront utilisés pour la correction

des erreurs.

A
>—> LPF |—»| ADC P>}<>| Mémoire
1
>—> LPF ADC P> —~
“>| DSpP
LPF ADC >
> L
v Q
Récupération d’'Horloge |

Correction
Erreurs

Figure 3.1 Architecture POLYCOM.

On a vu dans le chapitre 2, que le port de référence du six-ports est généralement bien

isolé du porte de mesure. Dans ce cas le signal du port de référence ne contient aucune

information sur le signal a mesurer, il est seulement dépendant du signal généré
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localement. En conséquence, dans le cas du fonctionnement d’un démodulateur, on peut
éliminer un canal sans perdre I'information nécessaire au processus de démodulation,

ceci explique pourquoi notre architecture compte 3 canaux de sortie.

L'élimination du canal de référence est aussi faite dans le but de simplifier le traitement
numérique de l'information. Comme on a déja vu dans le chapitre précédent, une
jonction six-ports extrait I'information & partir des rapports de puissance. L'opération est
faite au niveau numérique par le processeur de signal, aprés I'échantillonnage. La vitesse
de calcul du processeur doit étre comparable au taux de transmission, ce qui demande
d’augmenter la vitesse de traitement des données si la bande de base du signal est
augmentée. Habituellement, l'opération de division est plus "gourmande” au niveau
temps d'exécution par rapport aux opérations de base d'un processeur de signal
(I'addition et multiplication). Réduire la complexité de I'algorithme de calcul et gagner
ainsi en terme de vitesse de traitement a été un des facteurs considéré pour notre

méthode de correction d'erreurs.

Evidemment, on peut se poser la question suivante : si le canal de référence est éliminé,
comment défini-t-ton les paramétres de calibration. La réponse est simple. Le canal de
référence est nécessaire seulement dans un contexte de type réflectométre. Dans ce cas,
la puissance de référence (une mesure de la puissance de l'oscillateur local) permet de
normaliser le coefficient de réflexion. Une image de ce processus est que 1’on établit
ainsi le rayon unitaire sur l'abaque de Smith. Au contraire, dans notre application
démodulation, connaitre la valeur absolue des vecteurs mesurés n'est pas nécessaire. Ii
est suffisant de connaitre les valeurs relatives entre les différents états de modulation.
Autrement dit le facteur d'échelle dans l'espace cartésien 1&Q n'est pas important tant
qu'il reste constant (tant que la puissance de l'oscillateur local ne varie pas). Cela améne
une contrainte sur la forme de la séquence d’apprentissage : elle doit inclure tous les
états de modulation dans un ensemble statistiquement représentatif. Dans notre cas, nous

avons utilisé une séquence pseudo-aléatoire.



Dans les grandes lignes, le traitement du signal dans notre architecture (figure 3.1) est
divisé en deux parties. Dans l'unité RF, le signal d'entrée est amplifié par un
amplificateur faible bruit (LNA) et par un amplificateur a gain variable (AGC). Ensuite
il est divisé sur les trois canaux de la jonction et mélangé avec trois versions déphasées
du signal produit par l'oscillateur local. Les trois déphaseurs doivent assurer un
déphasage relatif de 120 degrés. Pour un systéme multi-canaux, l'oscillateur local est
remplacé par un oscillateur contrélé en tension (VCO) relié au systeme de
synchronisation de la porteuse. Une analyse qualitative de ce systéme met en évidence le
fait qu'on peut intégrer sur le méme circuit intégré toutes ces fonctions. Dans ce cas on
pourrait parler d'une téte réceptrice monobloc. En principe tous les sous-systéemes de
l'unité RF sont aussi présents dans une architecture classique I&Q directe ou super-
hétérodyne. Cependant certaines spécifications sont différentes et certaines contraintes
sont modifiées. Par exemple, dans notre architecture, les mélangeurs dans la jonction
transposent le spectre directement dans la bande de base. On verra dans le demier
chapitre les implications de ceci au niveau du circuit. De plus, le déphaseur dans notre
circuit peut étre plus complexe, le déphasage pouvant étre ajusté (contrélé par le DSP)

pour compenser les erreurs de phase.

En ce qui conceme le contrdle de la bande dynamique, la fonction de I'AGC peut étre
divisée en deux niveaux. Un niveau plus grossier dans le domaine RF et un niveau plus
fin et performant dans la bande de base. Le premier niveau d’amplification sert
seulement & éviter la saturation du mélangeur. L'ensemble des circuits AGC sert a

augmenter de fagon significative la bande dynamique du signal.

Finalement la deuxiéme partie du traitement est faite dans son intégralité au niveau de la
bande de base du signal modulé. Le filtrage est similaire, en terme de performances, au
filtrage sur la fréquence intermédiaire d'un récepteur super-hétérodyne. Cependant, dans

notre cas on parle d'un filtre passe-bas et non d’un filtre passe-bande. Le concepteur peut
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choisir de faire le filtrage au niveau analogique ou numérique. En principe il doit exister
un filtrage minimal sur le signal analogique pour diminuer le bruit d'échantillonnage au

niveau du convertisseur analogique-numérique (ADC).

Aprés I'échantillonnage, l'algorithme de correction entre en jeu. Celui-ci va déterminer
de facon exacte les valeurs des données I et Q. Ce puissant algorithme adaptatif va
analyser les signaux échantillonnés sur les trois canaux, et va extraire les termes
d'erreurs. 1l va aussi modifier sa forme en fonction du type de modulation. Cet
algorithme, totalement numérique, utilise seulement des opérations primitives (additions
et multiplications) et il peut étre embarqué sur un processeur de signal numérique
standard. Le reste de ce chapitre y sera dédié. Nous allons maintenant présenter ses

fondements mathématiques et des résultats de simulations avec des signaux modulés.

3.2 La Technique de Résonance Adaptative.

Les critéres énoncés dans le chapitre 2 nous ont conduit a rechercher une technique de
calibration mieux adaptée a I'application du récepteur direct. L'utilisation des "standards”
de calibration étant a priori écartée, nous avons pensé que la source d'information
supplémentaire doit étre le signal inconnu lui-méme. Le signal inconnu respecte en effet
une condition trés puissante: il est limité a un ensemble d’états finis (la constellation).
Sans connaitre la valeur de l'information, on sait que le signal modulé doit appartenir a
un ensemble prédéfini par le type de modulation. Dans ce cas, en analysant
consécutivement le signal RF, le processus de démodulation peut étre vu comme un
probléme classique de reconnaissance de forme ("pattern recognition"). Dans un sens
plus large, la démodulation peut étre définie comme une méthode par laquelle on choisit
une partition parmi un ensemble d’éléments. 11 est trés facile, dans ce cas d'associer ce
processus avec une technique classique de partition ("clustering”). Pour les signaux
modulés numériquement, on va associer une partition a un des états vectoriels de la

constellation.
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Les algorithmes & base de réseaux de neurones se sont avérés étre une solution robuste
pour résoudre les problémes de reconnaissance de forme. Leur simplicité
d'implémentation, soit sur des composantes de type ASIC soit sur des architectures
génériques (comme les processeurs de signaux) représente leur principal avantage. Dans
notre cas, on devait choisir un algorithme qui posséde une particularité remarquable : Il
ne doit pas y avoir de différence entre la séquence d'entrainement et la séquence de test.
Pratiquement les symboles inconnus forment a la fois I'échantillon pour I'apprentissage
et la trame de test (dans ce cas la réponse du réseau forme la séquence démodulée).

La technique de résonance adaptative, introduite par Carpenter et Grossberg [20,21,24] a
la fin des années '80, constitue un candidat prometteur pour notre algorithme de
correction d'erreurs. Nous allons maintenant présenter les fondements mathématiques de
cette technique tout en relevant les modifications que nous y avons apporté dans le cadre
de notre application spécifique. Les modifications proviennent en général du fait que la
technique de Carpenter, a été congue et optimisée pour la reconnaissance des caracteres.
Certaines différences de fond, dans le traitement mathématique, doivent étre apportées

pour qu'on puisse l'utiliser avec succés dans un contexte de démodulation de signaux.

La figure 3.2 présente un réseau de neurones trés simple. En principe, un neurone peut
étre défini comme un nceud du réseau qui effectue une opération primitive sur I'ensemble
des éléments d'un vecteur d'entrée, nommée excitation. L'opération primitive dans la
majorité de cas est extrémement simple, par exemple une multiplication par une
constante (poids) ou une addition. Dans d’autres cas cette opération primitive peut étre
une opération non-linéaire comme une comparaison, le calcul d’une fonction non-
linéaire (ex. In(x)) ou un écrétage. L'idée du réseau de neurones est de remplacer les
opérations mathématiques lourdes (en temps de calcul) par une quantité importante de
centres de traitement numérique qui peuvent s'adapter au type de signal transmis. Ce
calcul distribué est largement plus simple a embarquer sur une architecture numérique et

de plus, il peut présenter une courbe d'apprentissage pour des systémes a paramétres
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variables. Dans notre cas, les erreurs physiques du circuit forment I'ensemble des

paramétres variables a étudier.

Couche de Sortie

Couche d'entrée

Figure 3.2 Réseau de neurones

La figure 3.2 a présenté un réseau a deux couches avec contre-réaction, dont tous les
nceuds sont inter-connectés. Notons que ce n’est pas la seule fagon de construire un
réseau de neurones. Le nombre de couches, et le nombre de nceuds restent des
paramétres de choix pour le concepteur. En principe, seulement le nombre d'entrées et de
sorties est déterminé par le systéme a analyser. En particulier, pour notre probléme nous
considérerons un réseau a 3 entrées analogiques (mais sous représentation numeérique) et
a deux sorties (I&Q) représentant le signal démodulé. Pour éviter toute confusion
précisons que l'algorithme fonctionne sur une plate-forme numérique (les signaux sont
représentés sous forme binaire), et que les signaux d'entrée proviennent de

‘ I'échantillonnage des trois signaux de sorties de la jonction (voir figure 3.1). Pour
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conserver une bonne précision nous utilisons une représentation numérique en virgule

flottante.

Pour mieux comprendre notre technique de calibration originale, nous allons
commencer par présenter l'algorithme de la technique “résonance adaptative” (ART). La
figure 3.3 présente la structure d'un réseau ART dans sa forme généralisée introduite par
Carpenter et Grossberg [21,24]. Comme on peut I'observer, on peut décomposer la
structure en 4 sous-systémes avec des réles précis : le niveau de pré-traitement (Fo), la
premiére couche, ou champ d’attention (Fy), la couche de décision (ou champ F») et le

sous-systéme d'orientation.

- Y F
Orientation D Yi Déci;ion
A Nare
[
Pré-Traitement Fo

Figure 3.3 Architecture ART ("Adaptive Resonance Technique”).
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Dans la figure 3.3 on a désigné par les cercles pleins les opérations de normalisation.

Par défaut, chaque nceud dans le réseau (neurone), effectue une opération primitive

(I'addition de chaque composante du vecteur présenté a son entrée). Méme si la figure

3.3 utilise un format scalaire pour la simplicité du graphisme, on doit considérer que sur

chaque niveau on parle d'un traitement vectoriel. Ainsi, chaque neeud représente une

composante du vecteur et l'opération de normalisation agit sur l'ensemble des

composantes de méme niveau.

Dans le développement mathématique suivant, les entrées du syst¢éme numérique (I) sont

les valeurs a la sortie des convertisseurs ADC (voir figure 3.1).
Les équations qui décrivent la réponse du réseau sont:
w’ =1 +au’,

la normalisation de type euclidien nous donne:

x?=3¢{w’, ou I{x}=x/|ix|,

ensuite le vecteur x° est transformé via une fonction non-linéaire:

0 2,0
f(xi)={;i six; >0 ,

Dans ce cas 0, est un paramétre choisi sous la contrainte:

0<0< J_lﬁ_’ ou M est le nombre de dimensions du vecteur d'entrée

3.1

32

33

34
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Les opérations au niveau de chaque nceud sont similaires a celles présentées dans les

équations 3.1-3.5, avec des paramétres propres a chaque niveau.

Parfois, on utilise un systéme ayant, comme vitesse d'échantillonnage, un multiple entier

du taux de transmission pour avoir plusieurs échantillons par symbole. Dans ce cas, le
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champ de pré-traitement présente une caractéristique trés importante pour I'architecture :
Il permet au vecteur d'entrée d'étre transmis de fagon stable au niveau F; Nous
expliquons maintenant pourquoi :

Initialement le vecteur u® est nul donc :

0
o '/m sit? >ofr’] ’ g

0

Si on prend Q comme l'ensemble des indices de chaque élément du vecteur I° qui

est supérieur au seuil 6:

Q= {i: I°>0(1%}, 3.7

on peut déduire qu'il existe une constante unique K> 1/ ||l dont:

w = {KI? sile 2 38
P10 siiegQ

Aprés la premiére itération on trouve que:
) _{1?(1 +aK) siie Q

“lyo . 39
L; siig Q

En analysant l'équation 3.9, on voit que, suite aux premiéres transformations, les
éléments du vecteur I° qui sont plus grands que le seuil 8 seront amplifiés alors que les
éléments inférieurs a @ seront atténués (a est une constante positive). Dans ce cas,
l'ensemble Q reste constant d’itérations en itération! Cette caractéristique est utilisée
dans l'algorithme initial de ART pour éliminer le bruit associé au systéme de lecture (les
senseurs). Par la suite, nous verrons que pour satisfaire les contraintes de calibration et
aussi préserver cette condition de stabilité on va modifier le traitement numérique du

premier niveau dans notre algorithme.
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De méme que le champ de pré-traitement, le niveau F, additionne et normalise le vecteur
résultant. Le signal de sortie de cette couche est le vecteur "p" qui est le résultat de
I'addition des signaux internes du niveau F, et des signaux filtrés par la fonction non-

linéaire "g(x)", appartenant a la couche F, de décision :

pi=ui+zg(Yi)Zji , 3.10

dans cette expression, z;; représente le coefficient de transfert (ou poids) du neeud j du
niveau F, vers neeud i du niveau Fy. L’ indice j correspond aux différents choix

possibles.

Le champ F; est I'endroit ou 'on prend la décision. Sous une forme générale, on peut
considérer que le vecteur d'excitation correspond a une certaine partition. Dans la forme
originale, utilisée pour la reconnaissance de forme, le choix du niveau F» correspondait a
la reconnaissance d'une image (une lettre de l'alphabet). Pour nous, le choix est la

détermination de I'état de modulation. Pour chaque neeud du niveau F» on peut écrire :
y; =Zpizij , 3.11
i

La décision du F; est représentée mathématiquement par:

Yo = mjax{zpizij} ’ 3.12

ol y, est I'état déclaré gagnant (la représentation de choix)

En conséquence on peut calculer la contre-réaction du niveau F> vers F, par

I'intermédiaire de la fonction vectorielle g(x):

dsii=k
g(x)= s? J , ou k est I'index de I'état gagnant. 3.13
! O0sijzk
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Si le champ de décision est activé (un état a été déclaré gagnant) le systéme va modifier
les coefficients de transferts entre les deux niveaux pour que I'état gagnant corresponde
au vecteur d'entrée, la source d'excitation. Autrement dit, de fagon adaptative, le systéme
va assigner un vecteur semblable au vecteur d'entrée pour les éléments des coefficients
de transfert. On reconnait ici la propriété d'apprentissage d'un réseau de neurones. La
catégorie choisie correspond, a un certain degré, au vecteur inconnu présenté a I'entrée

du systéme. Les équations du systéme d'apprentissage deviennent :

ji

L=pi-z; , 3.14

en considérant 3.10 et 3.13, on obtient :

i SR (LT 3.15
dt 1-d "]7 '

Dans les équations 3.14 et 3.15, d/dt représente la dérivée par rapport au temps. Dans
notre cas l'unité du temps est l'itération, donc l'opération de dérivation est effectuée

numériquement par la modification des éléments entre deux symboles consécutifs.

L'équation 3.15 représente la propriété fondamentale de la technique de résonance
adaptative. Elle a comme conséquence immédiate la proportionnalité entre le vecteur
d'entrée dans le champ de courte mémoire F, (I) et le vecteur des coefficients de transfert
z;j, dans le cas d'un seuil © nul pour le niveau F;.

Pour prouver ce puissant théoréme, reprenons les équations suggérées par la figure 3.3

pour le vecteur u :

u=3[3(I +au) + b3(u + d(1-d)z; )] , 3.16
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Si le champ F; prend une décision, par I'équation 3.15:
u=z=(1-d)z;, 3.17

Notons z,-°=z pour unifier la notation, 3.16 devient:

z=3[3( + az) + b3(z + d/(1-d)z)} =3[3(I + az) + bz] , 3.18
I I -
+az +az
z=( +bz) +bz| , 3.19
[t+az| ~r+a)
donc,
(1 - A(Ba + b))z=ABI, 3.20
-1
ou A= [+az +bzf et B=||[+az||'I
[t +az]

comme A # 0 et B # 0 on obtient:

l=(l—A(Ba+b))Z

, 321
AB

Mais ||I|| = ||z||=] en tant que vecteurs normalisés donc I=z.

Ceci compléte le développement mathématique du réseau de type ART. Jusqu'a
maintenant on n'a rien dit sur le réle du niveau d'orientation. Son action est importante
dans l'application originale de reconnaissance de forme. A priori, on ne connait pas le
nombre de catégories, alors que se passe-t-il quand un vecteur correspondant a une

nouvelle catégorie se présente? Une fagon de faire serait la suivante : chaque fois qu’un
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nouveau vecteur se présente, le systéme essaie de modifier les coefficients de transfert
associés a chaque état déja connus pour expliquer la nouvelle mesure, ce qui donnera un
résultat faux si cette mesure correspond a une nouvelle catégorie. Le sous-sytéme
d’orientation peut inhiber le processus de modification des coefficients de transfert si
une grande différence entre le vecteur d'entrée et le vecteur caractéristique de I'état
associé est détectée. Ainsi, une nouvelle catégorie associée au nouveau vecteur inconnu
est générée. Dans un systéme a états finis ce processus sera actionné seulement pendant

le cycle d'apprentissage.

Pour donner au lecteur une image qualitative de ce processus, supposons qu'on utilise un
réseau ART pour la reconnaissance de caractéres. Supposons aussi que jusqu'a présent
on ait appris toutes les lettres de l'alphabet sauf la lettre F. Si a I'entrée, on excite le
systéme avec le vecteur correspondant 4 la lettre F, la tendance du systeéme de décision
est d'associer la lettre soit a la catégorie de la lettre E soit a la catégorie correspondant a
P. Evidemment, si on n'empéche pas une telle partition on va commetire une erreur.
Dans ce cas la, le sous-systéme d'orientation va détecter les différences (la
proportionnalité demandée par I'équation 3.21 n'est plus valide) entre la décision et le
vecteur d'entrée. En conséquence il va annuler les modifications et va demander au
systéme de décision F, de générer une nouvelle catégorie similaire a la lettre F. On va
revenir sur cet aspect, au cours de la section suivante, dans laquelle les modifications
que nous avons apportées pour améliorer le comportement de cette classe d'algorithmes

sont expliquées.

Pour résumer cette courte présentation sur la méthode ART, rappelons la séquence

d’actions effectuées au cours de cet algorithme:

e Le vecteur d'entrée est soumis a un processus de normalisation. Le vecteur peut

étre constitué par les échantillons d'une image numérisée, par les composantes
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spectrales d'un enregistrement vocal, ou comme dans notre cas, par les niveaux

de sortie de la jonction.

Le vecteur normalisé dans le champ de pré-traitement, devient I'excitation pour le
champ d'attention. Le champ d'attention calcule un vecteur résultant entre I'entrée
et le vecteur de contre-réaction. Son fonctionnement est similaire a un systéme a
contre-réaction positive. Il va amplifier la somme entre son vecteur d’entrée et
son vecteur de sortie qui, en condition d'équilibre, est proportionnel au vecteur
d'excitation. Ce comportement a donné le nom a ce type de réseau, parce que,

dans ce cas, on dit qu'on a trouvé la résonance du systéme.

Le champ de décision choisit parmi les catégories mémorisées celle qui
correspond au vecteur d'excitation en résonance. Suite a une décision, il va
modifier les vecteurs caractéristiques de cette catégorie pour obtenir une
meilleure représentation du vecteur d'entrée. En termes mathématiques,
I'algorithme associe le vecteur caractéristique avec le centre de gravité de la
partition correspondant a I'ensemble des vecteurs d'entrées analysées qui ont
appartenus a cette catégorie. Ce comportement est parfois décrit dans la

littérature comme la mémoire a long terme.

Si aucune catégorie ne représente de maniére satisfaisante le vecteur d'entrée, le
sous-systéme d'orientation va inhiber l'activité au niveau de la mémoire a long
terme et va imposer soit la création d'une nouvelle catégorie, soit 'annonce de la
présence d'un état inconnu (noyée dans le bruit). Au début du fonctionnement du
systéme, l'activité du champ d'orientation sert a I'apprentissage des états. Dans ce
cas on peut dire que la technique de la résonance est totalement adaptative, elle
peut étre vue comme un systéme expert, capable a se reconfigurer en fonction de

la forme de signal requ.
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3.3 Nouvelle Technique de C orrection d'Erreurs.

On a vu dans la précédente section, comment on peut construire un algorithme qui peut
résoudre un probléme typique de partition. Comme la démodulation du signal RF fait
partie de la méme catégorie de problémes, la technique ART est un candidat robuste
pour étre utilisé dans un démodulateur avec la structure présenté dans la figure 3.1. La
nouvelle technique proposée, a été congue avec le but précis d'améliorer les
caractéristiques des précédentes techniques de calibration publiées dans la littérature

[42,63,77] et elle est adaptée au contexte spécial du récepteur homodyne.

Nous avons analysé dans le chapitre 2, l'analogie entre un récepteur direct et la jonction
six-ports. Une jonction six-ports existante a été utilisée comme modéle générique pour
notre systéme. Il s'agit d'une d’une jonction en anneau a 5 ports a laquelle on a ajouté un
coupleur distribué pour le canal de référence. Le circuit de test, réalisé en technologie de

circuits hybrides MHMIC est représenté dans la figure 3.4.

Figure 3.4 Architecture anneau du circuit six-ports

Les erreurs de phase et de gain ont été extraites, en mesurant les paramétres S, pour
différentes fréquences dans la bande 24-31 GHz (plus large que les limites considérées
dans la conception du circuit). Ces mesures ont été utilisées pour construire une base de
données pour notre modéle de récepteur qui a été implémenté sous le logiciel SPW™

(Signal Processing Workstation) de la compagnie Cadence. Il faut mentionner que, dans
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ce cas, le domaine de variance des erreurs simulées est plus large que les valeurs
moyennes mesurées. Alors, cette hypothése nous a permis de valider le comportement

de I'algorithme dans les cas extrémes.

Comme nous 1’avons expliqué au chapitre 2, la présence des erreurs de phase et de gain
dans le signal modulé QPSK va générer des distorsions. Pour une meilleure
compréhension du phénomeéne, la figure 3.5 donne une image qualitative sur les effets

des ces distorsions sur la constellation vectorielle de signal.

4Q

.........

+ \

Position Idéale du Symbole

Position Actuelle du Symbole
dans la Constellation Distorsionée

Figure 3.5 Constellation QPSK distorsionée.

Le centre de chaque cercle représente I'état de modulation. Les changements de phase et
de gain sur les chemins différents, dus aux erreurs vont modifier la distance minimale

entre le centre d'un tel cercle et la région voisine de décision. Cette diminution de la
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distance minimale correspond a une croissance du taux d'erreurs binaires (BER) du
systéme de communication. Ces résultats sont similaires aussi pour les modulations de
type M-PSK comme pour celles de type M-QAM. Comme nous I'avons déja dit, le
processus de démodulation est un probléme de partition, ot I’on doit obtenir le centre de

gravité de chaque état de modulation, dans le plan bi-dimensionnel Q.

En I'absence d’effets non-linéaires, les erreurs de phase et de gain peuvent étre vues
comme des transformées linéaires (rotation, changement d'échelle, etc.). Si on connait la
position réelle du vecteur de sortie dans la constellation de signal, on peut trouver la
transformation inverse qui va corriger les erreurs, prévenant ainsi la dégradation du

BER.

Erreur Phase | | Emreur Gain Ecart DC
_ Canal 3
Déphaseur Fitre |
Val’iable PaSSe_bas
Signal RF Canal 2
Modulé : " ana
) Déphaseur Filtre
ﬁaﬁable Passe-bas >
. Canal |
Déphaseur Fitte  |pp
Variable Passe-bas
Oscillateur Local

Figure 3.6 Modéle SPW pour les erreurs de phase, gain et écarts DC

Le modéle utilisé, donne la possibilité aux utilisateurs de modifier les erreurs de phase,
gain et écarts DC indépendament sur chaque canal. Dans notre modéle SPW, les erreurs
sont assimilées aux paramétres de simulation. En imposant différentes valeurs pour ces
paramétres "d'entrée”, l'usager peut observer le comportement de notre algorithme pour

une plage trés large de variation. Eventuellement, il peut aussi extraire des résultats
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statistiques, si les caractéristiques de probabilités pour les composantes de la téte

réceptrice sont connus (valeur moyenne, écart type, etc.).

Notre procédure de correction respecte en grandes lignes les principes de la méthode
ART, mais on a modifié certains fonctions par rapport i la solution typique de ART2
[24]. La premiére couche du réseau reste un niveau de pré-traitement, mais on n'utilise
pas la normalisation vectorielle sur les composantes. Soit la représentation vectorielle de

nos sorties échantillonnées :

Yo = Y1l +y2lia+ysts, 3.22
ou §; sont les vecteur unitaire de a base vectorielle

la normalisation du vecteur rend le résultat :

=Jyi+yi+yi . 3.23

Yo

Si on considére la composante y; = yjo + & , i=1,3 et g le terme d'erreur, on y

retrouve:

||7o|| =\I(Y| +E, )} +(y, "'82)2 +(y; +¢, ), 3.24

Dans ce cas on observe que le rapport entre le vecteur Y, et ||yo|| ne correspond pas a une
opération linéaire. La présence d’erreurs entraine plus qu’une simple modification du
facteur d'échelle, elle change I'énergie du vecteur de sortie de facon non-linéaire. Le
phénomeéne est trés connu et dans le langage usuel on dit que le centre de gravité de la
constellation a une énergie non-nulle.

Pour éviter ce phénoméne et préserver I'aspect linéaire du pré-traitement on a modifié

I'opération associée a cette couche. En fait on applique un vrai facteur d'échelle:

Ys —_ .=

=—Fj-},_]=o,K,i=l,3 ,
maxyy;

)

<K

3.25
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Dans I’équation3.25, K représente le nombre d’états recus durant la fenétre de temps

‘utile’ au traitement.

La transformée proposée par 3.25 modifie le traitement numérique par un simple
ajustement d'échelle vers une plage prédéfinie (ex. —1,1). L'opération est similaire a celle
produite par un amplificateur 4 gain variable dans une boucle de contréle automatique
du gain (AGC). Lors de I'implémentation réelle de notre récepteur, la normalisation
pourra se faire au niveau de I’AGC, pour préserver la vitesse de calcul. L'idée

fondamentale est de préserver a tout prix, la gamme dynamique du récepteur.

Le concept provient de quelques essais faits dans le but de calibrer une jonction six-ports
avec des diodes comme détecteur de puissance. Pour avoir une meilleure sensibilité les
diodes ont été utilisées dans une configuration avec polarisation. Comme le récepteur
direct doit étre couplé a la structure d'échantillonnage en connexion DC, la sortie
présentait un écart DC identique au point de polarisation de la diode. Cet écart était
méme plus grand que la variation de signal AC (0.63V contre +/-0.2 V). L'algorithme a
13 standards ou celui de type dual-tone corrigeait par calcul les écarts DC, cependant la
plage dynamique du récepteur était réduite a 0.4 V seulement (0.43-0.83V). En
comparaison, la plage totale des convertisseurs analogiques-numériques (ADC) était de
~1-+1V. En comparant au cas d'un point de polarisation nul, ceci équivaut a une
diminution d’un facteur 5 fois de la plage dynamique, ou en d’autres termes a 3 bits de
résolutions. Comme 1’ADC avait 8 bits de résolution, nous avions dans les faits 5 bits de
résolution réelle, ce qui a généré une impossibilité d'atteindre la précision nécessaire au

processus de calibration.

Avec la modification apportée par 1’équation 3.25 et I'architecture a mélangeur direct
sans polarisation ce phénomeéne adverse est contourné. Il faut voir aussi que la valeur du
maximum dans I'équation 3.25 peut étre utilisée dans le systéme pour contrbler un

amplificateur AGC réel.
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La deuxiéme modification de l'algorithme original est la procédure mathématique de
traitement du sous-systéme de décision. Contrairement a I'application initiale de ART2
dans la reconnaissance des caractéres, on connait le nombre de catégories (quatre pour
QPSK ou ses variantes, seize pour 16-QAM etc.). De plus on peut considérer que la
réalisation physique du circuit n'est pas complétement hors spécifications (pour un
circuit idéal le déphasage nominal entre chaque canal est de 120 degrés, voir le chapitre
2). Dans ce cas, on peut initialiser les coefficients de transfert de chaque nceud inteme du
champ F, (la mémoire de courte durée) vers le champ de décision (mémoire de longue
durée) avec les valeurs d'un récepteur idéal (sans erreurs de phase et de gain). Cette
modification apportée a l'architecture originale permet au récepteur de fonctionner
comme un démodulateur I&Q non-compensé, dans le cas d'un fonctionnement
défectueux du logiciel. Cette initialisation est équivaut a l'utilisation d'un biais dans le
niveau décisionnel. De plus, cette hypothése augmente de fagon significative la vitesse
de convergence de notre algorithme dans le cas d'une jonction correctement congue, et
ce sans conséquence sur la capacité de correction ; nous pouvons toujours corriger des

erreurs de phase de I'ordre de 25 degrés et des variations de gain de 40%.

Une autre modification a été apportée au mécanisme du systéme d'orientation. De la
méme facon que ART2, notre algorithme vérifie la vraisemblance entre le vecteur
d'entrée et les coefficients de transfert associés au nceud gagnant dans la couche de
décision. Normalement, une éventuelle asymétrie détectée par le sous-systéme
d'orientation va désactiver le nceud gagnant et le systéme va continuer la recherche d'une
autre solution parmi les catégories encore valides ou va générer un nouvel état. Dans
notre cas, on procéde seulement a l'inhibition du nceud actif (on ne modifie pas les
coefficients de transfert) ou on ré-initialise la valeur des coefficients de transfert & leur
valeur ‘par-défaut’. Le signal d'orientation sera utilisé au niveau systéme, pour signaler
une erreur, due probablement a un niveau élevé de bruit ou une désynchronisation des
symboles et/ou de la porteuse. La synchronisation n'est pas contrdlée par cet algorithme,

mais la rotation de la constellation, conséquence d'un manque de synchronisme au
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niveau de symbole et/ou porteuse peut étre détecter par notre méthode de correction
comme un chevauchement de zones de décision, quand deux états de modulation ne sont

plus différentiables.

Finalement nous allons maintenant décrire le formalisme utilisé par notre nouvelle
méthode de correction pour démoduler les signux . En particulier, le calcul des états de
modulation a partir des mesures a la sortie de la jonction est expliqué.

Considérons la matrice composée par les valeurs numériques, échantillonnées a la sortie

de la jonction (unité RF dans la figure 3.1) :

U, Kiea, K, of |x 0,
U, |=|K,e0a, K,ep, +(0, |, 3.26
U, K,ea, K;ef;]y, 0,

ou K; sont les valeurs de gain relatif, o; et B; sont les coordonnées du déphasage
équivalent pour le canal i = 1...3. <x, , y, > est le signal recu correspondant a l'espace
bi-dimensionnel 1&Q (le signal contient du bruit). Les termes O; sont les niveaux d'écart
DC pour chaque canal respectivement. Suite au théoréme 3.21, les coefficients de

transfert vers la couche de décision sont proportionnelles avec I'excitation d'entrée:

W

x1

U,
U, |=ae|W,|, 3.27
U,

wa

ici "a" est une constante et W,; sont les coefficients de transfert entre la i-éme
coordonnée du vecteur d'entrée et le nceud gagnant x. Dans le cas de la modulation
QPSK, chaque paire <x,y> cormrespond & un état de modulation et elle va générer une

‘ matrice W, différente dans I'équation 3.27.
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Les écarts DC ne sont pas corrélés avec les données et de plus, ils ont une valeur
constante, au moins pour un temps court par rapport a la vitesse de transmission. En

estimant la moyenne en temps (symbole aprés symbole), on peut soustraire les valeurs

des écarts et on obtient:
ijl T, T.[x,
U, |=|Ty Tau 3.28
Gs T, T.ly.

On note que le systéme décrit par (3.28), est sur-dimensionné, on dispose de trois
mesures pour déterminer (x,y). Pour résoudre le systéme, il suffit en principe de choisir

deux équations.

Nous définissons ||C||, la matrice obtenue par la troncation de la matrice ||T]|;

- qu qu
“C"_[C,,. c ] 3.29

p-

avecpg=l...3etp#q

Alors, la paire démodulée devient :

[’;].—.Ic“" .[g:] 3.30

En remplagant dans I'équation 3.28, le vecteur d'entrée par la matrice des coefficients de
transfert W, pour chaque nceud gagnant, on va extraire les coefficients de la matrice ([T}|.
On comprend alors comment notre algorithme permet de démoduler le signal (équation
3.30) tout en ajustant de fagon adaptative les paramétres de ||T||. Dans la version de

I’algorithme développée sous I'environnement SPW, pour la modulation QPSK, nous
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avons utilisé les 3 combinaisons possibles par la partition de la matrice |[T|| et nous
avons construit un systéme surdéterminé. Cette approche augmente la précision
numérique de la solution. Pour d'autres types de modulation comme 8-PSK et 16-QAM,
nous pouvons utiliser autant d'équations que désiré pour I'extraction de la solution du
systéme. Le nombre d’équation découle d’un compromis entre la vitesse d'exécution, la
taille de la mémoire embarquée et la précision voulue. Cependant, il faut mentionner que
dans un systéme réel, la précision numérique sera aussi limitée par la précision des
convertisseurs analogique-numérique et par le mode de représentation numérique dans le

processeur (virgule flottante ou non).

3.4 Résultats des Tests pour la Nouvelle Technique de Correction.

Maintenant que les détails mathématiques de I'algorithme ont été décrits, nous proposons
de présenter les résultats de simulations numériques du fonctionnement d’un récepeteur
basé sur notre nouvelle architecture. Le systéme complexe de réseau de neurones a ét¢
simulé dans I'environnement SPW. Ce logiciel permet de simuler, point par point
(temporellement), le récepteur au niveau du traitement du signal. Pour ces tests un
systéme complet transmetteur-récepteur a été défini pour simuler des différentes
performances de la nouvelle méthode de correction d'erreurs (voir figure 3.1 et 3.6).
Bien qu'aucune limitation n'ait été imposée pour la vitesse de transmission, les tests ont
été effectués avec un taux de transmission de 1Mbaud. Des résultats similaires peuvent
étre extraits pour différentes vitesses de symbole. La limitation de vitesse de
transmission, sera imposée seulement par l'architecture physique du récepteur nécessaire
pour l'exécution de l'algorithme. Comme on I’a précisé, dans notre présentation sur la
simplicité des opérations primitives a l'intérieur de l'architecture ART (section 3.2), il
n'est pas difficile d'atteindre des vitesses de traitement du signal extrémement grandes
(dans Y'ordre de 100 Mbaud/s.) avec de processeurs commerciaux avec représentation

numérique en virgule flottante.
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Le spectre du canal de base a été défini par I'introduction d'un filtre passe-bas de type
“cosinus surélevé” avec une fréquence de coupure de 0,8 MHz (voir figure 3.6). Ce filtre
respecte la deuxiéme condition de Nyquist pour éviter I'interférence inter-symbole. Cette
classe de filtre est presque un standard pour les transmissions numeériques, et une

variante, avec sa réponse temporelle, est définie dans le logiciel SPW.

Le tableau 3.1 montre la convergence de l'algorithme par rapport a un parametre du
réseau de neurones, usuellement nommé taux d'apprentissage. Ce parametre contréle la
vitesse de variation des coefficients de transfert a l'intérieur de chaque neurone du
réseau. Les erreurs de phase et de gain sont imposées par l'utilisateur. Le test de
convergence mesure le nombre de symboles requis pour que la distance minimale (dmin)
associée  la constellation de signaux (voir figure 3.5) dépasse 98% de la valeur d'un
systéme sans erreurs. Les termes d'erreurs sont des valeurs relatives par rapport au canal
de référence utilisé pour la synchrenisation de la porteuse et la synchronisation de

symbole (voir figure 3.6).

Comme on peut s'y attendre, les résultats dépendent de la valeur initiale des erreurs et ils
montrent une convergence plus rapide si le taux d'apprentissage est augmenté. En
pratique, on préfére des valeurs faibles pour le taux d’apprentissage, ce afin d’assurer
une meilleure protection au niveau de bruit. Les résultats du tableau 3.1 montrent que
I'on peut faire un tel choix; en effet, une différence de 100 symboles représente
seulement un retard de 0.1 ms dans le domaine temporel, valeur largement négligeable
en pratique. On doit savoir que l'algorithme a besoin de modifier les termes d'erreurs
seulement au début de la communication ou aprés une désynchronisation (changement
de la porteuse ou perte de synchronisme). De plus, une valeur basse pour le taux
d'apprentissage augmente la plasticité du systéme face a un signal bruité, ce qui signifie
que les coefficients de transfert seront moins modifiés par le bruit. Tout comme les

résultats de Carpenter et Grossberg [21,24], la vitesse de convergence dépend faiblement
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de lordre d'arrivée des symboles. Des séquences différentes ont des vitesses
d’apprentissage différentes, mais la différence est trés faible (~15 symboles au

maximum, pour une modulation & haut dégrée de modulation 64 QAM).

Taux d'apprentissage d=005 d=0075 d=0.1 d=0.15 d=0.2 d=0.5

Erreur Phase | +5°

Erreur Phase 2 -5°

Erreur Gain 1 -5% 17 17 17 17 17 17
Erreur Gain 2 +5%

Erreur Phase | +20°

Erreur Phase 2 -20°

Erreur Gain 1 +25% 29 27 26 26 26 26
Erreur Gain 2 -25%

Erreur Phase 1 +12°

Erreur Phase 2 -10°

Erreur Gain | -20% 58 55 42 40 39 39
Erreur Gain 2 +20%

Erreur Phase | +15°

Erreur Phase 2 -15°

Ermeur Gain 1 -25% 102 97 96 95 93 93
Erreur Gain 2 +25%

Tableau 3.1 Analyse de Convergence.

Nous avons aussi testé notre architecture en la comparant avec un récepteur classique de
type 1&Q. Au fur et 2 mesure que les symboles subissent le traitement numérique de
I'algorithme a base de réseau de neurones, la constellation distorsionnée par les erreurs
physiques du circuit est changée vers la position corrigée. Ce comportement dynamique

indique la puissance de la méthode et il est représenté sur la figure 3.7
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Figure 3.7 Convergence de l'algorithme.

Comme on peut I’observer dans le graphique ci-dessus, aprés la période de convergence,
la position idéale est obtenue si on considére I'absence de bruit. Les vecteurs corrigés par
les valeurs des coefficients de transfert assurent la proportionnalité entre le signal
dentrée et la position dans la constellation. Autrement dit, notre algorithme qui
minimise I’erreur quadratique entre les vecteurs mesurés et les vecteurs prédéfinis, est
équivalent a un récepteur optimal. En conséquence, un paramétre qui quantifie la qualité
de la réception est la distance minimale entre deux zones de décision voisines (le plus
proche quadrant dans le cas de la modulation QPSK). Les résultats sont présentés dans le
tableau 3.2.



dumin, dmin, Nouvel  dein, Nouvel
Erreur Phase Erreur Phase Erreur Gain  Ermreur Gain  Architecture  Algorithme  Algorithme
Canal | Canal 2 Canal 1 Canal 2 1%Q apreés 100 aprés 500
(deg.) (deg.) (%) (%) (%) symboles symboles
10 8 0 0 86.1 98.8 100.0
10 -8 0 0 91.0 99.2 99.99
5 -5 10 -10 92.0 98.9 100.0
5 5 10 -10 970 99.2 99.99
15 15 -40 -40 51.0 98.6 99.99
25 -30 -30 +20 39.7 98.7 100

Tableau 3.2 Capacité de correction.

Les valeurs trouvées dans l'analyse de la capacité de correction, nous montrent que
l'algorithme posséde les performances désirées. Toutefois, on doit préciser qu'en
pratique, il y a toujours un bruit de quantification, induit par la résolution finie de la
représentation numérique sur le processeur de signal. Cet effet est ici ignor¢, nous nous
sommes concentrés sur I"étude des caractéristiques intrinséques de notre méthode en
utilisant une représentation numérique en virgule flottante. Ce choix, explique la valeur

exacte de 100% de la distance obtenue aprés la convergence.

L'analyse quantitative montre clairement la supériorité de larchitecture “multiports -
méthode adaptative de correction” par rapport a l'architecture classique 1&Q. On peut
corriger des valeurs extrémes d'erreur de phase, qui correspondent a une baisse de
presque 8 dB dans le rapport signal sur bruit pour sa contrepartie 1&Q. Tout en
conservant le comportement linéaire du récepteur, notre algorithme améne

graduellement, de fagon adaptative, la constellation vers la position normale.

Maintenant que notre approche théorique est validée par ces tests, nous étudions le

comportement du récepteur adaptatif dans un environnement bruité. Nous avons
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considéré un bruit blanc additif de type Gaussien (AWGN) pour nos simulations. Le
graphique ci-dessous, présente les résultats pour une constellation QPSK dans les deux

cas (version [&Q et nouvelle méthode de correction) :
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Figure 3.8 Constellation 1&Q de sortie avec le bruit gaussien.

Comme il est suggéré de facon qualitative dans la figure 3.8, I'algorithme va déplacer
graduellement le centre de gravité de la constellation vers la position unitaire dans le

plan cartésien I-Q.

Notons que le processus de calcul des coefficients d'erreurs et d’ajustement des
coefficients de transfert ne dois pas nécessairement étre fait sur tous les symboles requs.
Ainsi, on peut exciter le réseau de neurones avec une version décimée de la séquence de

symbole d'arrivée; Par exemple ce sera le cas si on veut corriger des processus qui
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engendrent des erreurs variant lentement. Cet avantage nous permet de faire un
compromis entre la vitesse de convergence de I’algorithme et la résolution : Ceci peut

permettre d’utiliser des processeurs de signal a haute résolution numeérique, plus lents.

D'autre part, si on considére le procédé de récupération de la porteuse, une différence
entre la phase instantanée du signal de l'oscillateur locale et la porteuse RF sera
transposée dans une rotation par rapport a la constellation actuelle. Un traitement
temporel sur ce type de rotation peut conduire a la conception d'un systéme de
synchronisation assisté par le réseau de neurones. Cette caractéristique peut s'avérer une
amélioration supplémentaire au fonctionnement des récepteurs homodyne. Le probleme
est de considérer un espace a trois dimensions, la différence de fréquence instantanée

entre la porteuse et le signal de l'oscillateur local étant I'inconnue supplémentaire.

Le test final pour la validation de l'algorithme est le calcul du taux d'erreurs binaires
(BER). La figure 3.9 présente les courbes de BER en fonction du rapport signal bruit
pour un récepteur utilisant notre algorithme de correction et pour un démodulateur 1&Q
ayant les mémes erreurs de phase et de gain. Comme référence de calcul, le graphique
incorpore aussi la courbe du récepteur idéal I&Q dans le cas d'absences d’erreurs
physiques. L'algorithme proposé dans ce chapitre améliore de maniére significative les
performances du récepteur. La différence par rapport 4 la courbe théorique peut étre
expliquée par le fait que, dans le calcul de BER, tous les symboles sont considéres.
Dans, la phase initiale, avant que notre algorithme ait converge, le taux d’erreur sera
relativement élevé, du méme ordre que celui obtenu avec le récepteur 1&Q avec des
erreurs. Maintenant, si on considére seulement la séquence des symboles aprés
convergence de notre algorithme, les performances de notre récepteur approchent celles
du récepteur 1&Q sans erreurs de phase et de gain. La différence résiduelle provient
seulement de la représentation numérique finie utilisée par le logiciel et du seuil de bruit

imposé par le taux d'apprentissage.
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Figure 3.9 La caractéristique de probabilité d'erreur

Finalement, le graphique 3.9 peut étre interprété¢ de la fagon suivante. Les résultats
obtenus avec notre algorithme évoluent, d’une réponse de type “I&Q avec erreurs de
phase et de gain” vers une réponse de type “I&Q sans erreur” (ou aussi parfaitement

corrigé.

Alors que les résultats présentés jusqu'a présent ont utilisé la modulation QPSK comme
schéma de modulation générique, rien ne nous empéche d'appliquer notre technique a
n'importe quel type de modulation en quadrature. Il suffit de multiplier le nombre d'états
associés a un point dans la constellation de signal. Autrement dit dans la couche de

décision F; le vecteur de sortie va avoir un nombre de composantes identique au degré
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de modulation. Pour la modulation QPSK, on avait 4 neurones associées, pour 8-PSK et
16-QAM nous aurons respectivement 8 et 16 éléments. La procédure mathématique n'est
pas modifiée au niveau de I'algorithme de transformation des coefficients de transfert.
En conséquence on s'attend a obtenir des résultats similaires a ceux présentés ci-dessus.

La figure 3.10 présente les résultats pour une modulation de type 8-PSK:
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Figure 3.10 Convergence de la constellation 8-PSK

Le graphique 3.10 correspond a une erreur de phase de -12 et +10 degrés sur les canal 1
et 2 respectivement, et a une erreur de gain de 1.2 et 0.8. Comme d'habitude, les erreurs
sont référencées par rapport au canal de référence. On voit clairement comment la

constellation est modifiée pour obtenir les positions corrigées. Un résultat similaire peut
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étre obtenu, dans le cas du systéme réel ou on a ajouté du bruit blanc gaussien. Pour une
présentation qualitative, la figure 3.11 montre aussi le cas du systéme classique 1&Q

sans correction.
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Figure 3.11 Constellation de sortie 8-PSK avec le bruit gaussien

On peut observer que le centre de gravité de chaque point de la constellation est modifié
par rapport a la version non-corrigée. Suite au calcul des coefficients de transfert, la
distance équivalente minimale entre deux régions de décision voisines sera augmentée
en utilisant notre algorithme. Evidemment ceci a des conséquences favorables sur le taux

d'erreurs binaires. Cette conclusion peut étre généralisée a tout signal de type M-PSK.

Une différence importante entre les modulations de type M-QAM et M-PSK nécessite

une attention spéciale. Il s'agit de I'énergie instantanée du signal modulé. Si dans le cas
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de la modulation M-PSK, tous les symboles ont la méme énergie, pour la variante
M-QAM ce n'est pas le cas. Comme on peut le voir dans la figure 3.12, I'énergie des
symboles aux "frontiéres” de la constellation est plus grande que celle des symboles

situés dans l'intéricur de la constellation.

fQ

—

v-—l

Figure 3.12 Energie de la constellation 16-QAM

Dans le graphique 3.12 les symboles plus foncés représentent un état avec une plus
grande énergie. Le principe de calcul étant trés simple, I'énergie de chaque signal
membre de la constellation étant proportionnelle avec le carré de la distance vers le
centre du diagramme [1&Q. Cette variation de I’énergie des symboles a des conséquences
importantes pour l'algorithme de correction.
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Dans la section 3.2 on a développé la théorie du réscau de type ART. Regardant
I'équation 3.21, on a trouvé une importante propriété mathématique, le vecteur de sortie
gagnant (dont l'excitation au niveau du champ de décision est maximale) est
proportionnel au vecteur correspondant au niveau de la constellation. Dans le cas d'une
modulation a énergie constante, il n'y a aucune difficulté pour notre traitement, en raison
du fait que cette condition oblige tous les vecteurs de la constellation  étre indépendants
(non co-linéaires). En contrepartie, la modulation M-QAM présente des vecteurs
co-linéaires, donc il peut y avoir proportionnalité entre deux membres différents de la
constellation (les vecteurs d'ordre 1 et 2 dans la figure 3.12). Les résultats de notre
algorithme appliqué directement seront erronés si on ne considére pas cette propriété.
Autrement dit, si on ne fait pas attention, notre réseau va détecter la proportionnalité
entre les deux vecteurs et il va considérer qu'ils appartiennent a une méme classe. Le
résultat n'est pas étonnant, il est équivalent a la détection de caractéres des tailles
différentes. Pour un tel réseau utilisé pour la reconnaissance des caractéres, on peut dire
que la lettre "G" est identique avec "G". La conséquence immédiate est que la

constellation idéale de type QAM sera mal interprétée par notre algorithme.

La solution est de modifier l'interaction entre le niveau pré-traitement et le niveau de
décision. On a précisé dans la section 3.3 qu'on doit a tout prix garder la linéarité du
traitement afin de préserver les caractéristiques linéaires des erreurs. Dans ce cas, une
des modifications apportée a l'algorithme initial était de diviser le vecteur d’entrée par
une valeur maximale. Notre réseau calcule la valeur maximale du signal i I'entrée du
démodulateur. Celle-ci reste quasiment constante, tant qu'aucune modification n'est
apportée au circuit physique. Dans ce cas, on va utiliser cette valeur comme un indice de
I'énergie du signal. Pratiquement, nous divisons la constellation en deux constellations
adjacentes, formées pour une partie par les membres de l'intérieur de la constellation
QAM idéale, et pour la seconde partic par les membres de la frontiére de la
constellation. On observe que, a I’intérieur de chaque "sous-constellation”, on n'a plus de

vecteurs proportionnels.
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L'algorithme va calculer la différence entre I'énergie du signal d'entrée et une valeur de
référence, correspondant a un signal de faible énergie. Dans le cas de la réponse positive
a ce test, le champ de décision va recevoir un signal d'inhibition pour les états de "haute
énergie” (les cercles foncés) et va sélectionner le gagnant seulement entre les états de
faible énergie. Avec ce raisonnement simple, sans une grande augmentation de la

complexité de I'algorithme on peut aisément résoudre le probléme de partition dans le

cas des signaux M-QAM
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Figure 3.13 Converge de I'algorithme pour une constellation 16-QAM

Il est ainsi évident que notre algorithme peut facilement résoudre n'importe quel
probléme de démodulation en présence des erreurs si on a une modulation de type 1&Q.

‘ Si on est capable de transformer notre probléme dans un probléme de partition dans un
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espace cartésien, le réseau de neurones va simplement calculer les coefficients de
transfert correspondants aux positions dans la constellation. De plus I'algorithme étant
indépendant de la taille du probléme, on peut embarquer sur le méme processeur
numérique le code pour chaque type de modulation. Il s'agit dans ce cas d'un "soft-radio”
dont l'unité RF est devenue un circuit générique, pouvant étre utilisé dans plusieurs
systémes.

Aprés avoir présenter en détail, les fondements mathématiques et les performances du
nouvel algorithme, nous pouvons faire le point sur les éléments originaux introduits par
cette nouvelle approche.

En premier licu, notre technique de compensation adaptative ne montre pas les
limitations des méthodes de calibration a base des standards, en éliminant ainsi le besoin
d’équipements additionnels et/ou le temps de calcul dédié a cette fin.

En deuxiéme, I'algorithme de résonance adaptative posséde une complexité
proportionnelle avec le type de modulation utilisée, étant strictement défini par celle-ci.
Cet avantage nous a permis de I'utiliser indépendamment du format de modulation, en
devenant ainsi trés flexible aussi pour la conception du récepteur comme pour le
matériel utilisé (il peut étre embarquer sur une architecture générique de type DSP)

En troisiéme, le taux de transmission n’influence pas le fonctionnement de I’algorithme
et nous pouvons envisager utiliser cette technique pour une version décimée de la trame
de données ou pour la version intégrale. Il est simplement le choix du concepteur du
systéme de faire le compromis entre divers paramétre. Dans le méme contexte, nous
devons souligner que pour toutes les modulations présentées (n-PSK, n-QAM) la
structure du réseau des neurones est identique (voir figure 3.3) incluant 3 couches de
traitement. Le délai de traitement devient ainsi 3 unités d’horloge de symbole dans une
version intégrale et 3 fois le facteur de décimation dans une version décimée. Nous

prouvons ainsi une architecture paralléle, trés efficace au niveau vitesse de traitement.
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CHAPITRE 4 MESURES ET FABRICATION DE CIRCUITS MMIC

On a vu dans les chapitres précédents, différents aspects concernant les avantages de
I'architecture de réception directe par rapport aux démodulateurs [F super-hétérodyne et
aussi, certaines techniques pour palier aux points faibles de ce type d'architecture.
Néanmoins, les techniques de circuits ne peuvent pas surpasser les avantages apportés
par l'intégration des fonctions sur une seule puce. Dans cette optique, ne pas avoir de
composantes électroniques au niveau de la fréquence intermédiaire a un avantage

important au niveau de la facilité d’intégration, et ainsi du coit de la solution homodyne.

Traditionnellement, les circuits micro-ondes, spécialement les circuits en ondes
millimétriques sont des systémes coiiteux. Réduire la complexité des circuits améne la
diminution du coiit du circuit et, dans ce cas, le récepteur direct reste un candidat idéal
pour limplémentation des systtmes de communication sans fils. Méme si notre
technique de calibration est une solution pour augmenter la qualité des récepteurs directs
et méme si elle peut étre embarquée sur des circuits génériques a faible cout
(processeurs de signal), il n'en reste pas moins que notre architecture de téte réceptrice
doit étre capable de garder ces avantages pour les circuits en ondes millimétriques. En
regardant la figure 3.1, on observe que dans notre cas, l'intégralité des fonctions RF peut
étre fabriquée sur le méme circuit intégré, utilisant de maniére uniforme la méme
technologie en fonction de la plage de fréquences qu'on a besoin de couvrir (bipolaire en
silicium pour fréquences inférieures aux 12 GHz, ou GaAs, SiGe et InP pour les

fréquences élevées).

Les résultats présentés dans les chapitres précédents ont tenu compte d'une réalisation
générique de la jonction équivalente six-ports, sans considération pour une réalisation
particuliére. La modélisation de la jonction, fondée sur les mesures du circuit de la
figure 3.4 n'impose pas des contraintes au niveau des choix du concepteur. Toutefois,

I'architecture présentée dans la figure 3.1 suggére une solution complétement "active”.



75

Autrement dit, la jonction est composée seulement des composantes actives intégrées sur
la méme puce. Au début de ces travaux de recherche il n'y avait aucune possibilité de
fabrication des circuits monolithiques pour les ondes millimétriques au laboratoire
Polygrames. Un accés aux fonderies commerciales reste trés colteux pour le milieu
universitaire et il présente un cycle de retour (conception-fabrication-mesures)
relativement long. Dans ces conditions, on a décidé de développer notre propre unité de
fabrication, de mesures et de modélisation pour les circuits monolithiques en ondes
millimétriques. La plus grosse partie de notre travail a été dédiée a ce développement, ce
en partenariat avec le laboratoire de micro-électronique d'Université de Sherbrooke
(GMS), avec le but précis d'obtenir des circuits pouvant étre utilisés comme sous-

systémes dans notre architecture directe.

Ce chapitre va présenter les différentes techniques de mesure développées pour la
caractérisation de circuits MMIC. On verra a la fois les aspects théoriques et aussi les
aspects portant sur les détails pratiques de I'implémentation du systéme de mesure. Aussi
une section du chapitre est dédiée a la technologie de fabrication de circuits MMIC en
GaAs, dont les résultats sont présentés dans le chapitre suivant. L'idée de notre approche
est d'obtenir un environnement intégré pour la fabrication des composantes, les mesures,
l'extraction de modéles a partir de I'étape de mesures et bien sir la conception des
sous-systémes a l'aide des outils CAO utilisant ces modéles. Un paramétre important de
ce cycle de développement étant sa durée, on a essayé d'automatiser au maximum les
étapes et améliorer les procédures de fabrication pour avoir un temps de réponse
("tum-around") relativement faible. En raison de la nouveaut¢ des processus de
fabrication pour les laboratoires Polygrames et GMS, nous avons essayé de développer
une expertise spécifique & nos équipements en fonction des limites matérielles et
budgétaires existantes. Les sections suivantes vont clairement mettre en évidence les
travaux accomplis et vont présenter les détails de notre systéme intégré de fabrication,

de mesure et de caractérisation de composantes MMIC.
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4.1 Mesures des Dispositifs en Hautes Fréquences.

Comme le nom le suggére, les circuits MMIC fonctionnent a des fréquences
relativement élevées. La qualité des circuits fabriqués dépend évidemment, de la
précision des mesures effectuées pour extraire les modéles utilisés dans la conception
des circuits. En résumant, plus les modéles sont proches de la réalité, moins la tache du
concepteur est lourde.

Pour la procédure d'extraction des modéles, nous avons développé plusieurs techniques
de mesure pour la caractérisation de circuit, dont les fondements mathématiques seront
présentés dans cette section. Les techniques ont été implantées au moyen du logiciel
ICCAP™ (de la compagnie Agilent Technologies). L’utilisation de ce logiciel en
conjonction avec la station de mesures sous-pointes, permet d’obtenir un environnement

de mesures complétement automatisé.

Contrairement aux circuits de basses fréquences, qui peuvent étre caractérisés sans
difficultés avec des mesures de type [-V en courant continu et des oscilloscopes pour les
caractéristiques AC, les circuits MMIC nécessitent des mesures complexes. Méme si
I'analyseur de réseau, I'appareil utilisé depuis les années ‘70 pour caractériser les circuits
micro-ondes, peut mesurer avec précision les paramétres de répartition S du circuit
étudié, certaines corrections doivent étre apportées afin d’extraire 1’information

recherchée.

La figure 4.1 montre la sonde de mesure utilisée avec la station sous-pointes. On parle
ici d'un type de connexion GSG ("ground-signal-ground"), adaptée aux mesures de types
coplanaires. Ce type de mesures apporte deux avantages majeurs au niveau de la
précision. En premier liey, la transition entre le guide coaxiale et le guide coplanaire
permet d'atteindre une trés large bande en gardant un trés faible facteur de pertes
d'insertion et de réflexion. Le deuxiéme avantage consiste dans la présence du plan de
masse au méme niveau que les lignes du signal. Dans ce cas, contrairement a

l'environnement de type micro-ruban, on peut fabriquer facilement des standards de



77

calibration comme le court circuit. Dans le cas de la version micro-ruban, pour une
connexion en court circuit on doit percer de trous dans le substrat ("via-holes"). Les
inductances parasites associées avec le trou, additionnées aux effets résistifs dépendants

de la fréquence vont largement diminuer la précision de mesure.

Figure 4.1 Sonde de mesure de type GSG

On note que pour les sondes de mesures sous pointes, il n’est pas possible d’avoir une
connexion directe entre les deux ports de mesures. Dans ce cas, la technique de
calibration doit inclure une procédure spéciale pour le changement de plan de mesure.
Cette contrainte est compatible avec les dimensions des circuits 2 mesurer. La constante
de la sonde de mesure (distance entre deux doigts consécutifs) est de 150 microns, alors
la valeur de la dimension transversale du systtme de mesure est supérieure aux
dimensions des dispositifs MMIC (un transistor PHEMT occupe une surface équivalente
de ~ 40x100 microns et les capacités peuvent avoir des dimensions de seulement 20x20
microns). Dans ce cas, il est évident que le plan de mesure de la sonde est différent du
plan associée au dispositif sous test (DST). D'une fagon qualitative, on présente dans la
figure 4.2 le principe de mesure utilisée pour l'extraction de modéles des composantes
MMIC. Le plan réel de mesure est associé avec la connexion physique entre les sondes
et le substrat. Pour la caractérisation, les valeurs mesurées doivent correspondre au plan

effectif de mesure. En conséquence, on doit diviser I'opération de mesure en deux
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étapes. La premiére étape correspond a la calibration par rapport aux sondes, la seconde

étape est la procédure de changement du plan de mesure.

; Ligne2 ;
| = o \
Plan Effectif Plan Réel
de Mesure de Mesure

Figure 4.2 Schéma simplifié de mesure.

La calibration au niveau des sondes utilise la technique standard de calibration d'un
analyseur de réseau. Si la fréquence de caractérisation (ou la plage de fréquence) est
inférieure a 12-15 GHz, on utilise la calibration de type SOLT ("short-open-load-thru®).
Pour couvrir I'intégralité de la bande de mesure (~40 GHz) on doit utiliser une technique
plus précise comme LRM ("line-reflect-match™).

Dans les deux cas, les standards de haute qualité sont utilisés sur un substrat en alumine.
En particulier, on utilise les standards fournis par le fabriquant des sondes (Picoprobe).
Si les composantes a mesurer sont fabriquées sur un autre type de substrat (en
occurrence GaAs), dans la technique de changement de plan de mesure on doit tenir
compte du saut de permittivité relative du matériel (Alumine ~ 9.6, GaAs~12.9). Cette
correction est représentée dans la figure 4.2 par I'effet capacitif Cp. Pour tous les circuits,
la taille de plots de connexions est maintenue constante, donc on peut facilement extraire
la valeur de la capacité C,. Parfois, on monte les circuits & caractériser sur des substrats
en alumine et cette correction n'est plus nécessaire.

On ne veut pas insister sur la premiére étape. Elle est spécifique a n'importe quelle
technique de mesure en micro-ondes et le lecteur peut trouver les détails dans les guides

d'application de I'analyseur de réseau. Cette étape est obligatoire quel que soit le type de
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mesure (coplanaire ou coaxiale), étant le moyen d'obtenir les termes de calibration pour
la correction de I'analyseur vectoriel de réseau. La technique SOLT comme celle de type

LRM détermine tous les 12 termes d'erreur pour la correction.

Nous allons continuer avec la présentation des différentes techniques de changement du
plan de mesure ("de-embedding”). La premiére technique est une puissante méthode de
calibration. Il s'agit de la méthode multi-lignes développée comme une généralisation de
la méthode TRL pour la calibration des analyseurs vectoriels de réseau [46,82,83,85].
Dans notre cas, on a besoin seulement de la procédure pour I'extraction de la constante

de propagation sur les lignes 1 et 2 (en figure 4.2).

2.3.6 Méthode Multi-lignes.

Considérons le schéma de la figure 4.2. Si on veut calculer les paramétres de répartition
S, dans le plan du dispositif (DST), il faut trouver les matrices S des diports associées
aux circuits entre les points de mesure effective et le plan du DST. Le systéme est
analysé de fagon optimale a l'aide de paramétres du type chaine. Nous avons choisi la
définition de telle maniére, que la matrice de la connexion "cascade” du diport A
connecté en série, a la gauche du diport B, donne simplement le produit AB pour
représenter le circuit en cascade.

En tenant compte de la symétrie du systéme entre les ports 2 et 1 de l'analyseur de
réseau, on peut trouver la matrice de la connexion en cascade mais dans la direction
opposée (de droite a gauche). Appelons cette connexion opposée la matrice chaine

renversée :

— ~, [o 1] .01t
A=A"= A , 4.1
1 of |o1

L'équation 4.1 représente la liaison apportée par la symétric entre la matrice chaine

opposée et la matrice directe.
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Si on considére la matrice de paramétres chaine mesurée pour un standard "i", suite a

notre notation le résultat est :

Mi =x’rl? s 4.2

M est composée par les valeurs mesurées et X et Y sont les matrices inconnues,
représentant les termes d'erreurs et elles doivent étre déterminées.

On souligne que le trait au-dessus de la matrice représente la matrice opposée (de droite
a gauche), correspondant au deuxiéme port. De cette mani¢re les matrices X et Y sont

inter-changeables au niveau du développement mathématique.

Dans 4.2 T' est la vraie matrice chaine du standard. Si le standard (notre cas) est une

ligne de transmission idéale et la transition sonde-ligne est parfaire, T' devient :

-, i
Li = < O = E' 0 . 4.3
0 e 0 E}

ol ¥ est la constante de propagation et |; est la longueur de la ligne "i". En pratique, la
ligne utilisée comme standard n'est pas idéale. Dans ce cas on peut représenter sa

matrice chaine par :
T =(1+8")L ‘I + 8”) , I = matrice unitaire. 44

dont les matrices 8 modélisent les faibles imperfections dues aux connexions. On a
considérer ces valeurs comme les termes d'erreur associés aux ports | et 2 et on a gardé
I'hypothése qu'elles sont faibles.

Si on mesure une paire de lignes de longueurs différentes, les équations de type 4.2 nous

donnent :
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MiX = XTY, 4.5
Ou on a défini

Mi = Mj(Mi)-‘ 4.6
T =TT 4.7

Considérons en premiére instance que les termes d'erreurs & sont nuls. Dans ce cas T

devient simplement :

E}

— 0 i —y(,-1,)
R - I - S T G
e S T e 8

0o =2
E;

11 est clair que dans ce cas, résoudre I'équation 4.5 revient a résoudre un probléme de
valeurs propres. Les termes diagonaux EY de 1a matrice TY sont les valeurs propres, et les

colonnes de la matrice X sont les vecteurs propres de la matrice MY

Si, contrairement a notre hypothése simplificatrice, les connexions entre les sondes et les
lignes ne sont pas parfaites, alors TV n'est pas une matrice diagonale et le probléme
devient plus complexe parce que les valeurs propres de la matrice M? ne suffiront plus
pour le calcul des termes d'erreurs. En pratique, on peut considérer que les termes d sont
faibles et la solution est obtenue par la résolution d’un probléme de perturbation des

valeurs propres.

En pratique, on extrait toujours les valeurs propres et les vecteurs propres de la matrice
M. Ces valeurs sont liées aux valeurs correspondantes de la matrice T”. Si VY et R sont

les vecteurs propres, respectivemnent les valeurs propres de la matrice T”, on obtient :
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TIVi=ViRY, 49
donc,

M Uij=U'RY, 4.10

Ui=x VY, 4.11

Autrement dit MY et TV ont les méme valeurs propres et I'équation 4.11 montre la
correspondance entre leurs vecteurs propres. Cette propriété nous permet rapidement
d'extraire l'information désirée en effectuant de simples mesures des lignes de
transmission de différentes longueurs. Les valeurs propres de la matrice mesurée T sont

calculées par la formule 4.12:

ij x; = %k 1“; + zijz)i\/(Tll{ 'Tzijz y +4Tli§T1ij‘] ’ 2

1
Dans ce cas, la valeur estimée de la constante de propagation est :

]
y =) 4.13

L -1 ’
Les mesures de plusieurs lignes nous permettent de diminuer I'erreur de mesure sur la
valeur estimée de la constante de propagation. Une analyse statistique des erreurs peut
étre trouvée dans [82], mais dans notre systéme de mesure, nous utilisons seulement 2
ou 3 paires. Les résultats sont trés précis dans ce cas. La méthode de calibration
multi-lignes permet aussi I'extraction de termes d'erreur pour les connexions, mais au
long de notre travail, on a préféré la variante simplificatrice, dont la correction est
obtenue par la présence d'une capacité paralléle (voir la figure 4.2). Avec ces
paramétres, la constante de propagation et la valeur de la capacité des plots, on peut

changer le plan de mesure effective par un simple calcul matriciel :
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Apsr =C;'LY Appope Li'C;' 4.14

Dans I'équation 4.14, Apst et Aprope sont les matrices chaine du dispositif mesuré dans
le plan effectif, respectivement le plan des sondes. C,, et L; sont les matrices chaine de la
capacité et les lignes déterminées analytiquement par notre procédure.

La figure 4.3 montre les résultats de la mesure d'une ligne de transmission, autre que les

standards utilisés.

A0

45

-85

811 (a8)

-70

Figure 4.3 Ligne de transmission en réflexion aprés la calibration multi-lignes

Comme on peut remarquer, les résultats sont trés bons, assurant une excellente précision
pour les mesures des dispositifs a caractériser.
Evidement la précision de la méthode dépend de la fréquence de travail, parce que la

sensibilité de I'appareil est moindre pour les trés hautes fréquences. Il s'agit d'un détail
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trés important. La qualité des mesures dépend de la puissance du signal 2 mesurer. Pour
une plus grande précision, on a besoin d’un maximum de puissance de la source RF.
Malheureusement, cette condition est incompatible avec la caractérisation de
composantes actives. Les transistors sont des dispositifs a gain. La condition de mesure
en petit signal qui doit étre respectée en tout temps impose des niveaux de puissance
faible (<-10 dbm) a I'entrée du dispositif. Si on effectue la calibration a un niveau plus
grand pour augmenter notre précision de mesure, on va devoir considérer les erreurs
introduites par la répétabilité des atténuateurs variables de I'analyseur. Dans ce cas un

compromis doit étre fait.

2.3.7 Calibration en Domaine Temporel.

Une autre méthode efficace pour le déplacement du plan de mesure tire son avantage de
la capacité de mesures temporelles de I'analyseur de réseaux. L'analyseur de réseau
vectoriel utilisé pour nos mesures, de type 8510C (de Hewlett-Packard) posséde une
option qui permet d'analyser la réponse en temps d'un circuit quelconque. Méme si le
fonctionnement avec cette option n'est pas similaire a celui d’un analyseur de transitions
('outil de choix pour analyser la réponse en temps d'un circuit), nous pouvons utiliser ce

mode de fonctionnement de fagon optimale pour un cas spécial de calibration.

Reprenons le probléme a résoudre. Pour un dispositif & mesurer DST, les valeurs

mesurées correspondent a :

AcroBaLe = Aconn1*ALIGNEI*ApsT® ALigne2® Aconn: 5 4.15

dont la notation correspond aux matrices chaine des connecteurs, lignes etc. Si on
détermine les valeurs de Aconni et Apignei par l'inversion de I'équation 4.15 on obtient la

valeurs de paramétres de type chaine du dispositif sous test (voir équation 4.14).
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De méme que dans la procédure de la section précédente, on va mesurer certains
standards et avec un traitement mathématique on va obtenir les valeurs des matrices
inconnues.

Dans la figure 4.4 on présente les standards a mesurer. Il s'agit d'une simple ligne de

L |

. [

L;

Substrat

Figure 4.4 Standards de calibration

type "THRU?", et deux circuits ouverts de longueurs différentes. Comme nous allons le
voir, la qualité de standards de type circuit ouvert ("open") n'est pas critique en ce qui
concerne la précision de I'amplitude de coefficient de réflexion et sa phase. On a besoin
seulement d'un circuit hautement réflectif. Le critére de base dans le choix de standard
est plutét la simplicité de fabrication et dans le cas d'une structure micro-ruban, le circuit
ouvert est clairement la plus simple structure. Pour les circuits de type guide coplanaires

uelqu'un peut aussi choisir un court circuit.
quelq pe

L'analyseur de réseau est un instrument fonctionnant dans le domaine fréquentiel. La
réponse du circuit dans le domaine temporel est calculée par l'intermédiaire de la
transformée Fourier inverse de la réponse mesurée. Notre instrument posséde une
fonction qui permet de sélectionner une certaine fenétre dans la réponse temporelle et
effectuer la transformée Fourier directe seulement sur cette partie du signal. Cette

opération de fenétrage nous donne la possibilité de sélectionner seulement la réflexion
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au niveau d'un seul connecteur (correspondant & la connexion sonde-substrat). Ayant
cette possibilité, avec un nombre relativement restreint de standards, on peut extraire

toute l'information nécessaire.

Regardons la figure 4.5. Le graphique montre de facon qualitative le principe de notre
technique. En appliquant une fenétre au niveau temporel on peut sélectionner seulement
la réflexion correspondant au connecteur 1. Par la suite, on convertit le résultat dans le

domaine fréquentiel et on extrait I'information.

| |

l Fenétre '

Réflexion

0 02 04 06 08 1 12 14 16 18

Figure 4.5 Le principe de fenétrage.

Il faut dire que la figure 4.5 ne représente pas une mesure réelle. En pratique les
transitions ne donnent pas des réflexions aussi importantes, mais le raisonnement est

équivalent. En choisissant d’analyser une transition particuliére, on considére que le
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signal en dehors de la fenétre sélectionnée est nul. Le signal résultant peut étre manipulé

dans le domaine spectral comme un ensemble de paramétres S habituels.

Nous présentons maintenant le traitement mathématique associé a cette méthode en
suivant pas a pas de l'algorithme de calibration.

Regardons le schéma 4.6, ou on retrouve le flux de signal pour la connexion du standard
L1 (ligne "THRU"). Comme la représentation des matrices inconnues des transitions
doit tenir compte de leur comportement passif et réciproque, les coefficients de transfert

direct et inverse sont identiques (A21=A12=A).

A C-Y" b
—> A > B e
b= o
5 All L A22 B22 | B:11 T
% %
- A ETeT B -—
b| € a

Figure 4.6 Cheminement du signal pour la connexion "THRU".

PAS 1:
La ligne "THRU" est mesurée. Dans le domaine temporel on sélectionne seulement la
réflexion au niveau de la transition 1. Dans ce cas :

SilA=All, 4.16

PAS2:
Dans la méme connexion on sélectionne seulement la réflexion au niveau de la

deuxiéme transition. On y retrouve :

S11g = A21%exp(-YL1)*B22*exp(-(-YL1)*A12 = A*B22%exp(-2yL1),  4.17
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PAS3:
Dans la méme connexion on applique le méme procédé au niveau de S;2. Avec la fenétre

centrée sur la deuxiéme transition on obtient :

S22 =Bl11 , 418
PAS4:
La fenétre est centrée maintenant sur la transition du port 1 :

S22, = B**A22* exp(-21L1) , 4.19
PASS:
La derniére mesure sur la ligne "THRU" est en transmission :

S21L1 =S12L1 = A*B* exp(-yL1) , 420

Aprés les premiéres 5 étapes, on n'a pas suffisamment d'information pour trouver la
valeur de la constante de propagation "Y' et on va mesurer les standards restants. Dans
ce cas le port 1 de I'analyseur sera connecté au standard L2 et le port 2 au standard L3,
respectivement. Pour une meilleure compréhension du procédé, on représente dans le

schéma 4.7 le cheminement du signal correspondant.

al e'Y'z
—> A >
T Al A2 r
<o A “"'-;Iz- ------
b| ¢

Figure 4.7 Cheminement du signal pour la connexion "OPEN".

PAS6:
On mesure le standard L2 ("OPEN") et la fenétre est centrée sur la réflexion du circuit

ouvert. On obtient :
S11L2 = A2 *T™* exp(-21L2) , 421
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PAS 7:
Le méme type de mesure dans le cas de la réflexion du circuit ouvert L3 au niveau de
port2:

S22L3 = B *I'* exp(-2yL3) , 422

Finalement il nous reste seulement a tourner le substrat de calibration et mesurer L3 au

niveau de port 1 et L2 au niveau de port 2 :

PAS 8 :
S11L3 = A? *I'* exp(-21L3) , 4.23
S22L2 = B *I™* exp(-2yL2) , 424

Toutes ces mesures étant prises, on peut déterminer analytiquement les termes de

correction, en I’occurrence les paramétres A, B, ¥, I'.

1 S11L3 + S22L3

1

=——————olin(—o , 4.25

Y 2e¢(L2-L3) (2 (Sl IL2 SZZLZ»

S11L2eS22L2

r=Y . 2eL2-L1)) , 4.26

S21L1 exp(ye( )
A2l=Al2=A= St :__LZ eexp(yelL2) , 4.27
B21=Bl2=B= S221.2 eexp(yeL2) , 4.28
A22= SZBZZ" sexp(2eyell) , 4.29
=St 4.30

BZZ-T.CXP(ZQ'Y' Ll) , .

Cette méthode de calibration offre certains avantages au niveau de la précision et de la
facilité d'implantation. Au premier, le nombre de standards utilisés est de seulement 3, et

de plus ces standards peuvent étre trés facilement fabriqués sur n'importe quelle type de
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ligne de transmission planaire. En deuxiéme lieu, la précision ne dépend pas d'une bonne
connaissance des standards. Il est clair, suivant le développement mathématique présenté
que les seules hypothéses nécessaires sont la répétabilité des connexions et le fait que les
circuits réflectifs soient identiques. La premiére hypothése est valable pour tout type de
calibration et la deuxiéme est facilement respectée en pratique. Ces avantages nous ont
convaincu d'implanter cette technique sous l'environnement de modélisation ICCAP".
En fait, la procédure est largement programmable, il suffit seulement de prendre les

mesures associées aux trois connexions et les parameétres sont retrouvés au niveau du

logiciel.

Cependant, soulignons que certains inconvénients limitent la plage d'applications de
cette technique. Pour une bonne précision de la technique, la longueur physique de la
ligne "THRU" doit étre relativement longue pour permettre I'isolation de la réflexion de
chaque connecteur. Cette condition est obligatoire pour éviter le chevauchement du
signal réfléchi au port 1 et celui réfléchi au port 2. En pratique cette condition signifie
que les dimensions des standards sont relativement grandes. Si on veut limiter le coit de
fabrication des standards, (les standards doivent étre fabriqués sur le méme substrat que

les circuits a mesurer) on préférera la méthode multi-lignes.

Un deuxiéme point faible provient du systéme de mesure et il n'est pas spécifique a cette
technique de calibration. La qualité de la technique temporelle dépend de la précision
numérique de la transformé de Fourier. Pour atteindre les niveaux satisfaisants, on doit
utiliser une caractéristique de type passe-bas pour la réponse en temps ce qui oblige de
choisir des fréquences multiples de 45 MHz a partir de cette valeur. Aussi, la fréquence
maximale doit étre trés élevée (au moins 26.5 GHz) pour assurer une bonne résolution
de la transformée de Fourier. Ces conditions sont parfois en contradiction avec les
techniques de modélisation du logiciel ICCAP™. i faut se souvenir que le but final de
nos mesures reste de caractériser les composantes MMIC. Une condition du logiciel

nous oblige de garder la méme plage de fréquence pour la calibration que pour la
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procédure de modélisation. Dans ce cas, une plage de fréquences excessivement large
augmente de fagon exponentielle le temps de mesures, ce qui rend nos mesures

impraticables.

Néanmoins, nous avons utilisé la technique d’analyse dans le domaine temporel pour
obtenir l'information de départ pour les valeurs de capacités équivalentes simulant la
connexion sonde-ligne. Pour les circuits mesurés en monture micro-ruban, la technique a
donné des résultats similaires a ceux obtenus avec la technique multi-lignes._Dans ce
cas, pour les circuits MHMIC sur alumine réalisés a PolyGrames, cette technique est
facile a utiliser et elle peut étre implantée comme une procédure de calibration habituelle

de I'analyseur de réseaux, sans faire une calibration préalable au niveau des connexions.

2.3.8 Changement de Plan de Mesure pour les Structures Non-uniformes.

Les nouvelles composantes actives micro-ondes ont des dimensions de plus en plus
petites. En fonction du critére de conception du transistor utilisé par les ingénieurs
(faible figure de bruit, dissipation de chaleur) le dessin ("layout") physique est
relativement non-uniforme. Il devient alors difficile pour l'opérateur du systéme de
mesure de restreindre la structure des éléments parasites a une simple capacité et une
ligne de transmission uniforme. Le méme probléme se pose dans le cas des composantes
encapsulées, dont les caractéristiques du boitier influencent de fagon importante les

performances globales de la composante.

Pour traiter ce type des structures, Cho et Burk [29] ont congu une méthode pratique de
calibration, qui a été utilisée parfois dans nos procédés de mesures et caractérisation. Il
s'agit d'une technique que peut étre généralisée facilement pour une classe trés large de
mesures sous-pointes. La figure 4.8 montre quatre structures de connexion qui doivent
étre disponibles pour la calibration. Méme si les structures représentent une connexion

ur un transistor bipolaire en monture micro-ruban, il ne s'agit pas du seul cas possible,
po po gitp po
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car d'autres types de connexion (soit en dessin coplanaire soit ligne a fente etc.) plus ou

moins uniformes peuvent étre considérés de la méme maniére.

Figure 4.8 Dessin des structures de calibration.

La procédure utilise les paramétres Y ou Z pour représenter les éléments parasites, selon
le type de connexion (série et paralléle). Un modéle électrique associ¢ avec la monture
du dispositif DST est présenté dans la figure 4.9. G; représentent les éléments en
connexion paralléle dus aux contacts sonde-substrat et Z; les éléments série. Une telle
représentation est possible aussi pour la modélisation des boitiers. Si on dispose des
boitiers avec des connexions en circuit ouvert, court circuit et connexion directe, on peut

obtenir un solide algorithme de caractérisation des éléments parasites.

La technique suit trois étapes, correspondant aux connexions consécutives des trois
"standards”. Pour la connexion "OPEN" on a:
Gi = Ynoren + Y120PeN

G: = Y220pen + Y120pEN
G3 = -Y120ren 431
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Figure 4.9 Modéle électrique de la monture.

En trouvant les valeurs G; on peut soustraire les valeurs G et G: par une simple

procédure :
Y11 =Yium -G,
Y2 = Yum G2,

4.32

Dans I'équation 4.32 Y yxm est la valeur mesurée au niveau de connexions sonde-substrat.

Ensuite on doit extraire les éléments série Zi. Pour cela, il suffit de mesures les

paramétres Y en connexion "THRU" et "SHORT". La figure 4.10 montre les schémas

électriques pour l'intégralité de la procédure.

Les valeurs des éléments série peuvent étre calculées par :

U Youn +1/YA,,_,..L-I/Y22M2

Z
2
Z.= ”Yum -l/Yllshoﬂl +l/Y225honl
,= _lishort!
2
P VA FPWLATA (I I TR CYWE
= _12thru —22short2

2

) 433
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Gthru

Gll  THRU G2

Gun=WZ+Z:F=Y 12t0u

SHORT2

G i=WZ\+Z;)=Y 11shoni Go=(Z:+Z;-Y 13h0m2

Figure 4.10 Schéma électrique des connexions.

Avec les valeurs des éléments "parasites” série déterminées, on peut trouver les valeurs

corrigées des paramétres Z au niveau du plan du dispositif sous test :

Zhws=2Zn~-Z\-Z; Zyy=Zy-2;
Zys=Zn-14; Zys=Zyn-4,-2, 4.34

Le dernier pas de la calibration reste I'extraction de la valeur G; pour obtenir les valeurs

corrigées des paramétres Y du transistor :

Yn=Yus—-Gs Y21=Yus +Gs
Yi2=Yis +Gs Y22 = Y22, —Gs 4.35

La technique de Cho et Burk est facilement intégrable dans un processus de mesure
automatisé. Elle permet une adaptabilité accrue au niveau du dessin des composantes et
éventuellement elle peut servir dans la caractérisation des boitiers pour les composantes

ou des techniques de connexion comme les systémes "flip-chip”. Aussi, dans le cas de
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composantes MMIC, elle peut nous apporter des informations supplémentaires sur les
capacités parasites du dessin, information nécessaire pour l'optimisation de la fréquence

de coupure du transistor.

Toutes les mesures effectuées pour la modélisation ont fait l'usage intensif d'une des
trois méthodes présentées ou d'une combinaison de la méthode multi-lignes et des
structures associées avec la méthode Cho. Avant chaque mesure de dispositif, la
calibration a été testée pour valider les processus de correction. La figure 4.11 montre
I'amplitude du coefficient de réflexion d'une structure de capacité MMIC mais avec les
deux plans métalliques en court-circuit. Comme on peut observer le plan de mesure est

exactement au niveau de la composante.
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Figure 4.11 Vérification de la correction.

Le dessin est représentatif pour les mesures sous-pointes dans le sens ou il représente le

plot de connexion, une ligne d'accés de 40 um en longueur et la structure non-uniforme
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du court-circuit. Le graphique présente les valeurs aprés la correction et le changement
du plan de mesure. Puisque les structures a modéliser avaient un dessin identique au

niveau des connexions on voit qu'on a obtenu une calibration de qualité

4.2 Fabrication des Circuits MMIC

Un grand effort a été consacré au développement d'une unité de fabrication de
composantes MMIC. Nous allons consacrer cette section aux procédés développés, avec
les détails spécifiques et une vue générale sur les composantes MMIC utilisées a grande

échelle.

Au début de notre travail, le laboratoire PolyGrames possédait une facilité de fabrication
de circuit hybrides ("MHMIC"), qui nous permettait d'intégrer sur un substrat d'Alumine
les structures planaires de lignes de transmission et des résistances déposées en Ti. Pour
obtenir un circuit complet on ajoutait des composantes actives discrétes et capacités
(puce ou en boitier). En fonction du type de circuit les connexions électriques sont
réalisées par simple collage, par fil soudé ("wire-bond"), par ruban etc. Malgré la
robustesse de cette technique et son faible coit, elle montrait des limitations en ce qui
concerne nos objectifs. La résolution maximale est d'environ 25,4 um (1 mils) di au
processus photographique qui utilise une imprimante graphique habituelle comme
source pour la fabrication de masque. Le manque de capacités intégrées et les "parasites”
des structures d'interconnexions rendait le processus moins flexible pour le concepteur.
Mais, plus important, c'était I'impossibilité d'avoir une reproductibilité accrue, étant

donné que les transistors utilisés sont des composantes discretes.

Dans ces conditions nous avons commenceé a travailler pour développer un vrai procédé
MMIC capable de fabriquer des circuits qui fonctionnement a des hautes fréquences.
Pour obtenir cela on a besoin des deux conditions "technologiques”. La premiére
condition concerne le transistor lui-méme. Pour un fonctionnement en ondes

millimétriques on doit utiliser des semiconducteurs & haute mobilité. En principe, les
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transistors de type PHEMT a base de GaAs ou InP sont les meilleurs candidats pour
cette application et représentent un quasi-standard en industrie. Nous avons décidé de
travailler avec ce type de matériaux, cependant comme I'épitaxie de la structure pseudo-
morphique demande des outils extrémement coiteux et une expertise spécifique, les
circuits MMIC que nous avons fabriquées I'ont été sur des gaufres dopées disponibles

commercialement.

En second lieu, il s'agissait d'avoir une précision suffisante au niveau du masque du
dessin pour obtenir les structures a grilles trés courtes (~200 nm). Dans ce cas on a
développé un partenariat avec le laboratoire GSM de I'Universit¢ de Sherbrooke ou on
peut faire de la lithographie par faisceau d'électrons ("e-beam lithography"). Pour
augmenter la vitesse de fabrication des circuits d'essai, notre laboratoire a acquis en
1999 un systéme de photo-plotter a rayon laser, capable d'une résolution de 2 microns.
Dans ce cas, une grande partie des étapes de fabrication se font a laide d'une
photolithographie classique avec les masques produits par le photo-plotter, la
lithographie par faisceau d’électrons n’étant utilisée que dans les étapes qui requicrent
une grande précision.

Les figures 4.12-4.19 présentent les principales étapes dans la fabrication d'un circuit

MMIC complet.

Substrat GaAs

Figure 4.12 Structure PHEMT sur GaAs, épitaxie par jet moléculaire

La structure active est déposée sur un substrat semi-isolant de GaAs d'une épaisseur de
600 um et une permittivité relative 12,9. La premiére étape est la définition des zones
actives par la gravure des couches dopées (fig. 4.13). La gravure est réalisée par une
solution acide H;POy/H,0,/H,0 (5:2:200) dans des bains a température controlée (20°C)
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pour une durée d'environ 130 secondes. Cette étape nous permet d'isoler les transistors et

les résistances enterrées.

l___mm_j

Figure 4.13 Gravure MESA (Définition Zones Actives)

Chaque zone active est ensuite utilisée pour la fabrication des transistors. Dans la
deuxiéme étape, les contacts ohmiques sont fabriqués par une évaporation successive
des différents métaux (Ni:Ge:Au:Ni:Au 10/30/50/10/50 nm) suivi par le recuit de 1 min.

aux environs de 365 C dans le four a recuit rapide, pour stabiliser la structure (fig. 4.14).

= ==

Figure 4.14 Contacts Ohmiques

Une gravure sélective est réalisée pour enlever la couche fortement dopée (une solution
acide citrique/citrate de potassium et peroxyde (5:5:2) et la formation du contact
Schottky au niveau de la grille.

I -

Figure 4.15 Définition de la grille par lithographie a faisceau d'électrons

Une écriture directe (fig. 4.15) dans un systéme a deux couches de résine a l'aide du
microscope électronique nous permet l'obtention d'une grille de type champignon (pour

diminuer la résistance série).



Figure 4.16 Premiére couche de métal d’interconnexions

Par la suite, une couche métallique (Cr/Au 10/500nm) est déposée par évaporation suivie
par le soulévement. La mince couche de Cr est nécessaire pour I'adhérence de la couche
d'or au substrat cristallin. Cette couche représente le premier niveau d'interconnexions
qui est utilisé pour la définition des lignes de transmission et I'établissement des
connexions électriques. Pour obtenir une bonne qualité du processus de soulévement un
procédé utilisant une résine positive a été mis au point. Ceci est nécessaire en raison de

Iépaisseur relativement grande du métal évaporé (fig. 4.16).
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Figure 4.17 Résistance NiCr déposée par évaporation

Le procédé permet l'intégration des résistances déposées en NiCr. La photolithographie
est utilisée pour la définition du patron des résistances. Ce type de résistance présente
certains avantages par rapport aux variantes enterrées (utilisant le canal conducteur).
Elles sont stables par rapport a l'intensit¢ du champ électrique (linéaires), peuvent
atteindre des valeurs faibles (~5-10 ohms) et surtout elles présentent un coefficient de
variation par rapport a la température largement inférieur. En pratique, elles peuvent étre
ajustées aprés la fabrication des masques par un procédé laser. La fabrication nécessite
un niveau de masque supplémentaire et l'évaporation d'une fine couche de NiCr (80-120
nm) en fonction de la valeur de la résistance par surface désirée. Comme une alternative
d'amélioration future, le dépét de la couche résistive pourrait se faire par pulvérisation

cathodique ("sputtering"). Aussi une résistivité accrue de l'alliage NiCr peut nous
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permettre une valeur d'épaisseur un peu plus élevée pour un meilleur contact avec la

couche de métal.

- -
. . -
-----------------

Figure 4.18 Passivation SI3N;

La déposition du nitrure de silicium par un procédé au plasma (réacteur PECVD) sert
comme moyen de passivation pour augmenter la fiabilité des circuits et en méme temps
elle définit les zones du diélectrique pour les capacités de type MIM
("métal-isolant-métal"). Les valeurs habituelles d'épaisseur sont d'environ 120-180 nm
pour la couche de nitrure. Le contrdle de I'¢paisseur est nécessaire pour 1'obtention d'une
bonne tolérance au niveau de la valeur de la capacité surfacique. A l'aide d'un

ellipsométre on peut mesurer l'indice de réfraction (qualité du dépot) et I'épaisseur.

s AR, > |

MIM Pont-a-air  LIGNE

Figure 4.19 Métal 2 interconnexions type pont-a-air

Une deuxiéme couche de métal nous permet la réalisation du plan métallique supérieur
des capacités MIM et les interconnexions de deuxi¢me niveau comme les ponts-a-air
(figure 4.19). En fait, la structure métallique du deuxiéme niveau est constituée
pratiquement de trois masques consécutifs : le masque du métal 2 et sa mise en ceuvre
identique avec le procédé pour le métal 1 (CrAu ), le masques des piliers de ponts et le
masque pour les ponts-a-air. Ce dernier sert aussi de masque pour le plot de connexions
externes. La définition de cette couche est faite en deux étapes, mais avec un seul

masque de niveau. Une couche initiale (métal intermédiaire), déposée par évaporation
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(CrAu 5/25 nm) ou pulvérisation cathodique (AuPd pour 3 min) et une deuxiéme
réalisée par électroplaquage. Avec cette technique on peut augmenter I'épaisseur
équivalente des lignes métallique donc une meilleure capacité de transport du courant et
plus faibles pertes dans les lignes de transmission. Notre procédé a été développé avec le
cuivre pour diminuer le coit global de circuit, mais on peut facilement le modifier pour
I'or si le probléme d'oxydation de cuivre s'avére trop important. Avec une telle technique
on obtient pour des échantillons de test une épaisseur cumulative d'environ 2-2,5 um de
métal, suffisante pour la plupart des applications. Dans le futur, pour des applications

nécessitant un courant plus fort on peut augmenter cette épaisseur vers 4-6 um.

La difficulté de fabrication des trous métallisés nous a conduit & préférer les structures
coplanaires aux structures micro-ruban. Les dispositifs micro-ruban sont mieux connus
et les modéles sont largement disponibles dans les outils CAO couramment utilisés. Pour
cette raison, dans 'industrie les techniques micro-ruban dominent le marché actuel.
Cependant, pour réaliser un circuit micro-ruban deux étapes supplémentaires sont
nécessaires : 'amincissement du substrat aux valeurs des 50-100 um et la fabrication des
trous métallisés par attaque chimique suivie de I'électroplaquage. La premiére étape rend
les gaufre trés fragile avec une grande possibilité de cassure, ce qui entraine une
augmentation du coit global de fabrication. Cette technique introduit aussi des
variations de performance en fonction de la précision du controle d'épaisseur. La
deuxiéme étape, I'alignement des trous, réalisée du coté opposé de la structure planaire
pose parfois des contraintes importantes au niveau de I'espace utilisé. On a donc opté
pour I’option des structures CPW pour leur simplicité de fabrication et leur faible cout.
Soulignons que dans le milieu universitaire [11] on considére de plus en plus le dessin
en structure coplanaire en raison d'une diminution de I'espace utilisé et d’une meilleure
isolation électrique entre les différents étages du circuit.

La mise en ceuvre de chaque étape de ce procédé a nécessité des grands efforts au niveau

du développement des techniques de fabrication.



102

La plupart des "recettes” de fabrication ont ét¢ mises aux points spécifiquement pour les

outils disponibles dans le laboratoire

Figure 4.21 Détail du porte-échantillon.
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GSM de Sherbrooke. Une autre partie du travail a été consacrée au développement de la
technique de fabrication de masques pour la photolithographie a I'aide du photoplotter.
Les masques fabriqué a PolyGrames nous permettent de diminuer la durée du cycle de
fabrication. Les figures 4.20 et 4.21 montrent le systtme a laser utilis¢ pour la

fabrication de masques.

Le principe de fonctionnement du photoplotter est relativement simple. On contréle le
balayage (en x et y) d’un flux lumineux laser (longueur d'onde ~ 457 nm, bleu) au
moyen de deux modulateurs acousto-optiques. Le contréle de Il'angle de déflexion est
réalisé par un synthétiseur de fréquence, et il permet I'exposition d'une surface
rectangulaire (~205/205 um). Un porte-échantillon peut se déplacer par rapport au centre
d'exposition, ce qui permet de réaliser des masques d'une grandeur maximale de 15 cm.
Le systéme est contrdlé par ordinateur (voir figure 4.20) et permet une résolution

maximale de 2 pm entre deux structures et des lignes d'une largeur minimale de ~4 um.

Figure 4.22 Masque pour lithographie
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Dans la figure 4.22, on voit deux portions de masque fabriqué dans notre laboratoire. Un
a servi comme structure de test et I'autre est un détail exact du masque de niveau métal 1

d'un transistor PHEMT en architecture "T".

Les procédés de fabrication des masques ont été mis au point dans le laboratoire
PolyGrames pour des structures de 2,54 x 2,54 cm en chrome. Nous pouvons fabriquer
aussi des dimensions plus grandes, mais au cours du notre travail nous avons utilisé

seulement cette taille de masque.
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CHAPITRE 5 MODELISATION DES COMPOSANTES MMIC

Aprés avoir vu les détails de la procédure de mesure et de fabrication pour les
composantes micro-ondes, nous allons continuer la présentation de nos travaux avec le
développement des algorithmes d'extraction de modéles. Indépendamment de la
technique de fabrication, le besoin du concepteur n'est pas seulement d'avoir un
dispositif performant mais aussi de concevoir un dispositif dont le comportement
électrique est bien modélisé, dans un format compatible avec les outils de CAO. Pour
obtenir de bons modéles deux conditions doivent étre réunies. Premiérement, obtenir une
précision de mesure suffisante, ceci passe par des techniques de calibration
performantes. Deuxiémement, il reste a4 résoudre le probléme de Pextraction des
paramétres. Pour atteindre ce double objectif, un systéme de mesure intégré a été mis au
point. L'ensemble des algorithmes de modélisation présentés dans ce chapitre ont éteé
développés sur une plate-forme contrdlée par le logiciel ICCAP™. Le logiciel a un
double role : il sert en tant que centre de contrdle pour les équipements de mesure (il
gére le plan de mesure et assure le synchronisme entre les différents appareils) et il
posséde aussi un puissant outil de modélisation et de simulation, puisqu'il est intégré au
systétme CAO de la compagnie Agilent (en fonction de la tche spécifique il utilise le
simulateur MDS ou ADS).

La figure 5.1 présente une vue d'ensemble du systéme de mesure sous pointes, dédié aux
composantes MMIC. Une station de mesure manuelle de type CASCADE 9000™ est
connectée a I'analyseur de réseau HP8510C et a un systéme automatisé de polarisation
DC (HP4142B). Un microscope optique est relié a un systéme vidéo, permettant a
l'utilisateur un bon contréle de I'opération de la station. Le logiciel ICCAP embarqué sur
une station de travail prend le controle externe des appareils via HPIB. Comme le
logiciel posséde deux types de moyens d'automatisation (en mode MACRO par des

commandes internes utilisant un langage similaire au BASIC ou externe par des routines
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en langage C ajoutées au fichier exécutable), on obtient une procédure d'extraction sans

intervention de l'usager.

Figure 5.1 Systéme de mesure sous-pointes.

En procédant ainsi, on peut faire 'usage de certains types de modéles a base de données,
modéles qui nécessitent un grand nombre de mesures (le lecteur va trouver les détails
dans la section dédiée a 1a modélisation du transistor).

La majorité des algorithmes développés au long de nos travaux permettent d'extraire de
fagon automatique, les paramétres du modéle ou, dans certains cas (pour les transistors),

directement le modéle sous un format compatible avec le logiciel ADS. Pour les
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inductances, pour lesquelles il n'existe pas de modéle analytique, on doit aussi regarder
les résultats d'une analyse numérique du champ électromagnétique ("full-wave") a l'aide
du logiciel MOMENTUM. Dans ce cas, I'optimisation finale est plus facile.

11 faut souligner que les efforts ont été focalisés plutét sur la caractérisation du transistor
et nous avons construit un algorithme complet d'extraction. Comme la fabrication du
transistor suppose des contraintes plus élevées que celles des composantes passives,
notre effort initial a été dirigé, tout au début, vers la fabrication de composantes
passives. Il faut dire que, on y trouve de plus en plus des librairies commerciales pour la
simulation de composantes MMIC passives, comme un ajout au noyau des outils CAO.
N'ayant pas eu a notre disposition une librairie comme "COPLAN®", il a fallu

développer nos propres modéles.
5.1 Capacités Métal-Isolant-M étal (MIM).

Composante souvent utilisée dans les circuits intégrés, les capacités MIM sont
rencontrées dans diverses applications comme : I'adaptation, le filtrage, les coupleurs
directionnels, couplage AC etc. Dans notre cas, des capacités a4 base de nitrure de
silicium (voir chapitre précédent) ont été fabriquées. La constante diélectrique d'environ
6,8 permet une capacité surfacique entre 380 et 420 F/mm? en fonction de I'épaisseur de
la couche déposée (140-160nm). Cette valeur nous permet d'obtenir des valeurs entre
0.18 fF (~20x20 um) et 20 pF (~200x200 um). Des valeurs plus grandes sont évitées par

les concepteurs en raison de la grande surface occupée.

Dans la figure 5.2 on voit une structure MIM (en connexion série) observé sous
microscope électronique. Habituellement, le Métal 1 forme le premier plan métallique de
la capacité et le Métal 2 se pose sur la couche de diélectrique (format "sandwich").
Parfois (ce n’est pas le cas sur notre figure) méme la deuxiéme couche métallique est
réalisée par électroplaquage pour diminuer les pertes ohmiques. Dans notre cas, on voit
que le pont-a-air, qui sert de connexion série est plaqué (sa rugosité est plus prononcée

que celle des couches évaporées).
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Figure 5.2 Capacité MIM en vue de haut et vue latérale.

Comme c’est une composante trés utilisée, une grande attention a été portée pour trouver
un modéle adéquat et on peut trouver dans la littérature plusieurs approches pour la
simulation des capacités MIM. Habituellement on préfére les modéles relativement
simples surtout dans le cas des capacités faibles (petite surface). Dans ce cas les
dimensions physiques sont largement inférieures a la longueur d'onde méme pour les
ondes millimétriques et les phénoménes distribués sont peu importants. Le schéma 5.3

montre deux variantes que nous avons adoptées pour notre modéle.
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Figure 5.3 Modele de la capacité
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Dans les deux cas, I'inductance et la résistance représentent I'influence du pont-a-air
associé a la deuxiéme couche métallique du MIM. Pour la premiére variante, deux
capacités parasites sont ajoutées pour compléter le modéle coplanaire. Normalement la
résistance doit avoir une valeur dépendante de la fréquence en raison des pertes
ohmiques variables avec la fréquence. En pratique une modélisation de ce genre ne s'est
pas avérée nécessaire et le modéle fonctionne bien avec une valeur constante. La
deuxiéme variante tiens compte un peu plus des phénomeénes distribués pour une
meilleure correspondance entre les valeurs mesurées et simulées de la phase de
paramétres S. La figure 5.3 présente la variante de connexion série. Dans le cas d'une
connexion vers le plan de masse, un port va obligatoirement disparaitre, ainsi que les
éléments associés avec ce deuxiéme port.

Pour la fabrication et I'extraction du modéle, on a congu un masque des capacités de
plusieurs dimensions et de plusieurs formes. Le tableau 5.1 présente les mesures de la
capacité pour un échantillon de test. Les valeurs sont extraites dans une routine ICCAP
congue dans ce but. La capacité est mesurée en basse fréquence (45 MHz-2GHz) et une
procédure d'optimisation est mise en ceuvre pour le calcul des autres parametres.
L'optimisation est poursuivie sur une bande étendue des fréquences (1-30 GHz). Le code

définit les dimensions (longueur x largeur) exprimées en microns.

CS20x20 | CS40x40 | CS60x60 { CS80x80 | CS100x100 | CS120x120f CODE
0.1838620.674107 | 1.50607 | 2.61789 | 4.10775 5.80411 |Valeur [pF]
CS20x20 | CS30x30 | CS50x50 | CS70x70 | CS90x90 |CS110x110| Code
0.177483| xxx 1.07036 | 2.07744 | 3.35274 497887 |xx = défaut
CS40x50 | CS30x40 | CS30x50 | CS40x60 | CS40x80 | CS40x70 Code
0.824715{0.527075 | 0.624931 | 1.01898 | 1.33839 1.16923 |Valeur [pF]

Tableau 5.1 Masque de capacités mesurées.
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Sur un échantillon il y a 4 masques des capacités identiques. Pour les capacités avec les
dimensions identiques on calcule la moyenne sur 'ensemble et les valeurs pour chaque
moyenne sont considérées dans un systéme surdéterminé pour obtenir la capacité
surfacique. Une bonne corrélation a été trouvée entre les résultats sur différents
échantillons et on peut estimer une variation d'environ 2% pour les capacités fabriquées

en méme temps et meilleure que 5% entre deux échantillons fabriqués en différé.

100 80

180

200

260 280

Figure 5.4 Comparaison entre les valeurs mesurées et modélisées.

La figure 5.4 montre la comparaison entre le coefficient de réflexion mesuré et la valeur
simulée a l'aide de notre modéle. Une excellente correspondance a été trouvée. Pour
toutes les capacités la valeur d'inductance série parasite est maintenue constante et elle
est d'environ 10 pH. La résistance séric a une valeur de bases fréquence d'environ
0,12 Q. Comme on peut I'observer, le coefficient de réflexion montre un excellent

comportement en fréquence. La fréquence de résonance est largement au-dela de la
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fréquence supérieure de notre systéme de mesure. Ceci montre que nous en obtenons
ainsi un bon facteur de qualité pour les capacités MIM fabriquées. La tension de
claquage est supérieure a 12 V (la valeur maximale mesurable avec nos dispositifs), ce
qui est suffisant pour notre procédé, en considérant que les dispositifs pHEMT

fonctionnent a des tensions faibles (1,2-5 V).
5.2 Les Inductances Spirales.

Les inductances intégrées, une autre composante nécessaire aux applications de filtrage
ou d'adaptation, sont souvent rencontrées dans les circuits MMIC. Du point de vue
réalisation elles sont relativement simples a fabriquer, utilisant les niveaux de masque
métal 1, métal 2, piliers du pont et pont-a-air. La figure 5.5 montre une version surélevée

pour un meilleur comportement en fréquence.

Figure 5.5 Inductance surélevée
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Contrairement aux capacités MIM les modéles pour les inductances sont moins précis et
largement dépendant de la plage de fréquence. Les simulateurs comme ADS utilisent un
modéle de synthése (en fonction de paramétres physiques) mais il est applicable
seulement en version micro-ruban et il est valable seulement jusqu'a 4 GHz. De plus, la
plage de valeurs des dimensions est spécifique aux circuits hybrides donc la précision

sur des variantes MMIC (avec des dimensions plus faibles) est trés approximative.

Pour une réalisation intégrée le concepteur doit respecter certaines contraintes. En
principe, les inductances remplacent les circuits résonnants, qui avec leurs lignes de
transmission sont trop "gourmandes” en espace (or I’espace est le paramétre principal de
calcul du prix d’un circuit MMIC). Cette possibilité de diminution de la taille doit
respecter les conditions électriques DC. En dehors de leur rdle dans les applications de
filtrage, les inductances doivent aussi étre utilisées comme chemin d'alimentation DC
pour le courant de polarisation. Par rapport au niveau de puissance RF ces valeurs de
courant peuvent se montrer critiques. Pour une analyse qualitative, I'épaisseur cumulée
de notre combinaison métal2 et pont-i-air est d'environ 1,5 microns. Pour une telle
valeur le courant critique est d'environ 4 mA/um. Dans ce cas une inductance ayant une
largeur de ligne de 12 microns peut transporter un courant maximal de 48 mA. Parfois
cette valeur est trop faible et le concepteur doit augmenter la largeur de la ligne; mais
cette opération peut abaisser significativement la fréquence de résonance de l'inductance

en raison de la capacité de couplage entre les lignes paralléles.

Couramment, en raison de ces difficultés de modélisation, les concepteurs [11,70]
préférent utiliser une base de données utilisant des valeurs mesurées. On construit et
mesure une large classe de dispositifs avec des diamétres, les largeurs de ligne, des
nombres de tours et des espacements entre les lignes différents. Cette approche est aussi
validée par le fait que les ports d'accés ont des positions fixes en pratique. Si on
considére (voir la figure 5.5) que le port numéro 1 est en position Est, le port 2 doit étre
en position SUD, NORD ou OUEST. Pour une valeur fixe de la largeur de la ligne
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conductrice et de I'espacement entre deux lignes adjacentes, on peut avoir des valeurs
discrétes d'inductances en fonction de nombre de tours (1%, 1'%, 1%, 2% etc.). Pour
obtenir une variation quasi-continue de la valeur de I’inductance, on préfére modifier le
diamétre intérieur du premier tour. Avec un ensemble d’inductances mesurées on a un
choix pour la modélisation : soit on prend un fichier correspondant aux paramétres S de
chaque dispositif et le simulateur va interpoler entre les valeurs mesurées, soit on
construit un modéle électrique équivalent basé sur des éléments concentrés et on
considére seulement les valeurs de ces éléments. La deuxiéme approche est plus
performante au niveau de la mémoire utilisée et elle permet une orientation rapide pour
le concepteur au niveau du choix des valeurs. La premiére approche permet d’obtenir
une meilleure précision absolue (valeurs mesurées!), et elle donne un temps de
simulation trés court.

Notre algorithme de modélisation utilise la deuxiéme variante avec un circuit équivalent

présenté dans la figure 5.6.

Co
__NW\__/'WY\—:_—__NW\__
La L R L.
1t

F Cai Ca2 -T-

v

Figure 5.6 Modéle électrique de l'inductance

En dehors des valeurs L et R qui représente l'inductance de basses fréquence et la

resistance série, le circuit équivalent posséde d'autres composantes pour faciliter la
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modélisation en haute fréquence. Les deux inductances série, modélisent I'accés a la
structure en spirale realisée par un pont-a-air d'un c6té et une ligne mince pour l'autre
port. La capacité C, est la capacité parasite causée par le dessin physique de la structure
(voir figure 5.7) et les capacités Cg et C, représentent les phénoménes de couplage par
rapport au plan de masse, respectivement entre les lignes adjacentes. La figure 5.7
montre un masque pour une inductance spirale d'un diamétre extérieur de 224 microns a
3Y% tours. La ligne centrale a une largeur de 12 pm et un espacement de 8 um entre deux

lignes adjacentes.

Figure 5.7 Masque pour une inductance spirale.

Du point de vue de la simulation, le circuit de la figure 5.6 est paramétré, et pour chaque
valeur d'inductance ont fait correspondre une valeur pour chaque élément du circuit. Une
approche plus poussée sera de trouver une courbe qui relie les valeurs de chaque élément
électrique en fonction des dimensions pour étre capable de faire une optimisation avec
une telle composante. Jusqu'a date, 4 notre connaissance, aucune caractérisation de ce

type n'est disponible pour une large plage de fréquence. Avec le modéle présenté on a
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comparé les résultats de mesures et de simulations. Pour une connexion série, comme
celle de la figure 5.7 on voit dans la figure 5.8 les résultats pour le coefficient de

réflexion. Dans le tableau 5.2 on trouve les valeurs de chaque éiément du modéle.

L [(nH] | La[nH] | L2[nH] | CelfF] | CIfF] | CalfF] | CealfF] | RIQ]
1.41 0.25 0.37 13.5 124 332 22.6 0.6

Tableau 5.2 Paramétres électriques du modéle de l'inductance

260 280

Figure 5.8 Coefficient de réflexion mesuré et modélisé de l'inductance série.

L'inductance a été mesurée entre 1 et 30 GHz. La valeur de basse fréquence de

I'inductance est relativement grande (2.23 nH), ce qui est une indication que la fréquence
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de résonance n'est pas trop élevée. Les capacités parasites de couplage et les pertes de la
ligne centrale modifient la trajectoire de la courbe par rapport a la courbe idéale qui
décrit un cercle. On y trouve une fréquence de résonance a environ 16 GHz. Les valeurs
plus faibles d’inductance peuvent avoir une fréquence de résonance plus élevée (~40-60
GHz). Au-deta de ces fréquences, les effets des ponts-a-air de connexions deviennent
comparables a ceux de l'inductance centrale et il est difficile d’obtenir une bonne

reproductibilité.
5.3 Résistances Déposées

Un des procédés développé dans le laboratoire GRM a été dédié au dépot des couches
résistives. Outre ce dépot spécifique, deux solutions inhérentes a la technologie de
fabrication des transistors peuvent aussi étre utilisées.

- On peut utiliser la couche épitaxiale du canal, dont la résistance spécifique est
relativement élevée. Cette solution est utilisée seulement dans les applications ou la
précision n'est pas critique.

- On peut aussi fabriquer une résistance, en utilisant la couche fortement dopée,
utilisée pour la fabrication des contacts ohmiques ("Cap Layer"). Par rapport aux
résistances de canal (480Q/carré pour notre type de substrat) celles-ci ont une plus
faible résistance spécifique (90€/carré). Dans ce cas méme les résistances avec des
petites valeurs peuvent étre fabriquées.

- Certains manufacturiers préférent méme ajouter dans leur structure épitaxiale, une
couche spécialement dédiée a la fabrication des résistances enterrées. Cependant, les
résistances utilisant une couche de semiconducteur présentent des variations
importantes a cause de la sensibilité de la dynamique de déposition a température
élevée, et du nombre de porteurs dans la couche déposée. En plus de ces
désavantages, ces couches présentent aussi des phénoménes non-linéaires en

fonction de la puissance du signal.
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La solution pour une résistance facilement intégrable et possédant aussi des bonnes
performances électriques est la déposition de minces couches métalliques résistives.
L'alliage de NiCr est le standard actuel dans l'industrie et il est facilement déposé par

évaporation ou pulvérisation cathodique.

La figure 5.9 montre une structure de test, réalisée au GSM pour mesurer et caractériser
le procédé de fabrication. On voit une structure de mesure Kelvin (technique de mesure
en 4 points) connectée a la couche résistive pour extraire l'information sur la valeur de la
résistance. La valeur de la résistivité par carré est contrélée par I'épaisseur de la couche
déposée, en l'occurrence le temps de dépot dans I'évaporateur. La valeur ciblée au début
a été de 20Q/carré pour faciliter la fabrication des faibles résistances, mais en fonction

de la valeur finale désirée par le concepteur on peut modifier le temps de déposition.

Signel A= inLemt  Date .16 Jun 2000
Phote No. =252  Time :10.00

Figure 5.9 Structure test Kelvin pour résistance NiCr.
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Comme pour les autres structures, on a fabriqué un masque avec plusieurs structures
pour mesurer la résistance spécifique. Les longueurs de résistances sont
intentionnellement différentes pour I'obtention des valeurs de résistance variables. La
figure 5.10 montre les résultats du test utilisé pour calibrer le temps d'évaporation.
Comme on peut le voir, le procédé a une excellente tolérance (~2%). Pour le courant
critique un test non-destructif a indiqué une valeur d'environ 2mA/mm. Il est conseillé
d'accepter une certaine marge de fiabilité et le concepteur ne va donc pas utiliser plus de

80% de la capacité en courant, de la résistance.

22.00
21.75
21.50
21.25
21.00
20.75
20.50
20.25
20.00

& & o o o & & & &

R par camé (Ohms/ca.)

A
s
&

Figure 5.10 L'extraction de la résistance spécifique (S/carré).

Les résistances déposées, ayant des dimensions trés faibles, ne présentent pas une
caractéristique distribuée. En principe elles sont trés proches de la composante électrique
idéale. Pour ces raisons, on veut d'habitude utiliser seulement une simple résistance

(dépendante de la largeur et la longueur physique) comme la représentation électrique.
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Dans le cas d'une simulation en ondes millimétriques, on peut utiliser le modéle fourni
par le logiciel ADS, en spécifiant seulement les détails de notre procédé (épaisseur de la

couche de métallisation, résistance spécifique et dimensions).

Finalement, soulignons que pour un circuit complet, on a besoin aussi d'autres
composantes passives, comme les coudes, les jonctions en "T" et en "croix” etc. Pour ce
type de composantes, il existe des librairies commerciales, mais pour s’assurer d’une
excellente corrélation entre les mesures et les modéles, on doit procéder a des
simulations numériques. Indépendamment de la méthode utilisée, on peut fabriquer les
composantes mentionnées sans difficulté, en utilisant les procédés de fabrication MMIC

décrits dans le chapitre précédent.

5.4 Le Transistor PHEMT

La composante clé des circuits intégrés est bien sir le transistor. Son comportement
"non-linéaire” nous permet la réalisation de fonctions de circuit complexes. Le besoin
d'une composante pouvant fonctionner dans le domaine des ondes millimétriques impose
certains contraintes au niveau de la réalisation physique du dispositif. Pour obtenir des
fréquences de travail supérieures a 30 GHz on doit avoir un temps de transit des
électrons d'environ 1-2 ps. Cette valeur peut étre obtenue a deux conditions : une
longueur de transit courte (< 200 nm) et une mobilité de porteurs trés grande. Ceux deux
conditions ont imposé comme unique choix le transistor & haute mobilité d'électrons

("HEMT").

La figure 5.11 montre la structure transversale du transistor PHEMT qu'on a fabriqué a
Sherbrooke. Méme si ce n'est pas une structure conventionnelle, puisqu'elle présente une

double hétérostructure, elle est similaire aux autres types de transistors HEMT.
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Figure 5.11 Structure transversale du transistor PHEMT

Le principe fondamental du transistor a haute mobilité d'électrons est la présence d'une
différence entre les niveaux de la bande interdite entre deux matériaux avec une
constante cristalline similaire (ex. GaAs et AlGaAs). Cette différence va générer la
présence d'un gaz d'électrons bidimensionnel. Ces électrons sont fournis par la couche
dopée et ils sont confinés a l'interface entre les deux couches. L'avantage fondamental
par rapport au transistor MESFET consiste dans le mécanisme de contréle du flux
d'électrons. Pour le MESFET la tension de grille contrdle la profondeur de la zone
d'appauvrissement, tandis que pour le PHEMT la tension de grille contrdle la densité de
porteurs confinés dans le canal de conduction. Alors, la conduction prend place dans une
zone non-dopée, donc les électrons du canal n’interagissent pas avec les ions donneurs
(ils ne sont pas freinés). En séparant ainsi les électrons de leurs donneurs on augmente

de fagon importante la valeur de la mobilité de volume.
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Plusieurs variantes ont été développées pour améliorer les hétérostructures. La premiére
version du HEMT utilisait une structure a constante cristalline adaptée ("lattice
matched") de type AlGaAs/GaAs, mais la faible différence de la bande de conduction
(seulement 0.2¢V) donnait un faible facteur de confinement pour les porteurs dans le
canal. Au fur 4 mesure, on a amené des améliorations aux transistors, et quatre grandes

catégories de PHEMT peuvent étre rencontrées sur le marché aujourd'hui :

e PHEMT sur substrat de GaAs avec une hétérostructure plus complexe de type
AlLGa,.xAs/In,Ga,yAs. En utilisant le In on augmente la différence entre les
bandes de conductions et on obtient aussi une meilleure mobilité. La structure

utilisée pour la fabrication de notre transistor fait partie de cette catégorie.

e PHEMT sur substrat de InP avec une hétérostructure de type
Al isIn 5:As/In Ga;,As (0.53<x<0.8). En utilisant ce substrat on obtient de
meilleures valeurs pour la mobilité (~10400 cm®/Vs a 300 degrées K)

e PHEMT de type "lattice-matched" LM-HEMT sur substrat de InP. La structure est
fixe : Alo_a[no_szAS/[n 53Gao'47AS.

e HEMT Metamorphique (MM-HEMT), qui correspond a une structure de type
AlyyIn,As/In,Gay.xAs (0.3<x<0.5).

Evidemment, la qualit¢ de la composante finale dépend de la qualit¢ de la
hétérostructure et le dépot par épitaxie des différentes couches doit étre controlé
rigoureusement. Comme il n'y avait pas la possibilité de faire I'épitaxie dans nos
laboratoires on a utilisé une hétérostructure prédéfinie d'un fabricant frangais

(PICOGIGA).
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En principe deux types d'architecture de transistor peuvent étre envisageés : la structure
en "T" et celle de type muliti-doigts (voir figure 5.12).

Figure 5.12 L'architecture en "T" (gauche) et "multi-doigts” (droite).

La structure de type multi-doigts simule une connexion de type paralléle entre plusieurs
transistors. Elle donne la possibilité d'augmenter le courant équivalent DC du transistor
et elle est surtout utilisée pour les applications pour lesquelles le gain est important. La
structure en "T" est I'architecture de choix pour application faible bruit et elle permet
I'obtention d'une meilleure fréquence de coupure. La raison pour cette demiére propriété
est que pour les deux structures, le produit bande passante-gain est identique si on
compare deux transistors avec la méme périphérie ( méme largeur de grille équivalente).
Dans le deuxiéme cas la présence du pont-a-air va augmenter la valeur de la capacité

parasite grille-source qui influence directement la fréquence de coupure.

Dans le cadre de nos travaux, le développement des procédés de fabrication et de
modélisation, a été fait en utilisant la variante en "T" du transistor. En paralléle avec les
travaux de fabrication, on a bati sous I'environnement ICCAP plusieurs algorithmes pour
la caractérisation du tramsistor. Les algorithmes ont été testés dans une procédure

complexe d'extraction de modéles pour un transistor commercial (Fujitsu FHR20X),
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transistor qui présente une caractéristique de matériel et une architecture semblable 3 la

structure développée a UDS.
5.4.1 Modéle Petit Signal.

La premiére procédure d'extraction présentée dans ce mémoire foumit l'information au
niveau d'un modéle équivalent en petit signal. Ce type de modéle est extrémement précis
et il peut étre utilisé directement pour la conception des amplificateurs faible bruit ou de
petit signal. Notre intérét portait principalement pour l'extraction des valeurs pour les
composantes électriques extrinséques, une condition obligatoire pour l'obtention d'un

modéle de qualité en mode "grand signal".

Le modéle électrique considéré est illustré dans le schéma 5.12. Le format en "IT" du
transistor intrinséque reste la maniére usuelle pour modéliser le circuit dans les
simulateurs commerciaux. De plus, ce format est compatible avec les modeles de grand
signal et les résultats sont directement exportables dans le modéle de haut niveau. Deux
approches d'extraction ont été utilisées. La premiére, relativement récente est une
combinaison des plusieurs méthodes d'optimisation ([16],[39],{60]) et elle nous permet
l'obtention de l'intégralité des paramétres électriques du modéle. La deuxiéme approche,
qui a ses origines dans les premiéres techniques de caractérisation ([9],(15],[37]) tient
compte de I'aspect symétrique d'un transistor & effet du champ dans le cas d'une
connexion diode ("cold FET", VDS=0 V) et c'est une procédure applicable

exclusivement pour I'extraction des composantes parasites de inductif et résistif.
po P

Au modéle de la figure 5.13, certains auteurs ajoutent parfois des capacités associées au
boitier, entre les ports externes (grille, source, drain). Dans notre cas, il ne s'agit pas
d'une composante encapsulée, mais la procédure d'extraction qui sera présentée en détail

est facilement modifiable pour accepter une architecture étendue du type mentionné.
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Res gm Cds | Rds
Ls Transistor intrinséque
Rse
Source

Figure 5.13 Modéle électrique du transistor en mode "petit signal”.

Pour le calcul des composantes extrinséques on a construit un algorithme automatisé qui
est une version adaptée de la technique présentée en [39). En principe, cette technique
suis I'approche développée pour la premiére fois en [73] et elle se base sur le concept de
lindépendance des paramétres intrinséques par rapport a la fréquence.

Si nous considérons la matrice Y du transistor intrinséque (figure 5.12), on peut écrire :

joC .
. = —Jncgd
v = 1+ joC R, 51
m : y .
gm e exp(—jar) . .
- joC ds + jo(C_, +C
1+ joC R, JoCy  gds+JaCyy +Co,

ou "t" est le temps de transit associé avec la source de courant commandg¢, "gm" est la

transconductance et "gds" est la conductance de sortie.
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Pour les éléments extrinséques on peut déduire la matrice Z suivante :

7 = R“+R,+jm(LB+L,) R, +jol, 52
o R, +joL, R, +R,_+jo(Ly+L,)}’ '
Dans ce cas on peut calculer la matrice compléte du dispositif sous test :
Z0=Zew *Yind" 53

La matrice Z, peut étre déterminée par les mesures de paramétres S au niveau du
transistor. La procédure débute a partir de la matrice compléte mesuree, auquel on
soustrait Zx pour obtenir la matrice Zin des éléments intrinséques du modéle. En
connaissant la matrice Yin par inversion on va pouvoir calculer analytiquement les

paramétres électriques :

_Re(Y,;(w) + Y, (®)

d(w)= (Y, (@) + Y, (@) c(@) = (Y, (@) = Y, (@)1 + jd(w)) , 54

Ce =&ﬂ’o—;@hn(\fn () +Y, (), 55

C, = Im(Y,, (w‘): Y, (0) , 56

2

R, =D , 5.
(1+d*(@)Re(Y,,(w) + Y}, (w))

Cu =L[E(_Y'_2(_ol)l , 5.8

(0]

gm=4c’(w) , 59

! arctan(IME@), 5.10

T =——arctan(
® Re(c(w))
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gds=Re(Y,(0)+Y,(0)) , 5.11

Dans 5.5-5.11 Y;; sont les coefficients de la matrice Y.. On observe que les parametres
intrinséques dépendent de la fréquence et des termes de la matrice Zex. Donc on peut

représenter chaque paramétre du circuit intrinséque comme une fonction du type:

Cgs = Cgs(‘ns Zext) ’ ng = ng(ms Zcxt) , €tC. 5.12

En attribuant des valeurs aux paramétres extrinséques on peut représenter ces fonctions
en fonction de la fréquence. Si les valeurs attribuées sont différentes par rapport aux
valeurs réelles, chaque paramétre va présenter une variation en fonction de la fréquence,
ce qui contredit I'hypothése d'invariance. A partir de cette considération une procédure
d'optimisations sur les valeurs de paramétres extrinséques est mise en place avec comme
cible la variation de chaque paramétre du modéle intrinséque. Dans ce cas on peut

trouver une fonction coiit de type [50,113]:

6 NP
cX.)=Y Y w[f(@.X.)-m|/[m;| +

j=l iml

2 2 NP
PINIPNHCIELACH S TSICH N P 5.13

p=l q 1

Dans I'équation 5.13 X, est le vecteur des paramétres extrinséques, fj est la fonction
associée a4 un paramétre intrinséque (j=1...6), m; la valeur moyenne de la fonction sur
I'ensemble de points de mesure en fréquence (NP), SM. SC sont les paramétres S mesurés
respectivement calculés. W; sont des facteurs de poids.

Di Martino et al. [39] considérent aussi le coit sur une plage de points de polarisation.
Malgré la généralité de I'expression on a trouvé que la procédure d'optimisation en
considérant la valeur moyenne est difficile en raison de l'instabilité de la dérivée de

premier ordre. Par conséquence, on a adopté le critére de la variance (erreur quadratique)
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similaire a la version initiale [113]. Dans ce cas les deux termes d'erreur du membre

droite de I'équation 5.13 deviennent :

6 NP 2

T,=-Np—l_—lzzwjlfj(wi,xc)—mj| , 5.14
1 iml

TZ=ii§wmlsx(ml)—sg(mnxc)lz ’ 5.15

p=! q=l i=l

L'avantage de l'expression en termes quadratiques est la disponibilité des routines
d'optimisation puissante dans le logiciel ICCAP. Comme tous les problémes
d'optimisation, les valeurs de départ peuvent influencer la solution finale. En [107] les
auteurs ont congu une routine particuliére, en utilisant une technique spéciale de
annelage ("annealing"). Cette technique évite les minimaux locaux, mais en revanche,
elle demande un temps d'exécution trés long. Pour diminuer la complexité de

l'algorithme on a utilisé une procédure de type Levenberg-Marquart.

Les figures 5.14 et 5.15 montrent les résultats de notre procédure pour le transistor
Fujitsu FHR20X, avec la tension de drain Vds=2V et la tension de grille Vgs=-0.2V.
Comme on peut voir sur une large gamme de fréquence les paramétres intrinséques

restent presque constants, en conformité avec 'hypothése considérée.

En plus de cette observation, la valeur de la transconductance "gm" et le temps de transit
"¢" sont compatibles avec les valeurs extraites par une procédure classique de
modélisation grand signal (modéle Curtice [6,35, 36]), procédure qui sera analysée dans

un paragraphe ultérieur.
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L'algorithme d'extraction s'est avéré robuste sur toute la plage de variation de points de
polarisation, a condition qu'on "garde” le transistor dans la partie linéaire de la
caractéristique. Dans ces conditions il est évident que la procédure de modélisation
donne d'excellents résultats pour la caractérisation petit signal. La figure 5.16 montre la
comparaison entre les valeurs simulées et mesurées des coefficients de réflexion a

I'entrée et a la sortie du dispositif sous test (S et S2).

100 80

60

. S11 simulé
$22 simulé
. / W, | —— S11 mesuré
$22 mesuré

e

Figure 5.16 Coefficients de réflexion Sy, et Sy; (mesurés et simulés).



Une bonne corrélation a été trouvée aussi dans le cas des paramétres de transfert.
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Figure 5.18 Paramétres de transfert S12 (mesurés et simulés).
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Le modéle de petit signal peut étre utilisé avec succés pour la conception des
amplificateurs en classe A. Aussi, avec une mesure de la figure de bruit il est idéal pour
la fabrication des amplificateurs faible bruit (LNA). Notre principal objectif a été de
trouver une solution robuste pour l'extraction précise des inductances et des résistances
parasites. Ces valeurs sont indispensables pour les modéles généraux en grand signal. Le

tableau 5.3 indique les valeurs trouvées par la procédure d'optimisation présentée.

Lg [pH] Rge [Q] Ld {pH] Rde [Q] Ls [pH] Rs [Q]

189.3 78 190.8 2.6 53 1.98

Tableau 5.3 Valeurs des composantes électriques parasites.

Les valeurs trouvées sont en concordance avec le dessin du circuit et la connexion par fil
soudé, le transistor étant monté sur une base de céramique. On s’est connecté i la grille
et au drain en utilisant un fil d'environ 250 microns (~10 mils). La source a été
connectée par 4 fils (deux de chaque cété, voir figure 5.11 gauche). En conséquence, son
inductance est trés faible. La résistance de source est un peu plus faible que la résistance
de drain (en raison de la plus grande surface métallique) et elle présente une valeur
compatible avec des dispositifs similaires. En raison de sa longueur de 0,18 microns la

résistance de grille est la plus grande.

La deuxiéme méthode utilisée pour la validation des éléments extrinséques part aussi du
modéle de la figure 5.13. Si on considére le transistor polarisé avec une tension
VDS=0V, le circuit devient un circuit réciproque dont la matrice Z est donnée par les
relations 5.16-5.18 [18,37] pour une tension de grille inférieure a4 ~0.6 V. Dans ces
équations Rcy est la résistance du canal, Rge est la résistance de la grille et C est la

capacité totale grille-source et grille-drain.
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Z,; =Rse + Rcu/3 + Rge +jo(Ls + Lg) -1/ joC , 5.16
Z,3 =Z, = Rse +Rcy/2+ jolLs 5.17
Z7; =Rse + Rde +Rcp + jo(Ls + Ld), 5.18

Si la tension de grille dépasse le seuil d'ouverture de la jonction Schottky, Anholt [7] a

montré que les équations se modifient et elles deviennent :

Zy, =Rse + oiGRch + Rge +Rgg + jo(Ls + Lg), 5.19
Zy1 =7, = Rse +oRcyt jolLs, 5.20
Z»; = Rse + Rde +2aRcy + jo(Ls + Ld) , 5.21

Rgg = nkT/Ig est la résistance de la diode de grille et o, oG sont des coefficients qui

modélisent la dépendance de Z avec le courant de grille.

A partir de ces expressions, on peut déduire facilement les inductances en considérant la
partie imaginaire des équations 5-19-5.21. Pour l'extraction des résistances, on observe
qu'il y a plus d'inconnues que d'équations. Plusieurs solutions sont indiquées dans la
littérature. La majorité de ces solutions sont obtenues en faisant des hypothéses quant a
la variation des paramétres o et 0g. Aussi Rcy peut étre déduit a partir de mesures de
conductivité sur les matériaux. Dans notre cas, nous avons préféré adopter la méthode
Yang-Long [132] qui est fondée seulement sur I’hypothése qu’une jonction grille-source
peut étre modélisée par une structure distribuée de diodes identiques. Dans ce cas, on

peut écrire le courant de grille comme [132]:

I = WlJsexp((VG-Vs)/nV1))F, 522
ll

F =-ll— Iexp(-V;,x /(1,;nVy))dx = (1 —exp(-u))/u, u=V4s/(nVT) 5.23
g 0

V7 = tension thermique, n= facteur d'idéalité, I, = largeur de la grille
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A partir de I'équation 5.23 on mesure Ig en deux points de polarisation différents et on

peut écrire :
Vg2 - Va1 = Vs2 — Vsi +Rs(Igz - Ig1) + nVqin(F,/F2) , 524

Comme dans I'équation 5.24, on connait tous les termes ou du moins on peut les

mesurer, la résistance de source peut étre calculée directement :
Rs = (Va2 — Vai- nVrin(Fi/F2)) (a2 - la1) , 5.25

En échangeant le réle de la source et du drain on peut trouver de la méme fagon la

résistance de drain Rd. En connaissant les deux valeurs Rs et Rd, on obtient facilement

les valeurs de Rcy , O et 0 a partir des équations 5.19-5.21.

Deux observations concemnant la précision de cette méthode nécessitent une attention
particuliére. On doit absolument s'assurer que la tension drain-source est nulle. Cette
condition est difficile a respecter, dans le cas d’un courant de grille important. Les
sources de polarisation de type HP4142, permettent sous la commande du logiciel
ICCAP, de synchroniser le courant du drain et de la source au méme niveau mais de sens

inverse. En conséquence, on évite le probléme de la source flottante.

Pour les transistors PHEMT, la résistance de canal peut étre relativement élevée.
L'expression simplificatrice dans les formules 5.16 et 5.19 n'est pas trés précise dans ce
cas, et la partie imaginaire dépend aussi de la résistance du canal et de la capacité totale
de la structure. En conséquence, les valeurs des inductances extraites peuvent étre
erronées. Une procédure d'optimisation finale comme celle présentée auparavant est

fortement recommandable pour l'obtention des bons résultats.
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5.4.2 Modéle Grand Signal.

L'objectif final pour un travail de caractérisation d'une composante active est l'obtention
d'un modéle qui rend compte d’une ou de plusieurs fonctions de transfert entre les
tensions et courants dans les ports d'accés de la composante. Un tel modéle, qui ne
comporte aucune restriction en termes de niveau du signal, s'appelle modéle large signal.
11 existe plusieurs approches pour la caractérisation des transistors a effet de champs et
en particulier les PHEMTs. Sans faire une présentation exhaustive, on peut distinguer

trois grandes classes de modéles :

e Modéles physiques. Si on applique les équations de Schroedinger et de Maxwell
en considérant la description matérielle de chaque couche et leur dimensions
géométriques, on peut obtenir une liaison de type fonctionnelle entre les inconnues
désirées : tensions et courants aux bornes de transistor.

e Modéles analytiques ou semi-empiriques. A partir d'observations physiques et de
mesures spécialisées on peut extraire un modéle électrique en utilisant de
composantes localisées dont la valeur est décrite par de fonctions analytiques. Le
type de fonction a été choisi parmi celles qui donnent une meilleure approximation
par rapport aux données mesurées.

e Modéles a base des mesures. En mesurant le dispositif sur une large plage des
points de fonctionnement (domaine exhaustif de fonctionnement) on y construit un
modéle de haut niveau dont la composante est représentée par sa réponse aux

excitations.

Théoriquement la premiére classe et potenticllement la demiére donne la meilleure
précision. Pratiquement, a4 quelques exceptions, la deuxiéme classe représente le
quasi-monopole pour les modéles utilisés aujourd'hui en pratique. Les raisons pour une
telle réalité sont multiples, mais ils ont comme principale source le compromis entre

précision et les résultats pratiques. Si on adopte une approche physique, on est obligé de
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résoudre un systéme d'équations non-linéaire exceptionnellement complexe.
Habituellement, on a besoin d'une procédure trés laborieuse en utilisant des méthodes de
calcul numériques et statistiques comme les techniques de type Monte-Carlo. Le temps
de calcul est long, et en plus on ne peut pas extraire des coefficients statistiques de
variation de composantes. En pratique les taux de dopage et I'épaisseur des couches
varient en fonction de la tolérance des procédés de fabrication. Une telle variation n'est
pas quantifiable dans un modéle physique sous forme des données statistiques
(moyenne, variance etc.). En conséquence il est presque impossible d'estimer le
rendement de fabrication ("yield") pour un certain circuit (ex. amplificateur). En
pratique ce type de modéles est exclusivement utilisé pour I'analyse de composante par

le fabricant et le développement de nouvelles composantes.

La troisiéme classe a priori peut obtenir la précision maximale. Malheureusement, les
mesures sur une plage trés large de tensions et de fréquences vont rapidement augmenter
la taille de la base de données ce qui rend impossible leur utilisation dans des ordinateurs
peu performants. Mais, l'avantage de la précision a imposé quelques variantes qui
utilisent une taille mémoire raisonnable. Il y a deux types de modéles trés performants
appartenant a cette classe : le modéle de type ROOT et les modéles a base de réseaux de
neurones. Les derniers ne sont pas encore disponibles sous les simulateurs commerciaux,
donc ils ont moins de popularité parmi les concepteurs. En revanche, le modéle de type
ROOT est un standard actuel en industrie et nous l'avons utilisé comme une des
architectures de modélisation de base pour un algorithme de caractérisation

complétement automatisé.

La deuxiéme classe qui est celle utilisée depuis I'apparition des transistors, permet le
transfert du modéle facilement, en prenant seulement les paramétres associés a chaque
famille de fonctions caractéristiques. En fonction de I'expression mathématique utilisée
pour la modélisation d'un phénoméne particulier, on reconnait une multitude de
modeéles: Curtice, Chalmers, Materka, TOM etc.
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Pour notre technique d'extraction, on a choisi les modéles de ROOT et HEMT!1 (une
variante du modéle d'Angelov [5,6] proposée par la compagnie Agilent). Les résultats de
modélisation sur le méme transistor FHR20X seront présentés avec une bréve

description du fondement du modéle et les particularités d'implantation qu'on a choisies.

Si on considére le modéle standard présenté par ROOT [105,106] (voir figure 5.19) on

peut voir que les éléments du transistor intrinséque doivent étre considérés variables en

fonction du point de polarisation.

5| | Qap
Grille Drain
lep Y
Rg Lg Ld Rd
Ies Qcs Ibs Qbs
Transistor intrinséque Ls

Source

Figure 5.19 Modéle du PHEMT en mode grand signal.

Les simulateurs non-linéaire commerciaux utilisent dans leur grande majorité, la
description en paramétres "Y" pour les interconnexions, dont les tensions aux nceuds

sont les inconnues et les courants les variables. En variant les courants pour satisfaire
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l'équation de Kirchoff aux nceuds, on y trouve le vecteur des inconnues. Dans ce cas, on

peut écrire pour le transistor vu comme diport que :

+ Im ag(Y,“; (vgs ’ V[)s ’ (!))) v

B Im ag(Ylhl‘ (Vs> Vos 0 .
- v , 5.26
1 ® as ® .
7M V ’ - x V, ? vV 2 v
Ez - Imag(Y, (Ves, Vos . @) Vos + Imag(Y,; (Vgs, Vs ©) Vos » 527
) ()]
F} =Real(Ya! (Vgs» Vps» @)Vgs + Real(Yy; (Vgs, Vs 1 @)V ps » 5.28

Dans les équations 5.26-5.28, on a considéré le vecteur dv =BGSdVG,S +0 psdVps» 1€

vecteur unitaire de la différentielle d'ordre 1 pour les fonctions F; (en deux variable Vgs
et Vps ). Les parameétres Yi,-M sont extraits d'une mesure de paramétres "S" dans le point

de polarisation (Vgs,Vps)-

Deux observations majeures sont importantes pour les mesures 5.26-5.28. Les tensions
sont les valeurs DC mesurées au niveau du dispositif et les paramétres S associés sont
mesurés au niveau du transistor intrinséque. Autrement dit, on doit absolument connaitre
les éléments extrinséques (inductances et résistances dans la figure 5.17) pour calculer
les valeurs YijM. Dans ce cas, la technique présentée dans la section précédente est une

solution pour obtenir un bon modéle non-linéaire.

La deuxiéme observation est liée au comportement en fréquence. Méme si dans 5.26-
5.28 on a exprimé une variance en fréquence pour mettre en évidence la mesure avec un
analyseur de réseaux, on ne doit pas avoir une variation des fonctions F; avec la
fréquence, les mesures étant faites a une seule fréquence. Cette hypothése peut étre
vérifiée en effectuant les mesures a deux fréquences différentes et en comparant la
différence entre les résultats obtenus. Un manque de concordance peut suggérer deux

causes potentielles (en supposant des mesures correctes) : une inconsistance dans le
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modéle (on doit ajouter des composantes) ou une vraie variation avec la fréquence due

au phénoméne non-linéaire comme la capture d'électrons ("trapping effect”).

Si on fait des mesures sur un grand échantillon de paires (Vgs,Vps) et si dans le plan
cartésien (Vgs,Vps), on effectue une intégrale de contour pour un champ vectoriel

conservatif on trouve une valeur nulle:
4Ei(vcs’vos )d—\; =0, 5.29

N'importe quel champ vectoriel conservatif peut étre exprimé comme un champ de
gradient : V¢, = E En regardant les équations 5.26-5.28 on observe qu'il représente soit

une capacité, soit un courant. Mais la capacité est la dérivée de premier ordre d'une
charge électrique par rapport a la tension et le courant est aussi la dérivée de la charge
par rapport au temps. Dans ce cas on sait du principe de conservation de charge et la
continuité de courant que les champs de gradient résultants sont conservatifs. En
l'occurrence les potentiels ¢ peuvent étre considérés comme les fonctions de haut niveau
qui décrivent le dispositif. En mesurant dans un ensemble de point on peut interpoler les
résultats pour obtenir la réponse de circuit pour une excitation donnée. Plus fine est la
résolution entre deux points adjacents dans l'espace cartésien (Vgs,Vps), plus on se

rapproche de la condition 5.29.

La procédure d'extraction du modéle est dans ce cas trés claire. A partir des mesures a
plusieurs points de polarisation on calcule pour chaque point les valeurs des fonctions ¢.
Le modéle ROOT (présenté ci-dessus) est intégré dans le logiciel ICCAP. On a
seulement changé la procédure d'extraction de paramétres extrinséques en utilisant la
technique présentée dans la section 5.4.1. Pour notre transistor, pour une excellente
précision le systéme de mesure demande entre 5 et 7 heures. De plus, cette technique

nous a aussi permis de vérifier les performances de la méthode d'extraction des
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paramétres extrinséques. En variant, dans la simulation “grand-signal”, les valeurs des
inductances et résistances parasites, on comparait la réponse mesurée du transistor a
celle obtenue par la simulation. La meilleure correspondance a été trouvée en utilisant

les valeurs des paramétres extrinséques obtenus par la procédure d'optimisation en petit

signal.

Voici dans les figures 5.20-5.22 une comparaison entre les valeurs simulées et mesurées.
Les valeurs correspondent a un transistor différent de celui utilisé pour l'extraction du
modéle, mais de méme type (si quelquun utilise le méme transistor la correspondance

est naturellement parfaite).

100 80

60

i

S11 simulé
$22 simulé
S11 mesuré
S22 mesuré

AN
/ yd E
/ .

Figure 5.20 Coefficients de réflexion Sy; et Sz» (mesurés et modéle Root).

Pour une meilleure approximation en ondes millimétriques on doit considérer des

composantes distribuées extrinséques dans I'architecture du modéle.
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Figure 5.21 Paramétres de transfert S21 (mesurés et modéle ROOT).
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Figure 5.22 Paramétres de transfert S12 (mesurés et modéle ROOT).
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Une deuxiéme approche de modélisation utilisée dans nos travaux est le modéle
analytique de type Curtice ([35,36,87]). Ce modéle considére un circuit électrique
équivalent (voir figure 5.23) qui refléte la structure physique des courants et charges
dans la région active du dispositif. Comme on l'avait indiqué, une telle approche
analytique, dont les expressions sont sous forme d'équations mathématiques permet aux
fabricants de suivre I'aspect statistique de la fabrication (dispersion des paramétres

électriques), en caractérisant la variation de chaque paramétre par rapport au procéde de

fabrication.
Drain
Ld
Rd
f\
—
\_/
YN Ips (*) -
Lg Rg Cdso |
Cbs
S
VAN
—>
\J
Rs
Ls
Source

Figure 5.23 Modéle EEHEMTI1.
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L'évolution de ce modeéle, par rapport a sa premiére version, a vu I'addition d'un certain
nombre de paramétres supplémentaires pour une meilleure correspondance entre les
valeurs mesurées et les simulations, et aussi la modification de fonctions mathématiques
pour la description de chaque paramétre. Cette modification a été apportée surtout pour
améliorer les méthodes de simulations, les fonctions de ce modéle étant continues

jusqu'a la dérivée de deuxiéme ordre.

La plus importante modification est la variation de la transconductance et de la
conductance de sortie en fonction de la fréquence. Les premiéres versions extraient ces
valeurs a partir de mesures DC. La plupart de transistors présentent une dispersion de
ces valeurs en hautes fréquences. Ce phénoméne a nécessité I'introduction d'une source

supplémentaire de courant (Idb) et les paramétres Rdb et Cbs.

Une autre modification a été introduite pour le comportement thermique du transistor.
Dans ce cas, la modification du point de polarisation en raison de la puissance dissipée

("self-heating") est modélisée pour les 3 paramétres de conduction:

S A

Pac

PEFF

5.30

14

g. =+ 5.31
1R S —l
PEFF
g4 Le
-
La =——PP—EF£- , Paiss <F'asVas 5.32

1+ =y
[ PEFF]

PEFF est le paramétre de modéle et il est déterminé par des mesures en température ou

des mesures pulsées de type isothermiques.
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Le plus gros avantage de ce modéle est une excellente correspondance de la
transconductance mesurée avec les valeurs prédites par les simulations. Dans la figure

5.24 on observe la comparaison entre les valeurs du modéle et celles mesurées.

60 T Y Y
gm mesurée
—— gm modele
50 ——]
40 !
=z
E g— 30
ES
20 7
’ v

0
14 12 -1 08 06 04 02 0 02 04 06
Vgs [V]

Figure 5.24 Transconductance en mesure DC.

La différence pour les plus grosses valeurs a deux causes. D'une part, le transistor
mesuré avait une différence de ~ 0.1 V dans la tension de seuil par rapport a celui
utilisée pour 'extraction du modéle et d'autre part, les mesures sont faites en DC sans un
controle de la température. Le transistor utilisé pour l'extraction a été utilisé plus
longtemps en mesures, dont il a fonctionné a une température un peu plus élevée. Le bon
comportement en transmission donne de bons résultats pour la modélisation de
paramétres S21 et S12 sur une trés grande plage de fréquence (voir figures 5.25-5.26

pour les courbes représentatives).
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Figure 5.26 S12 modéle EEHEMT]1.
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Avant terminer notre présentation de ce chapitre, nous devons expliquer la méthodologie
utilisée pour la validation des modéles. La comparaison entre les résultats
expérimentaux et celles de la modélisation nous ont permis mettre en évidence les

performances de chaque type de modéle. Certaines hypothéses ont été utilisées:

Dans le cas du modéle en petit signal (voir les figures 5.14-5.18) les courbes simulées
sont déterminées en utilisant les valeurs moyennes des paramétres électriques. Une
valeur moyenne est déterminée pour chaque parameétre, en considérant la variation par
rapport a la fréquence. Dans ces cas, les courbes de validations nous donnent une

expression quantitative sur la précision du procédé d’extraction.

Dans le cas du modéle ROOT (grand signal), en tenant compte du fait qu’il s’agit d’une
méthode de modélisation a base de mesures, la comparaison est faite entre les
caractéristiques simulées pas le logiciel ADS (en utilisant le modeéle extrait) et les
mesures sur un autre transistor similaire. Si nous considérons les mesures du méme
dispositif utilisé pour I'extraction du modéle, la variation montrerait seulement les
performances des fonctions d’interpolation et non pas la capacit¢é du modele de
caractériser le comportement électrique du dispositif. Pour diminuer les effets de la
variation physique d’une composante ¢ I’autre, nous utilisons d’habitude un dispositif
provenant du méme lot de fabrication. Ainsi, nous limitons I’'influence des paramétres
technologique dans les résultats.

Cette technique peut permettre éventuellement de suivre les performances du procédé
technologique, en comparant les valeurs simulées des deux modéles extraits a partir des
composantes provenant de lots différents.

Pour rester dans le cadre de cette hypothése, nous avons considéré le méme type de

comparaison pour le modéle analytique de type Curtice (voir les graphiques 5.24-5.26).
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CHAPITRE 6 RESULTATS FINAUX ET CONCLUSIONS

On a vu dans le chapitre 3 comment l'architecture POLYCOM est mise en valeur par une
procédure de correction d'erreurs analytique. Aussi, dans ’optique de la fabrication d'un
récepteur intégré, en paraliéle a la mise en place des installations de 1'UDS, nous avons
congu un systéme complet de mesure, dont les détails de conception et les bases
théoriques sont expliqués dans les chapitres IV et V. Nous allons maintenant présenter
les résultats liés 4 la fabrication des transistors, et par la suite suggérer des améliorations
autant au niveau des caractéristiques électriques que des procédés de fabrication

développés.

Pour la validation de notre concept on a poursuivi notre travail par la conception d'une
composante clé de I'architecture de la figure 3.1 : le mélangeur. Les premiers résultats
sur les récepteurs directs [74-79] ont été validés sur des structures utilisant la jonction
six-ports conventionnelle [41-46] ou la structure de la figure 3.4. Comme on I'a déja
expliqué, ces structures n'offrent aucune isolation naturelle entre le port RF et
l'oscillateur local. Dans le cas d'un récepteur direct le transfert de la puissance de
l'oscillateur local vers I'antenne de réception va générer un signal parasite qui va
entrainer des perturbations pour les usagers utilisant la méme bande. Les standards de
communications imposent des limites sur ce signal, et I'amplificateur de faible bruit
n'offre qu'une isolation limitée par rapport a celle demandée (’isolation S;; ~ -40 dB
comparé a —70 dB demandé typiquement par les standards). Dans notre cas, la présence
d'un mélangeur peut apporter une isolation importante qui s'additionne a celle du
transfert inverse de I'amplificateur faible bruit. La deuxiéme partic de ce chapitre va
présenter les résultats relatifs la conception dun mélangeur pour larchitecture

POLYCOM.

La troisiéme partie de ce chapitre présentera une transition vers une ligne différentielle.

Dans le chapitre 3, on a souligné que les €carts DC représentent un désavantage majeur
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pour larchitecture directe et que le concepteur doit considérer une solution pour
diminuer les effets néfastes de ce phénoméne. Cette transition, congue dans les plages de
fréquences du systtme LMDS, doit étre utilisée en conjonction avec les mélangeurs
différentiels. L'oscillateur et 'amplificateur LNA peuvent étre quant a eux congus dans

une technologie unipolaire (référencée par rapport au plan de masse).

Nous allons conclure ce chapitre par quelques recommandations pour des projets futurs

et nous allons faire le point sur I'ensemble du travail accompli dans le cadre de ce

doctorat.
6.1 Caractéristiques du Transistor PHEMT.

Les installations de fabrication et de caractérisation étant en place (voir les chapitres IV
et V), on a fabriqué une série de transistors en configuration "T" (voir figure 5.11). Les
figures 6.1 et 6.2 montrent les images prises par le microscope électronique sur la

configuration de grille.

" .!
Mag = 6000 KX 200mm EHT = 5000V Spmi A= ABED  Due :1S Jun 2000
File Nayne = rile_QE18f p—f WDe @mm PhaioNo.=247 Time 1423

Figure 6.1 Grille du transistor PHEMT (~200 nm).
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Comme on peut observer, on peut obtenir facilement des dimensions compatibles
(longueur de la grille ~ 200 nm) avec la plage de fréquences de travail. La dimension
transversale du transistor est de 100 microns et on s'attendait a des résultats similaires au

niveau de courant de drain avec le transistor Fujitsu.

Meg= 3.00KX T 2um EMT = 500kV SignalA=Inlens Dty :15 Jun 2000
File Name = T_shape00038f | —| WD= 2mm PhotoNo.=242  Time :14:12

Figure 6.2 Transistor PHEMT (Vue du haut).

La texture non-uniforme de l'image 6.2 est due au recuit du contact ohmique. Le
traitement en température, modifie I'aspect lisse de la surface métallique déposée par

évaporation.
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Sur la figure 6.3 on observe aussi un détail sur la connexion de grille, qui doit étre faite
sur une structure spéciale pour une bonne transition entre le substrat isolant de GaAs et
la structure active. Avec une analyse plus attentive de la figure 6.2, on observe la
différence de niveau. Pour franchir cette marche, on doit utiliser soit une structure de
connexion plus épaisse, soit un pont-a-air. En raison de la dimension réduite de la grille,

il est difficile de fabriquer avec une bonne tolérance le pont et pour notre premiére

version nous avons préféré la variante plus robuste.

Meg = 37.72KX

200 EHT= 500kv SignalA = inLens .
ey 2 g2l | | 5.00kv Signel Dete :15 Jun 2000

WD= 7mm PhotoNo.=249  Time :1440

Figure 6.3 Détail de la grille

Les transistors fabriqués au laboratoire GRM ont été mesurés ensuite a PolyGrames pour

I'extraction des paramétres électriques.
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Figure 6.4 Courant de la grille en connexion diode.
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Figure 6.5 Courant de grille en représentation logarithmique
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Le premier test a €té la caractéristique courant-tension en connexion diode, qui nous a
permis valider la présence du contact Schottky au niveau de la grille. En conséquence, le
drain et la source ont été mises au potentiel zéro.

La figure 6.4 montre la variation de courant du dispositif et on peut observer la forme
classique du courant d'une jonction. Une portion de cette caractéristique est montrée
dans figure 6.5, a I'échelle logarithmique pour vérifier la linéarité de la dépendance

exponentielle par rapport a la tension.

Un autre test montre dans la figure 6.6 la caractéristique de sortie ID-VD et on y
retrouve des valeurs de courant compatibles avec la taille du transistor et les

spécifications du matériel.
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Figure 6.6 Caractéristique de sortie ID-VD pour deux tensions de grille.

. Bien que les résultats soient trés encourageants, quelques paramétres de fabrication

doivent étre modifiés pour l'obtention de meilleures performances. L'analyse du courant
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de grille en connexion diode et la caractéristique de sortic montrent un trés faible
courant de grille pour la jonction en conduction directe. En plus, la valeur de tension de
grille ‘seuil’ pour contrdler efficacement le courant de drain est relativement élevée.
Ceci est probablement dii au fait que la gravure au niveau de la couche du niveau
Schottky est incompléte, ce qui se traduit en pratique par un "faible” contact Schottky
(tension de seuil trés grande). Nous allons revenir sur cet aspect en analysant les
résultats de caractérisation en fréquence.

Le dernier test en courant continu a été la mesure du courant de fuite. Les dimensions
d'un transistor pour ondes millimétrique peuvent induire une valeur non-négligeable de
ce courant de grille. En améliorant les paramétres de fabrication, le concepteur doit
minimiser 'effet de la tension de drain sur le courant de grille (effet de contre-réaction).
Le graphique 6.7 montre les valeurs de courant de grille en fonction de la tension de
drain.
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Figure 6.7 Courant de fuite.
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Les valeurs sont largement négligeables dans notre cas, mais dans le processus
d'amélioration du contact Schottky, on doit mesurer ce courant qui reste un paramétre a

vérifier.

Soulignons que cette premiére variante fabriquée utilisait une grille en section
rectangulaire pour simplifier la fabrication. En revanche, cette approche va induire une
grande résistance de grille en raison de la section réduite de la grille. Pour des raisons
liées au procédé de soulévement, il est difficile de fabriquer une grille avec une largeur
de section de 200 nm et avec une hauteur plus grande. Cette résistance parasite de grille

va influencer directement le gain du transistor, son facteur de bruit et surtout sa

fréquence de coupure.
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Figure 6.8 Transistor PHEMT en réflexion.
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Nous avons effectué les mesures en paramétre S du transistor. La figure 6.8 montre les
coefficients de réflexion et on peut observer que la résistance de grille est élevée (~24-26
ohms)

En raison de cette caractéristique notre transistor est stable; on a mesuré alors la
variation de gain maximale disponible, Gmax, en fonction de la fréquence (figure 6.9).
On peut déduire a partir du graphique 6.9 la fréquence maximale d'oscillation, un facteur

important pour un dispositif en ondes millimétriques.
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Figure 6.9 Gain Maximal pour le transistor

Si on fait I'extrapolation de cette courbe on trouve une fréquence maximale d'oscillation
de ~60 GHz. Si on considére une variante dont on diminue la résistance de grille vers
‘ 3.4 ohms on obtient une fréquence fnx ~ 120 GHz et une fréquence de coupure fe
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d'environ 90 GHz, des valeurs standard pour le type de matériel qu'on a utilisé et une
dimension de grille de 200 nm.

Ces premiers résultats, nous ont convaincu de la possibilit¢ d'obtenir de bonnes
performances pour un dispositif avec cette géométrie, et nous avons travaillé pour le
développement du procédé de fabrication d'une grille champignon qui va avoir une
résistance de grille trés faible. Le procédé développé au laboratoire GRM utilise deux
couches superposées de résine de sensibilité différentes. La lithographie par faisceau
d’électrons se fait en deux temps: une premiére passe avec une forte dose électronique et
une deuxiéme passe avec une dose plus faible.

Plusieurs tests ont été menés pour optimiser ce procédé, et les profils obtenus confirment

la validité de cette méthode (voir figure 6.10).
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Figure 6.10 Profil de la grille champignon.
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A la date d’écriture de ce manuscrit, le personnel du GRM poursuivait le travail
d’amélioration de la procédure de gravure de la couche fortement dopée (temps
d'immersion, procédure de nettoyage etc.) pour fabriquer des contacts Schottky
performants ce qui permettra le contréle adéquate de la tension de seuil par les

paramétres technologiques.

6.2 Mélangeur a Transistor PHEMT.

Ayant présentée le processus de modélisation dans le chapitre précédent, la conception
du mélangeur a utilisé le modéle du transistor Fujitsu, modéle extrait par le systéme de
caractérisation. Ce modéle est inclus dans un fichier compatible avec le format du

logiciel ADS®.

Le but principal de notre approche a été de fournir une isolation suffisante entre
l'oscillateur local et le port RF. En théorie, concevoir le mélangeur avec des transistors a
effet de champs permet d’obtenir un gain positif, ce qui peut améliorer la sensibilité du
récepteur. Cependant dans notre cas, on a voulu préserver deux paramétres importants,
soit la linéarité et lisolation, au détriment du gain. En conséquence on a accepté une
certaine perte (~3 dB) mais celle-ci reste inférieure a celle des mélangeurs a diodes. Pour
obtenir une isolation accrue, on a imposé l'utilisation d'un mélangeur sous-harmonique.
La raison est trés simple. Considérant le cas d'un récepteur homodyne il n'y a aucune
facon d'augmenter l'isolation entre l'oscillateur local et le port RF parce que leur
fréquence sont identiques et on peut uniquement obtenir I'isolation introduite par le
mélangeur lui méme (~15 dB). En revanche, pour une variante sous-harmonique, les
valeurs de la fréquence de l'oscillateur local et du signal RF étant différentes (dans notre
cas fio est la moiti¢ de frr) on peut utiliser une structure simple de réjection. Pour la
valeur de mélange (le deuxiéme harmonique) sa valeur est déja largement atténuée par la

composante.
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La conception a utilisé une architecture proposée par Dubuc [40] mais nous l'avons
modifié de facon importante (dans [40] il s'agit d'une analyse du mélangeur sur la

fondamentale) pour l'utilisation en fonctionnement sous-harmonique.

Dans la figure 6.11 on voit la structure simplifiée du schéma du mélangeur. Le signal RF
est appliqué dans la grille du transistor et l'oscillateur local fournit le signal pour le
pompage de la source. Pratiquement, la grille contréle la transconductance qui dans ce
cas est une fonction non-linéaire de la puissance du signal de l'oscillateur local. Deux
structures d'adaptation sont ajoutées dans la grille et la source pour obtenir les pertes
minimales. Pour la conception de ces structures on a utilisé la méthode d'équilibrage
harmonique ("harmonic balance") en conjonction avec une approche de type "load-pull”

pour l'optimisation des pertes d'insertion.
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Figure 6.11 Mélangeur a transistor PHEMT.

‘ L'analyse de fonctionnement de ce type de mélangeur peut se faire en regardant le réle

de chaque composante du schéma 6.1 1. Le circuit, pour étre compatible avec la structure
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utilisée dans la partic de modélisation a été monté sur un substrat de céramique
(Alumine, & = 9.9) avec une épaisseur de 127 microns (5 mils) et le dessin utilise des
lignes micro-ruban. La plage de fréquences de travail (13.5-14.5 GHz pour LO et 27-29
GHz pour RF) ne nécessite pas une épaisseur aussi faible (254 microns suffiraient) mais,
nous avons utilisé cette valeur en raison de la compatibilité avec notre systeme de
mesure sous-pointes. En pratique pour un récepteur intégré, on va utiliser le substrat de
GaAs et certaines solutions adoptées pour la version hybride seront remplacées par des

composantes localisées.

Les réseaux de polarisation, de source et de grille ont un double role. D'une part, ils
induisent évidemment le découplage entre le circuit d'alimentation DC et les ports des
signaux des hautes fréquences, en établissant le point de polarisation du transistor. La
valeur de tensions de polarisations a été établie pour permettre l'excursion de courant sur
toute la plage possible (a partir de la tension de seuil vers [DSS).

D'autre part, il consiste en I'élimination de la composante "parasite” (le signal sur la
fréequence fondamentale du LO pour le signal RF et la fréquence de la porteuse pour la
source). Dans notre version les circuits ont fait usage des lignes de transmission en
circuit ouvert.

Pour une version intégrée, les mémes circuits peuvent étre réalisés par une solution trés

élégante et simple, suggérée dans la figure 6.12.
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Figure 6.12 Réseaux biais pour la grille (a) et source (b).
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Dans le cas de la variante (a), le circuit résonant série est un virtuel court-circuit a la
fréquence de l'oscillateur local (ex. 14 GHz). Pour le signal RF (28GHz) son impédance
est de type inductif et la capacité C; va assurer la résonance paralléle (impédance
infinie). De fagon analogue, pour la version (b), le circuit série est en court-circuit pour
le RF et se comporte de fagon capacitive pour LO. Avec l'inductance L; on assure la

résonance paralléle.

Dans le cas d'un récepteur direct, on doit tenir compte du fait que la connexion externe
doit étre réalisée par un couplage DC. Si on regarde la structure du schéma 6.11, on
observe que le potentiel du drain n'est pas nul. En conséquence, la résistance RD
influence aussi le point de polarisation du transistor est aussi le gain, étant impédance de
charge pour la sortie. En pratique, le mélangeur est suivi par un étage d’amplification en
bande de base. Dans ce cas on peut avoir 3 solutions possibles pour une meilleure

architecture :

e On fait un compromis entre les tensions de polarisation du drain et de la source pour
avoir un potentiel de sortie nul. Cette variante va avoir un écart DC donné par une
variation des parameétres du transistor.

e On utilise un circuit pour le changement de niveau, comme un étage source
commune ou émetteur commun ("level-shifting”). Aussi on présente le méme écart
DC, mais on peut polariser le circuit mélangeur avec de valeurs standard.

e On utilise une architecture différentielle (voir figure 6.18). Dans ce cas le niveau DC
présent n'influence pas le transfert d'information, mais on doit veiller a ce qu'il ne
limite pas la bande dynamique du signal. D'habitude I'excursion du signal a la sortie
n'est pas plus grande que quelques centaines de mV, donc le potentiel existant ne

pénalise pas trop la conception.

Pour notre circuit de test, on n'a pas utilisé un amplificateur aprés le mélangeur, donc on

‘ a testé le circuit avec un oscilloscope en sortie. Dans ce cas, le circuit de changement de
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niveau est incorporé dans I'appareil de test. Cette configuration nous a obligé construire
ainsi, une structure avec de lignes micro-ruban jouant le role de sonde de mesure. La
raison est trés simple. Pour un bon fonctionnement du mélangeur (pertes minimales) le
circuit d'entrée de l'oscilloscope doit ne pas influencer l'impédance de charge optimale
calculée par la méthode d'équilibrage harmonique. Le comportement en fréquence de
cette sonde est présenté dans la figure 6.13 et on observe clairement que la sonde se
comporte comme un circuit ouvert dans les plages de fréquences désignées (13.5-145

GHz respectivement 27-29 GHz).
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Figure 6.13 Impédance de la sonde.

En revanche le circuit de la sonde est un court circuit pour les basses fréquences
(<200MHz). Parfois on peut satisfaire des conditions d'oscillation, surtout pour les
transistors pHEMT qui présentent un haut gain. En conséquence, on doit surveiller le

comportement et éventuellement ajouter une résistance de ballast dans la source.
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L'optimisation a l'aide de la méthode d'équilibrage harmonique nous a permis de vérifier
notre modéle extrait, dune fagon indirecte. Le contréle du signal RF de la source
non-linéaire peut étre modélisé comme une série des sources de courant, chacune
utilisant une fréquence de type fgr £ mfio. Notre mélangeur utilise la combinaison entre
la deuxiéme harmonique du signal et le signal RF. Le produit d'intérét est le signal dans
la bande de base. Le minimum de pertes de conversion a été établi par de simulations
dans le cas d'une terminaison purement résistive, avec une valeur RD~400 ohms. Le
résultat est en parfaite concordance avec la modélisation de petit signal du chapitre
précédent, ot on a trouvé une valeur similaire pour la résistance de sortie du transistor.
Dans ce cas la résistance de charge satisfait la condition de maximum de transfert de

puissance.

La figure 6.14 montre la variation de la tension de grille en fonction du niveau de signal

LO. Cette courbe nous a permis de choisir la valeur optimale de la puissance de

pompage.
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Figure 6.14 Plage de variation de la tension de grille
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Comme on s'y attendait, plus on augmente le niveau de la puissance, plus la variation est
grande. Pour le point de polarisation choisi, la valeur optimale se trouve entre 3 et 4
dBm, en raison de la tension de seuil de notre composante. Une variation plus grande va
diminuer le gain du transistor. Ce phénoméne a été validé par les mesures des pertes
d'insertion. Dans le graphique suivant, on obtient le maximum de conversion (minimum

de pertes d'insertion) pour un niveau prés de 4 dBm.
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Figure 6.15 Pertes d'insertion

En réalité, les mesures sont un peu plus optimistes en raison de la résistance de charge.
On a mesuré la tension de sortie et on a calculé la puissance avec la valeur optimale de
400 ohms. La valeur réelle était un peu plus grande en raison de la variation du procédé.
On estime une diminution d'environ 1 dB et une perte globale d'environ 3 dB. La valeur
n'est pas trop importante tant que le signal de sortie est suffisamment grand pour étre
amplifié. Dans notre cas, on obtient un signal d'environ 58 mV en amplitude pour un
niveau RF de —20 dBm. Pour cette composante on a choisi un bon compromis pour la

bande dynamique, en considérant une architecture dont le signal RF varie a l'entrée du
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mélangeur entre -30 et —-10 dBm. Si on essaie d’'augmenter la sensibilité, on devrait
utiliser un transistor avec un gain plus important, celui utilisé étant optimisé plutét pour

les applications faible bruit.

La figure 6.16 montre les pertes par réflexion simulées du mélangeur. Une mesure
précise de ce paramétre nous était impossible car nous ne pouvions fabriquer avec
précision une connexion repétable entre la sonde en structure coplanaire et la structure

micro-ruban.
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Figure 6.16 Pertes par réflexion du mélangeur.

La présence des trous métallisés nous empéche d'avoir une précision suffisante. Pour une
puissance de 3 dBm, qui assure les pertes minimales de conversion, la valeur de perte
par réflexion pour le signal RF que nous avons mesurée était meilleure que —12 dBm,

dans la bande passante du mélangeur.
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L'isolation calculée du notre dispositif est présentée dans la figure 6.17 pour une
puissance du signal de l'oscillateur local optimale de 3 dBm. On s'attendait a un bon
résultat pour ce type de mélangeur. La fondamentale de l'oscillateur local est largement
atténuée par une structure de rejection dont l'influence sur le signal RF est minimale, en

raison de la différence importante de fréquence.

-35

Isolation [d8}

135 136 17 138 139 A1 4.1 142 143 144 145

Fréquence (GHz]
Figure 6.17 L'isolation LO-RF.

Les résultats présentés ci-dessus montre la viabilité de cette architecture de mélangeur,
ainsi que ses avantages au niveau de fonctionnement d'un récepteur direct. Bien que le
circuit physique ait été réalisé en technologie MHMIC, la structure est identique pour
une version intégrée avec un gain important au niveau d'espace utilisée. En fait cette
architecture tire ses avantages de la technologie MMIC qui permet de réaliser des

éléments concentrés avec des tolérances controlées.

Un autre aspect qui mérite d'étre souligné est la possibilité d'inclure dans le circuit

mélangeur un étage tampon ("buffer”) qui sert aussi comme un circuit d'amplification et
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surtout comme un changeur de niveau d'impédance (la sortie est vue comme une source

de tension).

6.3 Transition CPWFG a CPS.

Dans le cadre de I'optimisation de notre mélangeur pour le fonctionnement du récepteur
direct, on doit minimiser les écarts DC a l'entrée du systtme d'échantillonnage
(convertisseurs analogique-numériques). Comme aprés I'étage de conversion de
fréquence, il y a seulement des amplificateurs vidéo et un filtre passe-bas, l'unique
source importante d’écarts DC est la connexion entre le mélangeur et 'amplificateur
vidéo. A défaut d'un circuit plus complexe de correction de la composante continue
parasite, l'utilisation des structures différenticlles reste la solution la plus appropriée

pour éliminer cet effet. La figure 6.18 montre de fagon schématique cette connexion.
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Figure 6.18 Mélangeur différentiel.
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On peut considérer la structure différentielle soit pour le signal RF (figure ci-dessus) soit
pour le signal LO.

Indépendamment de notre choix, nous avons besoin d'un transfert entre une structure de
transmission unipolaire (ex. ligne coplanaire) et une structure bipolaire ou balancée (ex.
rubans coplanaires CPS). Nous avons choisi un type spécial de symétriseur ("BALUN")
pour obtenir de bonnes propriétés pour notre application. Les symétriseurs en "Y"
[66,67] forment une classe spéciale de dispositif a large bande. Leur principal avantage
est le petit gabarit et dans notre plage de fréquence (28 GHz), ils peuvent étre intégres a
moindre coit. La figure 6.19 montre la structure réalisée (a) et son modéle électrique

équivalent (b).
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Figure 6.19 Transition CPWFG vers CPS - dessin (a) et modéle électrique (b)

Si on considére le modéle électrique de la figure 6.y (b), I'impédance d'entrée peut étre

trouvée comme étant :
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si on considére que Zo=Zc=Z;3 et Zpg=Zp=Z4 et toutes les impédances sont normalisées
par rapport 4 la valeur Z; (Z, = Z, Z»).
Dans ce cas la condition d'adaptation parfaite (Zi, =1) peut se réduire a :

Z:Z; =1 ou I's=-T; , dans le cas des coefficients de réflexion 6.2

L'expression 6.2 montre qu'un court-circuit et un circuit ouvert peuvent satisfaire la
condition d'adaptation parfaite. La qualité de I'adaptation, respectivement les pertes
d'insertion de cette structure sont préservées tant que les imperfections du court-circuit et
circuit ouvert réels sont négligeables. En théorie, tant qu'on garde la méme longueur
électrique pour les circuits, on obtient une excellente adaptation, indépendant de la
fréquence. En pratique, la bande est limitée par linfluence des bras de réactances

("stubs”) et une bonne approximation est gardée seulement si la longueur électrique est
g gu q

inférieure a Ag/8.

Pour calculer la longueur des courts-circuits et circuits ouverts, en respectant les
conditions des équations 6.1 et 6.2, nous avons utilisé des formules de synthése a partir
d'une approche quasi-stationnaire, modifiée pour inclure la dispersion et la variation de
I'impédance caractéristique avec la fréquence. Ces formules sont déduites a l'aide de la
théorie de transformations conformes pour les deux types de géométrie (coplanaire avec
plan de masse fini et ruban coplanaire) Etant donné que les logiciels de simulation n'ont
pas de modéles valables pour ce type des lignes, il a fallu utiliser une méthode de calcul

numérique du champ électromagnétique (la méthode de moments)

Les mesures ont validé notre conception. Dans les figures 6.20 et 6.21, on peut observer
la différence entre les valeurs simulées et celles mesurées pour les paramétres S de la
structure. Pour les mesures nous avons utilisé une structure ‘bout-a-bout’ (“back-to-
back") en raison du fait que la structure CPS ne peut pas étre mesurée avec des probes

coplanaire. Pour cette raison, dans la figure 6.20, les valeurs S11 et S22 proviennent en
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réalité du coefficient de réflexion du cété CPWFG de la transition. Les faibles
différences entre les deux courbes sont explicables par la variation de fabrication entre

les ponts-a-air des deux transitions.

Nous avons utilisé un circuit hybride réalisé au laboratoire PolyGrames et les ponts-a-air
sont réalisés par des fils soudés. C'est un procédé qui n’est pas trés reproductible.
Indépendamment de cette variance, les pertes par réflexion obtenus sont minimes
(inférieursa —20 dB dans la bande passante). D’un point de vue plus général, ce type de

transition a montré une bande passante relativement large.
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Figure 6.20 Pertes par réflexion de la transition CPWFG-CPS.
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Figure 6.21 Pertes d'insertion pour la transition CPWFG-CPS-CPWFG

Pour le cas des pertes d'insertion, on doit faire une remarque importante. La structure
simulée été un peu plus longue par rapport a celle fabriquée, ce qui fait que le résultat de
simulation obtenu montre une plus grande atténuation par raport a la valeur mesurée. La
raison de cette limitation dans la simulation provient du mode de calcul de logiciel
MOMENTUM. Pour ce type de structure, on n'a pas la possibilité de faire une
calibration au niveau des ports d'entrée. Dans ce cas, au niveau du port excité (structure
coplanaire) on peut retrouver le mode impaire de propagation. Le logiciel de simulation
fonctionne seulement pour le cas d'une transmission unimodale. La présence des deux
modes (paire et impaire) perturbe la solution et le logiciel affiche alors un terme d'erreur
de calibration. La solution est de prolonger la structure pour que ce mode soit atténué
par la présence du ponts-a-air. Finalement les valeurs mesurées montrent une perte
d'insertion de seulement 1,25 dB (2,5 dB bout au bout) a 28 GHz. Cette valeur peut

probablement étre réduite dans le cas d'un procédé de fabrication multicouches (comme
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procédés MMIC), qui permet la réalisation de ponts-a-air avec une meilleure précision

(ex. circuits intégrés).

6.4 Technologie Homodyne. Evaluation et Synthése

Nous avons décrit, dans les chapitres précédents les procédés (expérimentaux et
analytiques) qui nous ont conduit vers une approche intégrée au niveau de la conception
d’un systéme de récepteur homodyne. Les composantes obtenues respectent les critéres
énoncés au chapitre 2 (voir page 36) dans le but de mettre en place un récepteur direct

utilisant I’architecture Polycom (figure 3.1)

Au niveau de performances physiques de la technologie PHEMT, nous avons vu que la
fréquence maximale d’oscillation de notre transistor (environ 100 GHz) est en ligne avec
la technologie similaire existante. En conséquence, nous pouvons utiliser les dispositifs
avec succes dans la bande de fréquences des micro-ondes et ondes millimétriques

basses (2-40 GHz).

Evidemment, le choix d’utilisation d’une technologie de type PHEMT (GaAs ou InP),
HBT ou SiGe est surtout influencer des facteurs de cout et de fiabilité. Il n’en reste pas
moins que nos résultats au niveau de gain sont suffisants pour assurer un bon
fonctionnement des amplificateurs et mélangeurs a base de cette technologie. De plus,
les procédures d’extraction de modéles sont facilement utilisables aussi pour d’autres

technologies de circuits intégrés, sans modifications majeures (plage de polarisation etc.)

Par rapport aux récepteurs homodyne de type six-ports, nous avons introduit un
mélangeur sous-harmonique qui nous permet intégrer entiérement la partie analogique

d’ensemble transmetteur - récepteur. En utilisant les transistors PHEMT, nous pouvons
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réaliser aussi ’amplificateur faible bruit (LNA) et I'amplificateur de puissance (étage
final dans P’architecture de transmission) dans la méme technologie.

Les résultats expérimentaux sur les pertes de conversion et la puissance de ’oscillateur
local =3 dB et 5 dBm respectivement montrent des meilleures performances que les
mélangeurs resistifs 4 base de pont 4 diodes (-10 a -12 dB des pertes pour la version
sous-harmonique).

Le fonctionnement sous-harmonique nous a permis d’améliorer aussi I’isolation entre le
signal de I'oscillateur locale est le port d’entrée. Cette amélioration est un avantage
significatif dans le cas d’un récepteur direct, pour éviter le rayonnement du signal
parasite dans la bande passante de la communication. Aussi, la caractéristique linéaire de
gain de conversion nous assure d'une variation minimale de phase dans la plage de

fréquences, variation qui est une des sources d’erreurs analysées dans le chapitre 2et3.

En ajoutant une structure BALUN, notre circuit peut étre réaliser dans une architecture
différentielle, ayant comme principal avantage la diminution significative de la
composante continue parasite. Dans ce cas, un de principaux effets dangereux dans la
technologie homodyne est largement atténué, préservant ainsi la bande dynamique du
récepteur. Cette structure a des dimensions relatives petites et elle est une bonne solution
pour une version intégrée de récepteur homodyne, étant aussi compatible avec les

nouvelles techniques de réception fondées sur les antennes planaires.

Une réalisation complétement intégrée de la téte réceptrice (front-end) nécessite aussi
d’autres éléments comme les capacités, les inductances et les résistances déposés. Nous
avons réalisé physiquement ces composantes et nous avons développé les modéles
électriques, utilisable pour la conception des circuits. Les résultats sont comparables
avec les technologies utilisées en pratique pour la fabrication des circuits pour les
récepteurs actuels (soit dans I’architecture homodyne ou super-hétérodyne). Les facteurs
de qualit¢ mesurés (pour les capacités et les inductances) permettent aussi un

fonctionnement dans le domaine des ondes millimétrique (voir figures 5.4 et 5.8).
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Sur le plan analytique, I’algorithme adaptatif proposée augmente de fagon significative
les performances du systéme, mettant en place une technique de compensation robuste et
flexible. La possibilité d’utiliser la méme approche indépendamment du type de
modulation utilisé nous a permis de faire une distinction entre la procédure de
compensation et la modulation. De plus, nous avons montré que 1’algorithme peut aussi
fonctionner avec une séquence décimée des symboles, pouvant étre utiliser dans le cas
des systémes a haut débit. Une structure avec échantillonnage direct qui n’utilise pas une
approche homodyne sera limitée par la vitesse des convertisseurs analogique-numérique
(voir les performances des analyseurs de spectre utilisant la technique de transformation

Fourrier).

Les résultats du chapitre 3 sur la performance de notre algorithme par rapport a un
systéme de type 1&Q ont démontré la supériorité de la nouvelle architecture homodyne.
Nous avons montré les tests sur la capacité de correction et nous avons vu que méme des
erreurs de 15 degrés et 25% respectivement pour la phase et le gain différentiel, sont
éliminées par le réseau des neurones. Dans ce contexte, I’analyse de notre mélangeur

nous indique qu’on pourra utiliser nos composantes avec succes.

Les procédés de fabrication utilisés font usage des techniques de lithographie,
soulévement et déposition par évaporation simple et qui garantissent un faible cout de
fabrication. En ajoutant la structure directe qui élimine le besoin de I’étage de la

fréquence intermédiaire, nous observons rapidement le potentiel de notre approche.

6.5 Conclusions et Travaux Futurs

Le projet présenté tout au long de cette thése s'inscrit dans la série de développements
apportés a l'architecture directe de récepteurs, la topologie favorite ces derniers temps

dans les recherches pour I'amélioration de tétes réceptrice intégrées.
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La principale nouveauté présentée dans le cadre de ce travail reste le développement de
l'algorithme de démodulation adaptatif, une méthode extrémement puissante pour la
correction d'imperfections physiques et qui rend la téte réceptrice indépendante du
systéme de modulation numérique utilisé. Cet algorithme a base de réseaux de neurones
est complétement différent des approches de calibration proposées et implantées jusqu’a
maintenant, approches qui demandaient l'utilisation de composantes supplémentaires ou

une correction préalable du circuit.

Une validation de la théorie congue a été présentée et le lecteur a pu voir la facilité
d'implémentation d'une telle procédure. Cette méthode a mis en évidence la spécificité
de notre application (récepteur homodyne) par rapport aux architectures basées sur la
jonction six-ports, dispositif qui du point de vue chronologique a introduit le concept
d'architecture directe au Centre de Recherche PolyGrames. Cette spécificité nous a
conduit 4 éliminer le canal de référence et a des modifications au niveau des €léments
mélangeurs (les détecteurs de puissance ont été remplacés par des mélangeurs dans

I’architecture Polycom).

L'analyse globale de l'architecture directe nous a permis de voir comment les
désavantages de cette topologie peuvent étre contournés et nous pensons que le gain
important au niveau du coit de fabrication permettra a ce type de récepteurs de prendre

place, de plus en plus, parmi les radios commerciales.

Un deuxiéme volet de notre recherche a porté sur le développement d'un procédé de
fabrication MMIC dans nos laboratoires et en méme temps, sur la mise en place d’outils
de caractérisation des composantes qui seront utiliséees dans le futur pour la conception
des circuits. A notre connaissance c'est la premiére fois, dans le milieu universitaire
canadien, qu'on présente de tels résultats de caractérisation sur une technologie capable

de fonctionner dans les bandes millimétriques.
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Nous avons vu comment a été biti le systéme de mesure automatique sous-pointes,
autour du logiciel ICCAP. Les algorithmes de calibration et d'extraction des paramétres
présentés dans le cadre de ce thése ont été validés sur des produits commerciaux (ex.
transistor faible bruit Fujitsu FHR20X). Des modéles de composantes passives et actives
ont été validés par le systéme de mesure, modéles qui sont compatibles avec des

simulateurs commerciaux (ex. ADS™).

En amont des résultats montrés ici, un effort considérable a été fait pour mettre au point
les procédures de fabrication dans les deux laboratoires concernés (PolyGrames et
GRM). Etant donné qu'au début de ces travaux certains appareils nécessaires a la
fabrication ou aux expériences n'étaient pas disponibles, nous avons mis au point tous
les détails de fabrication de masques (niveau d'exposition de laser, temps de
développement de la résine etc.) et les recettes pour les différentes étapes de fabrication
des circuits MMIC : la gravure MESA, le soulévement pour les couches métalliques
épaisses, I'électroplaquage, les doses d'exposition pour la lithographie par faisceau
d'électrons, etc. Ce travail a été nécessaire en raison de I'impossibilité d'accéder
rapidement et a des coiits modérés aux services des fonderies commerciales. Dans de
telles conditions, notre travail, et celui du personnel du GRM a mis i la disposition des
deux laboratoires une facilité de fabrication avec un temps de réponse ("turn-around")
trés court (~ deux semaines pour un circuit complet). Méme s'il reste beaucoup des
progrés a faire pour 'amélioration des performances des composantes fabriquées, il n'en
reste pas moins qu'une expertise de premier ordre a été acquise et il existe maintenant la
possibilité de faire des recherches plus poussées, tant au niveau d'une fréquence de

travail plus élevée qu'au niveau de I'amélioration de caractéristiques.

Nous avons vu comment le systéme de mesure et de caractérisation a permis I'extraction
du modéle du transistor. L’étape de la conception d'un mélangeur utilisable dans notre
architecture a alors suivi. On voit alors comment le cercle de développement peut étre

fermé avec I'analyse et la mise en pratique des nouveaux concepts.
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Notre projet montre aussi quelles avenues peuvent étre explorées pour une amélioration
significative des résultats. Les premiéres sont évidentes, elles consistent en
I'amélioration du procédé de fabrication des transistors PHEMT (I'étape de "RECESS")

et en la conception et 'intégration de chaque sous-systéme dans l'architecture PolyCom.

De plus, on peut suggérer de faire une étude analytique d’une procédure de
synchronisation du signal d’oscillateur local, a l'aide d'un algorithme intégré a notre
méthode de correction d'erreurs. Une idée pour aborder ce probléme porrait étre la
suivante : la rotation de la constellation (effet de la différence de phase instantanée entre
la porteuse RF et le signal de l'oscillateur local) est facilement détectable et corrigée au
niveau du traitement de signal. Cette technique posséde I'avantage de réduire les coiits
dans le cas d'une architecture de synchronisation trés complexe. L'idée fondamentale est
que dans lespace cartésien de la constellation, n'importe quelle rotation est une
opération linéaire et qu’elle peut étre détectée par une technique similaire a celle utilisée
dans la synchronisation du code dans le cas des communications de type DS-SS ("Direct

Séquence Spread Spectrum"”) utilisé pour les systémes CDMA.

Enfin, un sujet qui mérite une investigation particuliére est la modélisation au niveau de
comportement ("behavioral models") pour les transistors PHEMT. Dans les références
[110, 111] certains aspects au niveau d'une caractérisation de type "boite-noire” sont
étudiés. La description d'un tel modéle demande aussi des mesures non-linéaires
(effectuées sous un nouveau systéme de mesure de AGILENT") Par rapport aux
techniques classiques basés sur Iutilisation des paramétres S, le systéme de mesure
non-linéaires nous permet d'avoir une approche de type ‘forme d'onde’ au lieu d'essayer
d'améliorer la corrélation entre les valeurs mesurées et la fonction analytique décrivant
certain paramétres du modéle. Avec des méthodes de modélisation dans lesquelles les
dispositifs sont décrits dans le domaine fréquentiel (disponibles dans les simulateurs

MDS/ADS) on pourrait décrire la réponse d'un transistor plutét en termes des formes
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d'ondes. Une telle approche évitera les limites des modéles électriques basés sur
I'utilisation des composantes concentrées et de plus, elle peut s'avérer mieux adaptée
dans le domaine des ondes millimétriques ou les phénoménes distribués jouent un réle

important.
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