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RESUME

La présente recherche a comme but 1’étude et la réalisation d’un nouveau récepteur
six-port & conversion directe, en ondes millimétriques.

Dans le passé, la jonction six-port a ¢été utilisée principalement dans
I’instrumentation de mesure micro-ondes. Une nouvelle application de la jonction est la
démodulation directe d’un signal modulé en phase. Dans le présent travail, la jonction
six-port a été utilisée comme discriminateur de phase dans la partie RF d’un récepteur a
conversion directe, compleétement analogique et dédié a une modulation QPSK ayant un
haut débit d’information.

La fréquence de travail du récepteur a été choisie dans la bande de fréquence Ka
pour un signal dont la vitesse de modulation peut aller jusqu’a 120 Mb/s.

L’une des principales applications de ce récepteur sont les communications grande
vitesse point & multipoint en ondes millimétriques. La présente recherche démontre que
la partie RF de ce nouveau récepteur peut étre aussi un excellent front-end pour une
radio réalisée par logiciel (RRL). L’utilisation de la jonction six-port comme
démodulateur direct a plusieurs avantages, par rapport aux récepteurs conventionnels a
conversion directe: la simplicité du circuit, des dimensions réduites, un faible cofit de
fabrication, de méme qu’un offset DC réduit.

Au début de ce travail, a ’aide des simulations de circuit et de systéme, en
utilisant le logiciel ADS de Agilent Technologies, on a vérifié les nouveaux concepts et
les nouvelles architectures des circuits six-port proposés. Ensuite, aprés la réalisation
pratique des divers circuits du récepteur, on a fait une comparaison entre les résultats de
simulation et de mesure. Finalement, un retour sur la partie de conception a permis
I’amélioration de ces circuits.

Le premier prototype du récepteur a été fabriqué dans le Centre de recherche
Poly-Grames, en technologie hybride (MHMIC), sur un substrat céramique de 250 pm
d’épaisseur. Les résultats de simulation et de mesure de ce prototype (les paramétres de

dispersion de la jonction six-port et le taux d’erreur globale de bit BER dans diverses
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conditions de perturbation du signal RF modulé QPSK) ont validé le concept propose.
Ces résultats ont fait ’objet d’un article trés détailié publié dans un numéro spécial de la
revue « IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques » (IEEE MTT) [29].

Ensuite, en utilisant le procédé .25 pm PHEMT de 7riQuint Semiconductor GaAs
Foundry, on a fabriqué deux jonctions six-port intégrées en technologie MMIC, sur un
substrat de GaAs d’une épaisseur de 100 um. Pour réaliser le prototype MMIC, on a
développé des modeles des éléments passifs dans la bande Ka, en tenant compte du fait
que la fréquence maximale pour les modeles crées par la fonderie était de 25 GHz. Les
résultats obtenus ont fait I’objet d’un article publié dans un autre numéro spécial de la
revue [EEE MTT [32].

Le probléme de la récupération de la porteuse est abordé en ayant a Iesprit le
démodulateur six-port utilisé. On a proposé donc une nouvelle méthode, basée sur la
modulation inverse [35], parfaitement compatible avec ’architecture du récepteur et le
type de modulation utilisée.

Une étude rigoureuse de ce récepteur a été faite pour un systeme de
communications mobiles, en tenant compte de la propagation par trajets multiples et de
I’effet Doppler [36].

Le récepteur six-port & conversion directe a prouvé des trés bonnes performances,
donc il représente une excellente alternative aux solutions classiques dans le domaine
des systémes de communications.

Les résultats obtenus avec les deux prototypes ont été excellents et ont fait I’objet
de plusieurs conférences [27, 28, 30, 31, 33, 34, 35] et des articles [29, 32, 36].

La thése contient également des suggestions pour des travaux futurs qui peuvent

étre développés a partir des résultats obtenus dans cette étude.
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ABSTRACT

This thesis consists in the study and fabrication of a new six-port direct conversion
receiver.

The six-port junction was used in the past especially for microwave
instrumentation and measurements. The objective of this research was to design a new
microwave and millimeter wave direct conversion receiver, based on a six-port
frequency discriminator, dedicated to a high speed QPSK modulation.

This receiver performs well in a high frequency band, between 22 and 32 GHz,
operating at a bit rate up to 120 Mb/sec.

One of the main applications of this receiver is the Local to Multi-point
Distribution Systems. The RF part of this receiver can also be used as a front end in a
Software Defined Radio. The use of a six-port circuit instead of conventional RF
circuits, as mixers, offers some important advantages, such as: simplicity, small size,
low-cost and excellent electrical performances.

The basic concept and the architecture of the new six-port junction were tested
by performing circuit and system simulations using the ADS software of Agilent
Technology. Microwave measurements were performed to validate the receiver design.

A MHMIC receiver prototype was fabricated and tested in our laboratory, using
a 250 um ceramic substrate. The simulations and measurements of this receiver
prototype were published in [29].

Two new MMIC six-port junctions were designed and fabricated on a 100 um
GaAs substrate, using .25 um PHEMT technology, at TriQuint Semiconductor Gads
Foundry and initial circuit models at a frequency higher than 25 GHz were developed.
The simulation and measurement results were published in [32].

A new carrier recovery method, using a reverse modulation loop, was developed
in order to avoid the use of a costly local oscillator, having a Phase Locked Loop (PLL)
[35].
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In the case of mobile communication systems using the multipath propagation and
the Doppler effect, a study was made and results were published in [36].

Therefore, due to the excellent results obtained on both MHMIC and MMIC
prototypes, we can conclude that the six—port direct conversion receiver performed very
well in both cases, and it represents an excellent alternative to conventional receivers.

During the last three years, these results were published in IEEE conference
proceedings [27, 28, 30, 31, 33, 34, 35] and papers [29, 32, 36].

This thesis also contains suggestions for future work, based on results obtained in

this study.



TABLE DES MATIERES

DEDICACE « et etveeteneesensensensesesenseseansaseseseeaneasansanenn v
REMERCIEMENTS &t evtttntneatenrnenanenseaseeneneoeancsaeseneesnns v
RESUME &+ ettt titteiteeaesasrensenseneeseesssossseennsansencensanns VI
ABSTRACT + ettt teraneneaeaneneneasnsanaseneesneaeenearanenensn VII
TABLE DES MATIERES .ttt ttettttenneneneneansesenssncsonensensnenns X
LISTEDES TABLEAUX + e ettt eteneternsnsessneneeeasansensneasnenns X111
LISTEDES FIGURES « vttt etteeaeneesnrearecssenensaeeneacanenannns X1V
LISTE DES SIGLES ET ABREVIATIONS ..t vveverenenenenrencenennnns XXIV
LISTE DES SYMBOLES ET NOTATIONS .+t vveevneereerneensncnanenens XXV
INTRODUCTION & sttt et teeteneneeranenesessnsesaseseasenserossenenns 1
CHAPITRE I: LA JONCTION SIX-PORT. . sttt v eeeeennennnncnacasananmmanes 7
1.1. La jonction six-port conventionnelle. c o sovveieeeneeroeraeeeroaceanosons 7
1.2. Lajonction six-port modifi€e. . « o vveevierinerierinesrennnenceancnanns 11

CHAPITRE II : LA JONCTION SIX-PORT MODIFIEE, REALISEE

EN TECHNOLOGIEMHMIC...... c.veevvnnnnnn 23
2.1. Le coupleur WilKinSom. « « o v e evnenneecneneeenesensasscacnsoasocananons 23
2.2. Le coupleur Hybride en quadrature. . o e ov ceveen coenvecnccnnncancanancs 25
2.3. Le choix de la version optimale de la jonction six-port modifiée. ... .vvevnn... 28
2.4 Le simulations SP de la jonction modifiée par rapport 4 la fréquence . . .. ... .. 31
2.5 Mesures et réalisation pratique de 1a jonction siX-port. e e eveve e eeenreenanens 36
2.6 La jonction six-port, un discriminateur de phase. .o oo evvevvneienrinnteenenenw 44

CHAPITRE III : LA JONCTION SIX-PORT MODIFIEE EN TECHNOLOGIE
MMIC-PREMIERE VERSION. ... 54
3.1. Le lay-out de 1a jonction SIX-POrt . e vveeeveeereonseoeacerosasceancnans 55



Xi

3.2. Lescoupletrs . e eeeieiriirineenriieetitatetnarnetsosasnenses sosos 56
3.3 Lecircull de détection. v v e v e vvsoeonsnenecscncesssoecsossasssssssonsss 59

3.4. Les simulations SP de la premiére version MMIC de la jonction six-port
modifiée, parrapport alafréquence. ... ... .. .. i il 62

3.5. Simulations et mesures dans le cas de la jonction six-port avec les circuits

dedétection . . ... vt ittt e e e e e e e 66
3.6. La jonction six-port comme discriminateur de phase .« coeevnnceneiianaennn, 69
3.7 Comparaison avec lajonction MHMIC. .. ... vivviiiniiiiiieneinineenee ous 78

CHAPITRE IV : LA JONCTION SIX-PORT MODIFIEE EN TECHNOLOGIE
MMIC-DEUXIEME VERSION....79
4.1 Le nouveau coupleur hybride 90°% . ..o vvviviiiinreeieirenenennonnsennnn 80
4.2. Le lay-out de 1a jonction SIX-POTt ..o e veeviensavecarascsoarooncoascssnos 88
4.3. Les simulations SP de la deuxiéme version de la jonction six-port modifiée
parrapportalafréquence.. . ... ... i i i e e 89

4.4. Simulations et mesures pour la jonction six-port avec les circuits de détection ... 95

4.5. La jonction six-port un discriminateur dephase.....c.ceveeeieeeiaoanan.s 97
4.6 Comparaison avec lajonction MHMIC. . ..o v tiiiniiniiineineenanenane ous 78
CHAPITREV :LEDECODEURIQ...cviiererenernereossoesannanancnanns 109
5.1. INtrOdUCHION. o o o ¢ s v vosacnsussecsoesoesccass enencsssosnsssasosmansens 109
5.2. Le circuit basse fréquence de laversion MHMIC . ... i viiivin e cieennnn 109
5.3. Le circuit basse fréquence de la version MHMIC ......ccoiiiieiieennaneas. 114

CHAPITRE VI : SIMULATIONS ET MESURES DU RECEPTEUR SIX-PORT ... 124
6.]. INtrOQUCHION: « oo v v e v v v vasososonnonnnsasase sosccnsasaoscscssseonssss 124

6.2. Simulationdutaux derreurde bit . . . .. .. ittt e et 124



Xit

CHAPITRE VII : LA BOUCLE DE RECUPERATION DE LA PORTEUSE...... 145
7.1, INrOdUCHON 4 vvveetuneeenernennnsenneoass sonssosanscaasssosmonsans 145
7.2. Simulation ADS. . ... ... e e 146
7.3. Mesures en utilisant le circuit de récupération de laporteuse. . . . ........... 150

CHAPITRE VIII : LINFLUENCE DE LA PROPAGATION PAR TRAJETS
MULTIPLES ET DE L’EFFET DOPPLER SUR LE RECEPTEUR SIX-PORT. ... 156

8. 1. INtrodUCHON. v o v evvansvrsososessssocecos sonnsssosossosnssmmancans 156
8.2. L’influence de la propagation par trajets multiples. .. eo e v veevnneneeenan. 156
8.3 L’influence de 'effet Doppler. . ... v ivveieeiinmneerenmrnccccnaonanes 167
CONCLUSIONS . it iiiereteesessotossaasesossantonansssassansoanssnsns 175
REFERENCES . .« c it tttntteeneesiensnnenneenesecuensnsenaeseesnens 178

LISTEDES PUBLICATIONS. . et ettt iitetnraneeensonosnesceasacsssonann. 182



11
1.2
1.3
2.1
22
23

24
2.5

Xiti

LISTE DES TABLEAUX
Les résultats théoriques de démodulation d’un signal QPSK ....ceeivvnvniennnnnees 17
Les résultats théoriques de démodulation d’un signal 8PSK ....ceveevieniiiiiiannans 19
Les résultats théoriques de démodulation d’un signal 16PSK ...ccocvveennninnnannne. 21
Les parametres S du coupleur WilKinSon eeeveeeeriesiereiinneieoreiacieconcaroncnnenne 24

Les paramétres S du coupleur Hybride en quadrature . o . oo v e v v cevnniannncnnnnnne

Les parametres S de la jonction six-port modifiée avec coupleurs Hybrides
[oF:Y g (I 1 () 11 POt
Les parametres S de simulation et de mMeSUIB...eererreererirreecsererencerasemeneneas

Les caractéristiques de la diode Schottky HSCH-9131..ceeviiiiineriinrieinccencnnes



0.1
0.2
0.3

1.1
1.2
1.3
1.4
1.5
1.6
1.7
1.8
1.9

2.1
2.2
23
24
2.5
2.6

Xiv

LISTE DES FIGURES
Le schéma bloc du récepteur conventionnel superhétérodyne....coeeeeveenncvvn .2
Le schéma bloc du récepteur conventionnel a conversion directe...eeeeeeeereverareens 3
Le schéma d'un récepteur a conversion directe, congu a 'aide d'un circuit
SIX-POTEeuveeecreornsrascsossarenscnssosssvorsassoscnasssassossesssssssssssasenssnsssnsensannses 3
a. Le coupleur Hybride 90°; b. La mesure du I" en utilisant un six-port...c.ceeeeeeenss 9
La méthode graphique pour obtenir le coefficient de réflexion......ceeveevrennnne. 11
a. Le coupleur Wilkinson ; b. Le coupleur Hybride 90°....ceieeiiiiiiniiriciannanne 12
La jonction six-port MOAIfI€E..eereeierreierrieriariacenieoscnsancsressesssacescesoncsasees 12
Les points i de la jonction six-port MOdifiée..ccevrereeroreorcierirnnicrscncersscocnns 14
Les tensions normalisées DC de sortie par rapport au déphasage....ceeeeeieruenene 16
Lamodulation QPSK..ciceiiiiiiiiciniiiieniesneeieesiccsiessecssoncassioscnssscssnsane 16
Lamodulation 8PSK....civeerieeriierireerratcrssriectssisraccesrasnscnsosconsasosessns 18
La modulation 16PSK....cciveiiienriernreissnsrceccsssanssrsercecmmmnrassoscescassacens 20
1.10 Le montage expérimental pour visualiser directement le vecteur [" 4 1’aide
d’un 0SCIIOSCOPE.cueieersnrirstieestniensasecssserssersnssesssscassesansasesonsscssmmncnns 22
Le coupleur Wilkinson en technologie MHMIC......ccieveeiiiinnciaiinincciorcnnases 24
Le coupleur Hybride 90° 2 structure Carrée...eeeveeneeesrencconssomesersosssassossonsanss 25
Le coupleur Hybride 90° a structure ronde..cccveseeriercitccerercnrsncnncosnnssssencenes 26
La jonction six-port réalisée a I’aide des coupleurs Hybrides 90° carrés...ccceeeeene. 28
La jonction six-port réalisée 4 1’aide des coupleurs Hybrides 90° ronds.............. 29
Les adaptations et I’isolation correspondant aux ports d'entrée de la jonction
SIX-POIL teverrernconessanrsoseecssssansscsesssnssassasasonssossssssnasessssssassassssossssnncssse 31
Les adaptations correspondant aux ports de sortie de la jonction

2.7



XV

2.8 Les isolations entre les ports de sortie par rapport a la fréquence....ovveereinecnnnnne. 33
2.9 Les isolations entre les ports de sortie par rapport a la fréquence....c.oveeevnannnanen. 33
2.10 Les parameétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de sortie..34
2.11 Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de sortie..34
2.12 Les phases des parametres de transmission entre le port d'entrée de LO et les

POTES (€ SOTIC. s taneiivrnrensseinceneroasssssosssensauscersssssnassacnsssossssnssnssasnnssons 35

2.13 Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les

POTES A€ SOTEICucuasocreanssossssssossrssecssonsssssasassonassassessnsssssssssssssssensesssess 35
2.14 Les photos des circuits pour les mesures des parametres S.eeeveeeeeerercesincenees 36
2.15 Lemodel SPICE de la diode Schottky..ccueuieiiereniiiieermnceceacinreniaciesesoncens 37
2.16 Le circuit de détection large bande.....couveeeriereiiiiririiccieciisrinnninseennaenes 39

2.17 Le rapport entre la tension de sortie et 1a magnitude de la tension d'entrée

du détecteur par rapport & la variation de la fréquence...c.cveeearaninveriniecenenennn 40
2.18 Latension de sortie par rapport a la magnitude de la tension d'entrée du

QELOCHEUT e erurenrnsrerersnsconsassssosersesessssrassessssnscsssncvorsacesasssorancssanssonse 41
2.19 Lajonction six-port modifiée, avec les circuits de détection..ceeereerecesnssnecnsens 42
2.20 Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection.43
2.21 Laphoto de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection............ 43
2.22 Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de deteCtion.ceeeereeiereririrereeriarierioncensiensacassossessasnsciocssssssarcscsssnsnanes 44
2.23 Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de détection, par rapport au déphasage entre les entrées LO et RF....ccveninneeann. 45
2.24 Les tensions de sortie (a) et le vecteur I” (b) correspondant a la jonction

six-port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage

entre les entrées LO et RF, dans le cas d’une puissance égale aux entrées

RFE @ L0 cieiresiiarernrnmmenscosnacanssoncossscasssoscosscssasassns cersersensrsecensnose 46

2.25 Les tensions de sortie (a) et le vecteur I' (b) correspondant a la jonction

six-port modifiée, avec les circuits de détection en fonction du déphasage

entre les entrées LO et RF dans le cas d’une puissance inégale aux entrées



2.26

2.27

2.28

229

2.30
2.31

3.1
32
33
3.4
3.5
3.6
3.7
3.8

3.9
3.10

Xvi

Les tensions de sortie (a) et le vecteur I (b) correspondant a la jonction
six-port modifiée, avec les circuits de détection en fonction du déphasage entre

les entrées LO et RF, dans le cas d’une puissance inégale aux entrées

Les tensions de sortie (a) et le vecteur I" (b) correspondant 2 la jonction
six-port modifiée, avec les circuits de détection en fonction du déphasage entre

les entrées 1O et RF, dans le cas d’une puissance inégale aux entrées

Le vecteur I' correspondant a la jonction six-port modifiée avec les

circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF,

pour trois valeurs de la puissance du signal RF...cceeciiniiiiiiiiinnniennncanianenen. 50
Le vecteur I' correspondant a la jonction six-port modifiée, avec les circuits

de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF pour trois

fréquences de travail dans la bande de 24 3 29 GHz....oocevevmennieneeneincecarcnnen 51
Le vecteur I" dans le cas d’une modulation 8PSK...ccuveveiiiiarciiieniiieniniennnenes 52
Le vecteur I' dans le cas d’une modulation 16PSK...eciriveniciieinrnnniaenceen. 53
La photographie de la premiére version MMIC de la jonction SiX-port.....ceeeeene 55
Les adaptations aux ports du coupleur hybride....ccieiiieiiiieninnennrecccniecaanee. 56
L’isolation aux ports du coupleur hybride...coceeeriiecriacnenrcnacnrencecenarenacnnene 56
Les parametres S de transSmiSSION. . eeeseseececeecascscscsssasacaosacarosanrarcacsnncssons 57
La phase des parametres S de tranSmiSSiON...eeesesesserresacnecacasneecesossecacaranes 57
Les adaptations et I’isolation aux ports du coupleur Wilkinson....c.eeeeveeracunanee 58
Les paramétres S de transmission du coupleur Wilkinson.....eeeeeevneereeenannees 58

La photographie du circuit de détection, utilisé pour la fabrication de la premiére
version MMIC de 1a jonction SiX-pOTteecececcesecceccecescasessecsssreoansonsasesonssens 59
L’adaptation du circuit de détection afférent a la premiére version MMIC..........60

La caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une charge de 50Q2..........60



3.11

3.12

3.13

3.14

3.15

3.16

3.17

3.18

3.19

3.20

3.21
3.22

3.23

3.24

3.25

3.26

3.27

Xvil

Les adaptations et I’isolation des ports d'entrée de la jonction six-port......cce...... 61
Les adaptations des ports de sortie de 1a jJonction SIX-port.ceceeeeeereeeeseceseenennnn 62
Les isolations entre les ports de sortie de 1a jonction SIX-port...vecececcerencecacanes 63
Les isolations entre les ports de sortie de la jonction SiX-port....cesececeececeeneeacns 63
Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de sortie.64
Les parameétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de sortie.65
Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les

POTLS A€ SOTtICeueuerueurereesrscressrerereesncncnsssassnsesnsnsesnessncessonsnasseansasenns 65
Les phases des parameétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les

POILS (€ SOTEIC.uureerarsrersrrererssenonsonseorsasancesassarsasnsnsssaasescnsasassasasasasasos 66
Les parametres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection (SIMUIAtION).e.eeeerrieriararacarssrassonssasnes rocesssessssesesssonssasanasans 67
Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

dEtection (INESUIES)eeeceereerressrserieersoaceossssssassasssssssassacsasnsesssscnssasansans 67
La photo du set-up de mMeSUIC..cierieierieceacieccatenrentsacnscnncasannnss ceesevacerenes 68
Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de déteCtion.cevenererserereerceronrnererenrennsacesstsscoscsssacasssscnsonsesansanssasnconss 69
Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF.................. 70
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF,
dans le cas des puissances égales aux entrées RF et LOuviaecnieaieecnniiiiacecenne 71
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF,
dans le cas des puissances inégales aux entrées RF et LO..ccecnreeicniieecnnnannn. 72
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF,
dans le cas d’une puissance inégale aux entrées RF et LO.cvevnneininiiinnnani, 73

Les tensions de sortie et le vecteur I’ de la jonction six-port modifiée avec



Xviii

les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF,

dans le cas des puissances inégales aux entrées RF et LO...ccavveiinaennanannnn.. 74
3.28 Le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,

en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas des

puissances inégales aux entrées RF et LO..cocvcieiiiiiiiiiecniiininiiniciecaeenns 76
3.29 Levecteur I' de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,

en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas de la variation

de la fréquence du travail.ce.iceieeiieiecsiiieierieiiereerisericciesecissocssrescnscnnes 77
3.30 Comparaison entre les dimensions de la jonction MHMIC et MMIC............... 78
4.1 Le circuit équivalent de la ligne d’un quart de longueur d’onde.c..cocevevnenannnnes 80
4.2 Comparaison de la magnitude de S11 des les deux CIrcuitS.ccvecmeerseianarsacaonennn 82
4.3 Comparaison de la phase de S21 des les deux CIrcuitS.cereeeeeiiersesnseenennencrecens 82
4.4 Lemodele de la capacité parallele...ceeeiarrereerersaciasiercrcincarcnnsecececeaseasancas 83
4.5 Le parametre S11 pour le modele de la capacité paralléle...cccoveeeenciincnnnicncnnn 84
4.6 La valeur de la capacité par rapport a 1a fréquence....c.ceeevirrercneceiinreecsserncee 85
4.7 Le lay-out du nouveau coupleur hybride....cceeieeiesiereincecncanienssescsnscccscccnce 86
4.8 L’adaptation et I’isolation aux ports par rapport a la fréquence...cceceececnccrcnenne 87
4.9 Lesparamétres S de transmission par rapport a la fréquence...ccceeveecenceerenenn. 87
4.10 Les phases de parameétres S transmission par rapport a la fréquence................ 88
4.11 La photo de la deuxiéme version MMIC de la jonction SiX-port.cceeceeeceeeccecann 89
4.12 Les adaptations et I’isolation des ports d'entrée de la jonction six-port....ccceuene.. 90
4.13 Les adaptation des ports de sortie de 1a jJonction SiX-port..ceeeeeercscerscccescnseaces 91
4.14 Les isolations entre les ports de sortie de 1a jonction SiX-port..c..ceecreccencescasonse 92
4.15 Les isolations entre les ports de sortie de 1a jonction SiX-port...ceceeceeeceeeseneanees 92

4.16 Les parameétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de sortie.93
4.17 Les parameétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de sortie.93
4.18 Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée LO et les

POTLS A€ SOTHIC. ceusenrersrascasascnsseccoscansocroncssssssesnssssosssscsassssssnasssscssane 94



419

4.20

421
4.22

4.23

4.24

4.25
4.26
4.27

4.28

4.29

430

431

4.32

XiX

Les phases des parametres de transmission entre le port d'entrée RF et les

POTES A€ SOTIC.serrrncanirescssescessassosssrosscsssssssassassssesssssnsssascnssssssssnsnses 94
Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection
(SIMUIALIONS ) asevarvrcresssascsassarsarescssossnssssansossonssensssssssssanssasssasssascoscss 95
La photo du set-Up de MeSUIC..veerrereuererseeirisensscressueseensiessossccarcssscnsceses 96
Les paramétres S de 1a jonction six-port modifiée avec les circuits de
déteCtion (IMESUTES)ueeeessrensssssosanscsosnscssssssssssoscssssassonssssossssssssssansonnans 97
Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits

e AetECtION .t eiieeneiareserercernreessencrasersoscrcnsancsssescasossessnnnsonssssessassnssne 98
Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF.c.cveevnicanneene 99
La caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une charge de 50Q........99
La caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une charge de 1000€2....100
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO

et RF dans le cas d’une puissance €égale aux entrées RF et LO..oeerviiieioniennes 101
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF

dans le cas des puissances inégales aux entrées RF et LO...ceuveenseencinieccnnes 102
Les tensions de sortie et le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF

dans le cas des puissances inégales aux entrées RF et LO....cccvueenes ceverascanes 103
Les tensions de sortie et le vecteur I' de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF
dans le cas des puissances inégales aux entrées RF et LO..vvvevcrirecenieriernacon 104
Le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection

en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas des

puissances inégales aux entrées RF et LO...cicicrcieiirsncnnianocissascsesonnens 106

Le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,



XX

en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas de la variation

de la fréquence de travaili.eceeeeiererecesernerenceseniionresssaconnsartossnscsncsnne 107

5.1 Le schéma complet du circuit basse fréquence utilisé pour la version

MHMIC du démodulateur QPSK i .uieverniereeensiariiaoieiissionieanissesintsnrensson 110
5.2 La photographie du démodulateur QPSK en version MHMIC.......ccvuveeannen. 111
5.3 Le schéma de simulation d’équilibrage harmonique (ADS) .cceveeincincnninennnnne 111

5.4 Le schéma du décodeur I/Q utilisé dans la simulation d’équilibrage harmonique
du circuit MHMIC .uviiiiiiiininiceiiiisencionsasietssarirsssscsissconsssssssossosnssanes 112
5.5 Lesrésultats de la simulation ADS d’équilibrage harmonique ....ceeeeeeenvennenn 113

5.6 Le schéma complet du circuit basse fréquence utilisé pour la version MMIC

du démodulateur QPSK . .iiereiereiinrocrssscressoronsssnssssiorsscessossssonssrcsasssssnes 115
5.7 Les circuits MMIC sur les fixtures MHMIC.....ccceciiiiiieiciinnencsercesenrcnncone 115
5.8 Laphotographie du démodulateur QPSK pour la version MMIC........ccc.ceueee. 116

5.9 Le schéma de simulation ADS du décodeur I/Q pour le circuit MMIC .............117

5.10 Le schéma du décodeur I/Q utilisé dans la simulation d’équilibrage harmonique

du circuit MMIC. . ioeuiieesiiiieissaennsnressecncsscecsnsssotssansnccssssssansossssssssans 118
5.11 Lesrésultats de simulation d’équilibrage harmonique (ADS)..cccvieieraverenneee. 119
5.12 Les résultats de simulation d’équilibrage harmonique (ADS).cceveiierieerncennane 120
5.13 Les résultats de simulation d’équilibrage harmonique (ADS).cccceeveieniciiecnnen 121
5.14 Les résultats de simulation d’équilibrage harmonique (ADS).cccoeeieecienncanns. 122
6.1 Le schéma de simulation ADS du récepteur a conversion dir€Ct€..ceeseeerceccnscss 125
6.2 Les spectres des signaux RF et LO..cociiiiiiiiaierenciiataincccenssiesacasiancosnsns 126
6.3 Les formes d’ondes des signaux obtenus 2 la suite d’une simulation de

type enveloppe...coeeeeenesns eececesnsesrsantassntncesssstasatasasasasssesosnssssscsnnns 127
6.4 La courbe théorique du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK........... 130

6.5 La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK par

rapport a la courbe théorique (le prototype MHMIC).....ccocerrevrrcrincansernccncn 131



Xx1

6.6 La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour diverses erreurs de phase, par

rapport au synchronisme, correspondant au prototype MHMIC..........ccevuveeee 132
6.7 Le schéma de mesure du récepteur SiX-port....ceeeeeeeeneenanns cersesasnereneonnranne 133
6.8 La photographie du set-up de mesure du circuit MHMIC....covvivriieniiinnannnnns 134
6.9 La photographie des équipements de MeESUTC..evecerereseacrecaarsrnsarsrssanrsassans 135
6.10 La photographie du banc d’€S5a1..ceeeeersrseriereserrensrnonanriesssscncsasomsorsnsanes 135
6.11 La photographie du récepteur six-port MHMIC avec I’antenne cornet............. 136
6.12 Simulations et mesures de BER par rapport au Eb/No dans la bande de

fréquence (le prototype MHMIC)..icuviiiieiiiiiiiiiininiiiiiiirieiiinienencnecncneanes 137
6.13 Simulations et mesures de BER par rapport a la puissance d’entrée au port

RF du circuit six-port (le prototype MHMIC)..cceuviieieieniereinrienincnrercensne 138

6.14 Simulations et mesures de BER par rapport a ’erreur de phase de 1’oscillateur

local ( le prototype MHMIC)...ociieeeenierrcaniaierinesntenscestonsenconsaacensanonns 139
6.15 Simulations par rapport a ’erreur de phase de 1’oscillateur local

(le premier prototype MMIC ).uciecreeiieiiareieiiecesertineienriesinsecssnronssnnasonens 140
6.16 Simulations par rapport a I’erreur de phase d’oscillateur local

(le deuxieme prototype MMIC )eeeeeereiernrenreiorncctmneseriasesiasessaccenesasasenes 141
6.17 Mesures de BER pour le prototype MMIC, en utilisant la station sous pointes...142
6.18 Mesures de BER pour le prototype MMIC en utilisant la station sous

POINLES (LAY ruureenrrarerrrencoronressscnocorocasssosessassscsassrsssssasassassransanss 143
6.19 Les mesures comparatives de BER par rapport 2 ’erreur de phase

de 'oscillateur local, pour les deux prototypes MMIC....coveavneincinncinniannnn. 144

7.1 Le schéma bloc du récepteur 4 conversion directe incluant le module

de récupération de 1a POTtEUSE. eureeierrecrasrerseresieceeciecssncersscnasencoccscansonas 145
7.2 Le schéma de simulation ADS du récepteur a conversion directe avec le

module de récupération de 1a POrtEUSE..eersinreearcseserercrseecessesncosceciasacnranes 146
7.3 Les spectres des signaux RF QPSK et LO 1écupéré..c.ceeeeeeiniiaicenininncincenenns 147

7.4 Les formes d’onde des signaux obtenus a la suite d’une simulation de



LYPE ETIVEIOPPE reursrernrersnreriesreasssatonsessesnsasetstorsssssransasnsasssnscsnsasnsssss 148

7.5 La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK avec le

module de récupération de la porteuse, par rapport a la courbe théorique.......... 149

7.6 Le schéma de mesure prouvant la validité du principe de récupération

de la porteuse par modulation INVEISE...uvaeeererrnrieserecerssransacasossececosaenocsns 150

7.7 Le schéma du modulateur vectOTIEL cuveereennreenceeecsrecacncssossssssasnssssanasssnsss

7.8 Laphoto du démodulateur six-port avec le module de récupération de la

POTLEUSE e sueeesereerersescocasesssesonssncnssarasansnsasansanssssssonsssasnsssassssssnsnssssns 151
7.9 La photo du spectre récupéré correspondant a une vitesse de modulation

de 2 X 2 Mb/Suerreucecrvassercessassosntsscsosssscsosssossoosansosacssssssscssconsensansanee 152
7.10 La photo du spectre récupéré correspondant a une vitesse de modulation

de 2 X 1 MD/Suciierccrcnssasincescrscscencsnscnssosstssssnssnssansnencsosconsasssssaansons 153
7.11 La photo du spectre récupéré correspondant a une vitesse de modulation

A€ 2 X 4 MD/Sucerenacnrocceserssscsscessnssseesssnssascscssssssnsonscsssnssasanassosssssnns 154
7.12 La photo du banc d’essai du récepteur incluant le module de récupération

e 18 POTLEUSE. veurececereriarrssteoreareersssssasonessssasnsacacasnsassnsnasssssssossssssnse 155
8.1 Lemodele Norton ~Bullington de la propagation par trajets multiples............. 156
8.2 Les pertes supplémentaires introduites par la réflexion, correspondant aux

diverses valeurs d’atténuation dans la voie du signal réfléchit..c.oeereenenarannnnas 158

8.3 Le modéele ADS, proposé pour la propagation par trajets multiples..eceeeeneeenen.

8.4 La puissance d’entrée en récepteur, par rapport a la distance de résolution.........
8.5 Le schéma de simulation ADS du récepteur six-port incluant 1’effet
de la propagation par trajets MUlPles...eeierecererereieacacnroraniesracaasisosaiasos
8.6 Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation
d’enveloppe pour une atténuation a2 =-3 dB....ccceiveiiieniierarieceincoiececaicncan
8.7 Les effets du fading pour différentes atténuations du deuxiéme trajet..............
8.8 La courbe du taux d’erreur de bit simulée, par rapport a la courbe théorique,

pour de différentes valeurs d’atténuation du trajet supplémentaire ...............



8.9 Laphoto de I’émetteur-récepteur six-port 2 conversion directe....veueeenranrenenns 166
8.10 La photo du banc d’essai du récepteur six-port pour la propagation
par trajets MUILIPIES..c.oeeeerrerrerrranneeiecacenconsiorssasesiascetssieitacsirecaens 167

8.11 Le modele de la simulation ADS proposé pour P'effet Doppler...cccveeneacecneenn. 168
8.12 Les formes d’onde des signaux obtenus & la suite d’une simulation

d’enveloppe pour une fréquence Doppler de + 25 KHZ...ooviviiiiiiniciinannes 169
8.13 Les formes d’onde des signaux obtenus a la suite d’une simulation

d’enveloppe pour une fréquence Doppler de + 125 KHzZ.veveeeeriineiinieninnaenne 170
8.14 Les formes d’onde des signaux obtenus a la suite d’une simulation

d’enveloppe pour une fréquence Doppler de + 250 KHz.ouvevevveriniececennnen. 171
8.15 Les phases des signaux obtenus 2 la suite d’une simulation d’enveloppe

pour une fréquence Doppler de + 250 KHz et respectivement — 250 KHz....... 172
8.16 La courbe simulée de taux d’erreur de bit par rapport a la courbe théorique

pour de différentes valeurs de la fréquence Doppler....oceererecireceiiaiiniacanss 173



AGC
BER
FDD
FPB

XXiv

LISTE DES SIGLES ET ABREVIATIONS

Advanced Design System

Automatic Gain Control

Bit Error Rate (taux d'erreur global)

Frequency Domain Device

Filtre Passe Bas

Harmonic Balance

Hewlett Packard

Systemes (Services) Locaux a Multipoints Distribués
Low Noise Amplifier

Local Oscillator

Monolithic Hybrid Microwave Integrated Circuit
Monolithic Microwave Integrated Circuit
Personnel Communications System

Quadrature Phase Shift Key
Radio Fréquence

Réseaux Locaux d'Entreprises

Radio Réalisée par Logiciel

Scattering Parameters (paramétres de dispersion)



>

O W W
E]

Ty
Zy

&

LISTE DES SYMBOLES ET NOTATIONS

le gain de l'amplificateur
I'onde immergente
I'onde émergente
la largeur de la bande de bruit
la puissance de la porteuse
la moyenne de 1'énergie de bit modulé
la fonction erf complémentaire
la fréquence des bits
I'hauteur du substrat diélectrique
J-1
la puissance du bruit
la densité spectrale de la puissance du bruit
'efficacité de la puissance du récepteur
la puissance du signal
la durée du bit
I'impédance caractéristique
la permittivité relative
la longueur d'onde guidée

la fréquence angulaire

XXV



INTRODUCTION

En présent, on assiste a une augmentation sans précédent de la demande des
communications sans fil, comme les services personnels de communications PCS (qui
contient, entre autres, les services Internet multimédia sans fil) et d’autres applications
tels que les Systémes Locaux a Multipoints Distribués (LMDS), les Réseaux Locaux
d'Entreprises (RLE) et les communications haute vitesse.

Toutes ces applications requirent des nouveaux récepteurs dans le domaine des
ondes millimétriques, qui aient une structure simple, qui soient robuste et fiable, avec
une faible consommation d'énergic et un cofit réduit. Le domaine des ondes
millimétriques contient le spectre ¢€lectromagnétique entre 30 et 300 GHz, ce qui
correspond a des longueurs d'ondes de 10 a 1 mm respectivement, mesurées dans
I'espace libre.

En général, les récepteurs utilisés dans les systemes de communications peuvent
étre classés en deux catégories: les récepteurs superhétérodynes et les récepteurs a
conversion directe (homodyne).

11 est largement reconnu que, dans le domaine des communications sans fil a faible
coflit, les récepteurs a conversion directe offrent des avantages uniques, par rapport aux
récepteurs hétérodynes conventionnels. Le premier concerne la réduction de la
complexité du circuit et le deuxieéme est son niveau élevé d'intégration.

A la figure 0.1 on a présenté le schéma bloc d'un récepteur superhétérodyne. Le
récepteur superhétérodyne utilise deux conversions de fréquence. Le signal d’entrée est
amplifié a I’aide d’un amplificateur faible bruit. Ensuite, la premiére conversion de
fréquence est réalisée en utilisant un mélangeur et un oscillateur local (1.O1) ayant une
fréquence supérieure au signal RF d’entrée (d’ou le nom de superhétérodyne). L’étage
de fréquence intermédiaire a pour réle d’augmenter le gain et de réaliser un effet de
filtrage, en éliminant la fréquence image. La derniere conversion de fréquence est

utilisée pour ramener le signal en bande de base. La fréquence de 1’oscillateur local LO2



est égale a la fréquence intermédiaire. Par la suite, la démodulation est réalisée dans la

bande de base (dans le cas présent, en utilisant un démodulateur QPSK).

LNA AFl A

Fa _-o l
démodulateur o a

ey
&R

LO1 LO2

Figure 0.1. Le schéma bloc du récepteur conventionnel superhétérodyne

A la figure 0.2, on a présenté le schéma bloc d'un récepteur conventionnel a
conversion directe [3, 22, 23]. La fréquence de ’oscillateur local est égale a la fréquence
de la porteuse du signal d’entrée. Le récepteur conventionnel & conversion directe,
utilis€ pour la démodulation dun signal RF modulé QPSK, se compose d’un
amplificateur faible bruit (LNA) avec un contr6le automatique du gain (AGC), de deux
diviseurs de puissance, de deux mélangeurs, d’un déphaseur de 90° et de deux filtres
passe bas (FPB) pour éliminer les signaux RF non désirés issus des mélangeurs.

Les nouveaux systemes de communications ont besoin d'un haut niveau de fidélité
de la transmission, pour un trés haut débit d'information. Dans le cas des récepteurs
conventionnels, les imperfections de fabrication, inhérentes en hautes fréquences,
générent des distorsions du signal RF en phase et en quadrature. Les erreurs de phase et
de gain, évaluées a 'aide du taux d'erreur global (BER), vont détériorer les performances
du récepteur.

La nouvelle architecture du récepteur a conversion directe réalisé a l'aide d'une
jonction six-port, permet, 3 I'aide d'un nouveau principe de démodulation de phase, de
corriger ces imperfections et de diminuer le taux d'erreur global de bit. Ce qui permet
dans le méme temps d'obtenir un récepteur ayant une structure simple et compacte, aux

dimensions et cofits réduits.



La figure 0.3 illustre le schéma bloc d'un récepteur & conversion directe, congu a

I'aide d'un circuit six-port.

FPB
X 1
/2
LO <
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FPB

Figure 0.2. Le schéma bloc du récepteur conventionnel a conversion directe
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Figure 0.3. Le schéma d'un récepteur a conversion directe, congu a I'aide d'un circuit

six-port



On remarque que la principale différence entre les deux types de récepteurs
présentés auparavant se situe au niveau de l'architecture du démodulateur QPSK. Dans Ie
cas du récepteur congu a partir d'une jonction six-port, la démodulation est faite
directement aux fréquences millimétriques ou micro-ondes, par le discriminateur six-
port. L'évaluation des tensions des ports de sortie de la jonction six-port fournit des
informations suffisantes pour démoduler le signal RF. Par contre, les récepteurs
conventionnels utilisent un démodulateur I/Q plus complexe, & base de mélangeurs.

L'idée d'un récepteur & conversion directe concu a partir d'une jonction six-port a
été implémentée pour la premiére fois au Centre de recherche Poly-Grames de I'Ecole
Polytechnique de Montréal en 1995 [16].

Durant les derniéres années, plusieurs types de récepteurs six-port ont été
développés dans le domaine des ondes millimétriques ou micro-ondes. Les résultats de
ces études prouvent leur grand potentiel, permettant une large utilisation sur le marché
des communications sans fil, grice a leur robustesse, leur faible cofit et leurs dimensions
réduites.

L'architecture de ces récepteurs peut étre adaptée pour une réception uni-mode ou
multi-modes des signaux numériques, utilisés dans les systémes modemes de
communications.

La démodulation des signaux I/Q peut étre faite par voie analogique [11, 18, 24,
27, 29, 30, 32, 33, 34, 36], ou par voie numérique [1, 2, 15, 16, 17, 20, 25, 26, 37, 38],
quand une calibration du circuit six-port s'impose. De plus, la jonction six-port peut étre
congue a partir des paramétres distribués [11, 21, 29, 31, 32], ou d’éléments discrets
[1,2,18,19].

Des recherches récentes, développées par des grandes compagnies de
communications, comme Sony et Nokia, démontrent un intérét accru pour les récepteurs
six-port uni-mode, opérant & 2,4 GHz [1] et 5,8 GHz [15], en utilisant une démodulation
numérique ou analogique des signaux I/Q.

Le but de la recherche présentée dans cette thése est d'étudier les performances

d'un nouveau récepteur a conversion directe, réalisé a partir d'une jonction six-port



modifiée, pour recevoir un signal RF modulé QPSK, ayant la fréquence de la porteuse
dans la bande de fréquence Ka. La démodulation des signaux I/Q est faite par voie
analogique et utilise un circuit six-port spécialement congu dans ce but. La nouvelle
méthode permet la démodulation d’un signal modulé en phase ayant une vitesse de bit
significative. Dans le cas du présent travail, on a démodulé avec succés des signaux d’un
débit allant jusqu’a 120 Mb/s. Cette limitation du débit est principalement due aux
circuits basse-fréquence utilisés pour obtenir les signaux de sortie I/Q. De plus, parce
qu’il est spécialement congu pour démoduler un signal PSK, le circuit six-port n’a pas
besoin d’étre calibré.

Cette étude a été effectuée en utilisant des simulations de circuit et de systéme du
logiciel ADS. Plusieurs prototypes MHMIC et MMIC du discriminateur six-port ont €té
fabriqués et mesurés. Les résultats comparatifs du taux d’erreur de bit (BER) témoignent
de la robustesse de ce nouveau récepteur.

Le premier chapitre présente le principe des jonctions six-port conventionnelle et
modifiée, et ce, lors de la réalisation d’un démodulateur PSK. Par la suite, on a décrit
leurs architectures et les calculs théoriques des signaux de sortie en fonction des signaux
d’entrée.

Dans les trois chapitres suivants, on a fait une présentation de la jonction six-port
modifiée, fabriquée dans deux différentes technologies, MHMIC et MMIC. La premiére
jonction a été réalisée en technologie hybride (MHMIC) dans le laboratoire du Centre de
recherche Poly-Grames. Deux autres jonctions ont été fabriquées en technologie MMIC,
sur un substrat de GaAs, chez TriQuint Semiconductor Foundry.

Le cinquiéme chapitre présente la conception des divers circuits basse fréquence
du récepteur. Leur r6le est de fournir les signaux de sortie I/Q a partir des tensions DC
des détecteurs RF.

Le sixiéme chapitre présente les résultats de simulation et de mesure du taux
d'erreur global de bit (BER) du récepteur, dans la bande de fréquence, pour diverses
erreurs de phase par rapport a la synchronisation des deux signaux d’entrée, en présence

du bruit blanc et pour un signal RF modulé QPSK a puissance variable.



Le septiéme chapitre présente les résultats obtenus pour la récupération de la
porteuse en utilisant une boucle & modulation inverse [19, 35]. En employant cette
méthode, le cofit du récepteur peut étre diminue davantage, car on évite ainsi 1'utilisation
d’un oscillateur local et de sa boucle PLL de contréle de phase. Toutefois, pour
syntoniser différents canaux, 1’usage de cet oscillateur ne peut étre évité.

Le huitiéme chapitre illustre les performances du récepteur six-port a conversion
directe utilisé dans les réseaux de communications mobiles, oll on doit tenir compte de la
propagation par trajets multiples et de la présence de I’effet Doppler.

La thése se termine par une conclusion générale, qui met en évidence les
performances et les limites du nouveau récepteur & conversion directe, réalisé a partir
d'une jonction six-port modifiée. Enfin, nous mentionnons les travaux futurs qui peuvent

étre poursuivis par la suite.



CHAPITRE I

LA JONCTION SIX - PORT

1.1. La jonction six-port conventionnelle

La jonction six—port conventionnelle est une composante passive linéaire, qui est
constituée de plusieurs coupleurs, liés par des lignes de transmission.

L'idée d'utiliser une structure six-port pour déterminer la phase d'un signal micro-
onde a été présentée pour la premiére fois en 1964 par Cohn et Weinhouse [4]. Le circuit
six-port peut étre considéré comme une boite noire avec deux entrées, I’'une pour le
signal de référence et I'autre pour le signal a identifier et avec quatre sorties.

Le circuit six-port ne permet d’obtenir aux sorties quatre combinaisons possibles
entre les signaux d’entrée. Les niveaux des signaux de sortie sont détectés par des
circuits de détection réalisés a partir de diodes Schottky.

En utilisant un algorithme approprié, ’amplitude et la phase du signal RF a
identifier peuvent étre déterminées en mesurant les niveaux des puissances des quatre
sorties du six-port. Pour obtenir un résultat de mesure trés précis, il est nécessaire de
réaliser un trés bon calibrage du circuit six-port.

La structure six-port a été utilisée avec succés dans a conception des analyseurs de
réseaux et dans d’autres applications similaires. Dans les études de Hoer et Roe [12, 13,
14] une analyse détaillée de la structure de la jonction six-port dédiée a ce genre
d’applications a été présentée. La théorie de la jonction six-port a été développée
davantage par Glenn F. Engen [6, 7, 8, 9], en mettant en évidence ses qualités de
réflectomeétre. Ces études ont été poursuivies ensuite par Cronson [5].

Pour évaluer le coefficient de réflexion a la charge, on doit mesurer les niveaux de
puissances aux quatre ports de sortie. Puis, on développe des algorithmes

mathématiques, en utilisant I'un des ports de sortie comme référence. La réponse du six-



port peut &tre caractérisée par les équations suivantes, qui expriment les puissances de

sortie du six-port :

=16, =|4a + Bbf (1.1.1)
=|b,[ =|Ca + Dbf (1.1.2)
=|b,|" =|Ea + Fof (1.1.3)
P, =, =|Ga + Hb| (1.1.4)

Les coefficients 4 & H sont des constantes complexes, qui ont été déterminées par
la procédure de calibrage du six-port, et a et b sont les ondes incidente et réfléchie a

Pentrée du monoport & mesurer.

La conception habituelle du six-port impose que la réponse de chaque sortie soit

proportionnelle avec le carré de I’amplitude de I’onde incidente au monoport a mesurer,
c’est & dire avec |a!2. Si le port 4 est choisi comme port de référence et utilisé pour la
normalisation, alors sa puissance de sortie doit étre seulement en fonction de a. Donc,
pour H = 0, ’équation (1.1.4) devient:

P =Gflaf (1.1.5)

Ainsi, les puissances normalisées par rapport au port 4 seront, elles aussi,

exprimées uniquement en fonction de a:

(Pr"j)l' | Afaf|r - g (1.1.6)

QP % |Cllaflr - q,[ (1.1.7)
P

| n=F= |Eflaf|r - g, (1.1.8)



Les constantes 4, C et E étant connues a la suite de la calibration, et en utilisant les

mesures de puissance, on peut déterminer le coefficient de réflexion I' a ’entrée du

monoport.

Dans le but d’étre plus explicite, on va considérer un exemple de réflectomeétre six-

port en utilisant des coupleurs Hybrides 90° (voir la Figure 1), ayant la matrice de

dispersion suivante :

10
01
07 (1.1.9)
i0

b)

Figure 1.1.a. Le coupleur Hybride 90°; b. La mesure du I" en utilisant un six-port

En utilisant seulement des mesures de puissance aux quatre sorties, on peut

déduire par la suite le coefficient de réflexion a ’entrée du monoport. A la figure 1.1 on
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peut identifier les niveaux de tous les signaux a partir du générateur jusqu'aux sorties du

six-port. Les puissances de sortie seront alors:

el
([ B=4r-1 (1.1.10)
g:%]r—.(—lﬂ)[z (1.1.11)
g:l%';]r—(—l—j)f (1.1.12)
a2
L 1;:1-21‘— (1.1.13)

La puissance de sortie au port 4 ne dépend pas de la valeur de I, elle sera donc
utilisée comme puissance de référence. Si on normalise les autres puissances de sortie

par cette valeur, on obtient les équations des trois cercles :

r P -
P1=—]_)i-=‘r—1'2 > lr'—ll: P (1.1.14)
P,
{ pzz—éz—%—|F—(—l+j)}2 = |T=(-1+/)=42p, (1.1.15)
P,
N p=p=3ll-C1-f = [r-(1-7)= (1.1.16)

La figure 1.2 illustre la représentation graphique de ces trois cercles, obtenus a
partir des équations précédentes dans le plan complexe. Dans ce cas, les points ¢; du six-
port, représentant les centres de ces cercles, seront: g =1, g, =-1+j et ¢, =-1—.
Le point d’intersection des trois cercles va nous donner la valeur du coefficient de
réflexion a I’entrée du monoport. La position des points ¢; dépend donc de I’architecture
du six-port et, idéalement, les trois points doivent étre situés a 120° I’un par rapport aux
autres et équidistant par rapport au centre.

En conclusion, la valeur du coefficient de réflexion a I’entrée du monoport (I')
peut étre obtenue en utilisant seulement des mesures de puissance aux ports de sortie, si

on connait les points ¢g; du six-port.
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Gz @/ +j

Figure 1.2. La méthode graphique pour obtenir le coefficient de réflexion

1.2. La jonction six-port modifiée

Dans le cas de l'utilisation de la jonction six-port dans la structure d'un récepteur
homodyne, les deux ports d'entrée sont assignés au signal RF et au signal de référence
provenant d'un oscillateur local. Les deux signaux d'entrée sont ensuite additionnés,
conformément a l'architecture de la jonction. L'évaluation des niveaux de puissance aux
quatre sorties des détecteurs, I'un par rapport aux autres, permet d'obtenir le signal RF
démodulé. Au cours des années, différentes versions de la jonction six-port ont été
proposées. Ces modeles ont été réalisés avec des éléments discrets [1, 2, 18, 19] ou des
paramétres distribués [11, 29, 31, 32].

La jonction six-port modifiée est une jonction congue spécialement pour la
démodulation d'un signal RF modulé QPSK [33]. Elle joue le r6le d’un discriminateur de
phase/fréquence et elle est réalisée & 1’aide de deux types de coupleurs: le coupleur
Wilkinson, qui agit comme un diviseur de puissance, et le coupleur Hybride 90° (en
quadrature), qui produit deux signaux de sortie déphasés de 90°.

Les matrices de dispersion pour les deux types de coupleurs sont :
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011 0039
__J : __11J
Sl=-—=1101] et, respectivement, |S |=—= . 1.2.1
5] \/2_{110} b []ﬁloo.f (42D
01,0
A la figure 1.3 sont représentées les symboles des deux types de coupleurs.

1 V 2

(b)
Figure 1.3.a. Le coupleur Wilkinson ; b. Le coupleur Hybride 90°

Le schéma de la jonction six-port modifiée est présenté a la figure 1.4. On
remarque les valeurs des signaux aux deux ports d'entrée (5 et 6) et aux quatre ports de

sortie (1-4).

Figure 1.4. La jonction six-port modifi¢e

Si on prend en considération le fait que le circuit représenté a la Fig.1.4 est

linéaire, on peut déduire les expressions des quatre formes d’ondes émergentes, b, by,

b, by, en fonction des deux ondes incidentes as et ag :
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(b, =~j325-+j-922 (12.2)
< b, :325—+j92£ (1.2.3)

b, = “25 +i’2i (1.2.4)
\ b, =_j%5__92.6_ (1.2.5)

Puis, en tenant compte de la propagation du signal & travers les coupleurs
Wilkinson et Hybrides, on peut facilement évaluer les parametres [S] théoriques de la
jonction six—port modifiée. A partir de la relation générale

[b]=[S] - [a] (1.2.6)

dans le cas idéal de la jonction six-port modifiée, on peut écrire :

b 0 00 0-j+j1|%

b, 0 0 0 0 +1+/|4a

byi_11 0 0 0 0 +1+1] g 1.2.7)
b|7210 0 0 0 —j~1|1q, -
b, -j+1+1-57 0 O a,

b, | +j+j+1-1 0 0 ] a,

En supposant que les deux signaux d’entrée ont la méme amplitude et que chaque

port est adapté, les équations d’onde aux deux entrées et aux quatre sorties deviennent :

[ a;=aexp(j6,) (1.2.8)
a, =aexp(;j6,) (1.2.9)
b, =~ 4exp(6,)- - exo[ A6, - 6,)]} (1.2.10)
< b, = Lexp (jes){l — exp [j(96 - !5-)]} (1.2.11)
b, = %exp (jo J-exp[ilo, -0, - =)} (12.12)
L b, = —j—g—exp(jé’s){l—explj(Qﬁ—95+—72£)_|} (1.2.13)
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On sait que la puissance de sortie sur une charge adaptée est proportionnelle a
lbilz . On remarque alors que, pour chaque sortie, il y a un déphasage entre les deux

signaux d’entrée A0 = 5 — 65, pour lequel la puissance correspondante est égale a zero.
Donc, si on utilise la jonction comme démodulateur QPSK, on peut différentier les
quatre états de modulation, 3 1’aide des mesures des puissances de sortie, et ce, en

détectant celle qui est minimale par rapport aux autres.

Si on impose 0, = % , les points g; du six-port modifié seront placés comme illustré

a la figure suivante.

Im 4
S
qz.. ————————————————— b ® q
. Re
1 B
Q3 @-----mmmep 'J """"""" © da

Figure 1.5. Les points ¢; de la jonction six-port modifiée

Finalement, en utilisant un signal de référence au port 5 et des mesures de
puissance de sortie, on peut démoduler un signal QPSK. Dans ce but, on va utiliser des

. détecteurs de puissance connectés aux ports 1 & 4.
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Les équations 1.2.10 —1.2.13 démontrent que la puissance mesurée a chaque sortie
est fonction du déphasage entre les deux entrées RF. Si on utilise un détecteur de
puissance, la tension DC obtenue a chaque sortie va étre proportionnelle avec le carré de

I’amplitude de b;.
v.=K|b[ (1.2.14)

Si on suppose que les détecteurs sont identiques (K. = K'), on peut écrire:

2
( Vl:K-l%'~|1-—exp(jA6)]2=K1a[2'sin(—42—ar (1.2.15)
2
2 AG—Z
I/Z:Kl%l—1~exp(J<A9——72£)2=K|alzsi 5 2 (1.2.16)
< ’alz z |\’ 4. (A0 -z |’
V3=K——4——1~ex ]AG——'—Z— =Klal sin| =5 (1.2.17)
2
laf 2 || A0+Z
X V=K 1~exp(J(A9—221) =Kla|si 5 (1.2.18)

En terme de déphasage entre les entrées RF, chaque fonction V;(AB) est périodique
de 2 et les quatre valeurs minimales des tensions sont séparées par des multiples de n/2.

A la figure 1.6 on a présenté les graphiques de ces fonctions normalisées par rapport a
Klalz .
Par la suite, on pourra imaginer une méthode pour obtenir la constellation du

signal démodulé dans le plan complexe I/Q. La phase du signal d’entrée, &, contient

I’information, tandis que la phase du signal LO, 65, représente la référence.
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Figure 1.6. Les tensions normalisées DC de sortie par rapport au déphasage

Dans le plan I/Q on va définir un vecteur I', qui représente une combinaison des

quatre tensions de sortie DC, a I’aide de 1’équation suivante :
r=[,-7,)+ 10, -7, exsli Z) (12.19)

La figure 1.7 illustre les quatre états de modulation d’un signal modulé QPSK.
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Figure 1.7. La modulation QPSK
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Supposons que 6, = % (la paire de bits 11), avec comme référence 6, = % , on va

obtenir A@ = 0 . Dong, les tensions de sortie seront:
_ _ - 1 2 _ 2
=07, =V, = L Klaf t?, = Klaf"
En conclusion, le point obtenu a 1’aide de la relation (1.2.19) sera donné par le
vecteur[ = Klal2 exp( j 15—) Ce point est situé au centre du premier quadrant, ce qui

confirme que le signal a ét¢ démodulé correctement.
Le tableau 1.1 présente les valeurs de V; a V4 et la valeur de I', en fonction de &,
correspondant aux quatre états de modulation. On peut remarquer les excellentes qualités

de la jonction six-port modifiée comme démodulateur de phase.

Tableau 1.1. Les résultats théoriques de démodulation d’un signal QPSK

Bits Tx| 6 Vi \Z Vs Vi 'Ry | Bits Rx
11 z 0 %Klalz Kla %Klalz Iqafexp(j—gf—) 1
U5z [ Tkaf | O | Lxaf | Kl | Kafnls3]] O
O sz | Kl | Ik | O | Lkef | Kief el g
10 72 | LKlaf Klaf 1 Klaf 0 Klalzexp(jlf) 1

En utilisant les propriétés de discriminateur de phase de la jonction six-port
modifiée et un simple traitement analogique pour les signaux de sortie, on peut
démoduler d’autres signaux modulés en phase, méme si la jonction a été spécialement
congue pour démoduler un signal QPSK.

Le cas du signal BPSK est un cas particulier du signal QPSK, caractérisé par la
premiére et la troisieme ligne du tableau 1.1. Donc, la démodulation est faite

correctement.



18

Prenons maintenant le cas de la modulation 8PSK. La vitesse de modulation est,
dans ce cas-ci, trois fois plus grande que dans le cas de la modulation BPSK et une fois
et demie plus grande par rapport a la modulation QPSK. Pour chaque déphasage a
I’émission, on a un triplet de bits. Le code Gray est utilisé pour le passage vers un état
avoisinant.

La constellation de ce signal est illustrée 4 la ﬁgure 1.8. Pour démoduler ce signal,
on va utiliser la méme jonction six-port. Cette fois-ci, il est convenable de prendre la

référence €, =0°et de ne considérer aucune autre rotation du vecteur I', ce qui peut tre

exprimé simplement par ’expression :

r=,-v)+iv,-v,) (1.2.20)
Q 4o
0108 “e_001
110® o I,poo>
l‘ ,; I
111 @ 100

“®701
Figure 1.8. La modulation 8PSK

Les résultats de la démodulation sont présentés dans le tableau 1.2. En analysant
ces résultats, on peut remarquer les qualités de la jonction six-port modifiée comme

démodulateur de phase, dans le cas d’un signal modulé 8PSK.



Tableau 1.2. Les résultats théoriques de démodulation d’un signal 8PSK

19

Bits| & v, v, V, Vs ' (Rx) Bits
Tx Rx
000] 0 0 o5klaf | Klof | 05Kaf Kl | 0%
001 ’Z‘ 0,1464Klaf’ 0,1464Kla| O,8535K]a|2 0,8535K]a| Iqalzexp(f%) oot
O}z | o5Kaf 0 0,5Kjal |  Klaf Klalzexp(f%) o
010 3% O,8535K10|2 0’14641<]at2 0,14641(10!2 0,8535Kla‘2 Klalz eXp(j3—47?—) 010
110 T Klaiz O,SK‘LI’Z 0 O,Slqalz K‘a|2 exp(jﬂ') 110
111 52 0,8535K]a|" | 0,8535K]a[’| 0,1464K]al| 0,1464K]a| anfexp(jif-) i
101 3% 0,51(142 K]alz O,SK‘a‘2 0 , KMZ exp(j%r) 101
100 7% 0,1464K]a[ 0,8535K]al’ 0,8535Klal’ 0,1464K|a[’ Iqafexp(jzf) 100

Prenons maintenant le cas de 1la modulation 16PSK. La vitesse de modulation est,

dans ce cas-ci, quatre fois plus grande que dans le cas de la modulation BPSK et deux

fois plus grande par rapport a la modulation QPSK. A I’émission, chaque déphasage

correspond un quadruplet de bits. Le code Gray est utilisé pour le passage vers un état

avoisinant.

La constellation du signal est présentée a la figure 1.9. Comme dans le cas

précédent, il est de nouveau préférable de considérer que la référence ¢, =0° et qu’iln’y

a aucune autre rotation du vecteur I'. Celui-ci a maintenant la méme équation que dans le

cas de la modulation 8PSK :

r=,-v)+iv,-7,)

(1.2.21)
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Figure 1.9. La modulation 16PSK

Les résultats de démodulation d’un signal 16 PSK, sont présentés dans le tableau

1.3. Comme dans le cas précédent, aprés une analyse attentive, on peut remarquer les

qualités de la jonction six-port modifiée comme démodulateur de phase.

Ces développements analytiques ont permis de conclure que, grace a sa nouvelle

architecture, élaborée dans le cadre de ce projet, la jonction six-port peut étre utilisée

avec succes comme démodulateur de phase d’un signal modulé PSK.



Tableau 1.3. Les résultats théoriques de démodulation d’un signal 16PSK

21

Bits| 6 Vi V2 Vs Vi T (Rx) Bits
Tx Rx
0000] 0 0 0,5K|af Klaf 0,5K]af Klaf 0000
0001 z 0,0380K]a" | 0,3086K]al’| 0,9619K]a[ | 0,6913K]a Klalzexp(jlgr—) 0001
0011 z 0,1464K]a[" | 0,1464K]al’ | 0,8535K]al’ | 0,8535K]a Kla‘zexp(j%) 0011
0010 3Z 0,3086K]al’ | 0,0380K]al’| 0,6913K]al | 0,9619K]a Klalzexp(j%) 0010
0110 z 0,5K]a 0 0,5K]af’ Klaf K]a]zexp(j—zzr—) 0110
0111 SZ 0,6913K]a[" | 0,0380K]a[’| 0,3086K]al’ | 0,9619K]al Klalzexp(j%’) 0111
0101 3Z 0,8535K]a[" | 0,1464K]a[ | 0,1464Kla" | 0,8535Kla| | Klaf ex j%{g) 0101
0100 7% 0,9619K]a[" | 0,3086K]a[’ | 0,0380K]af | 0,6913K]a| Klarexp(jzgg,) 0100
100 7 | Klaf | oskiaf | O | 05Kl | Klaf exp(jz) 1100
HOL 92 1 0,9619K]af’ 0,6913K]al" | 0,0380K]al* | 0,3086K]af Klalzexp(jg—gﬂ-) 1101
1) sz | 0,8535Kaf | 0,8535Klaf 0,1464Klal’ | 0,1464Klal’| Kid exp(jﬁjz) 1111
1110 1z 0,6913K]a’ | 0,9619K]al’| 0,3086K]a[ | 0,0380K]af K}alzexp(jl%l) 1110
1010 3Z 0,5K]af Kla[ 0,5K]a|’ 0 ,qa;zexp(jg_zg) 1010
1011 13Z 0,3086K]a[’| 0,9619K]al’| 0,6913K]a[’ | 0,0380K]al’ | Kla| exp(jl%zz_) 1011
1001 7% 0,1464K]af" | 0,8535K]a[’| 0,8535K]a[’ | 0,1464K]a| [qalzexp(jzf_) 1001
1000 15Z 0,0380K]a|’ | 0,6913K]a[’| 0,9619K]a[’ | 0,3086K]a[ ]qal"—exp(jl_ﬁg_@) 1000
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Par la suite, on pourra imaginer un montage expérimental permettant de visualiser
directement le vecteur I', a I’aide d’un oscilloscope (voir la figure 1.10). Dans ce but, on
va utiliser I’équation 1.2.21. Les signaux en phase, I, et en quadrature, Q, seront obtenus
a 'aide des amplificateurs opérationnels, en montage différentiel. La constellation du

signal démodulé sera donc visible sur I’écran d’un oscilloscope.

référence

Figure 1.10. Le montage expérimental pour visualiser directement le vecteur I" a I’aide

d’un oscilloscope

Finalement, pour obtenir le train de bits a chaque sortie I et Q, on pourra concevoir
un schéma spécifique pour chaque type de démodulateur PSK, en utilisant des
amplificateurs opérationnels, comparateurs et des circuits logiques. Ces schémas seront
trés utiles pour les mesures de taux d’erreur de bit (BER). Le cinquiéme chapitre de la
présente thése décrit deux circuits différents pour la modulation QPSK.

Dans le cadre de ce projet, la jonction six-port modifiée a été fabriquée dans la
bande de fréquence Ka en deux technologies différentes, MHMIC (Microwave Hybrid
Monolithic Integrated Circuit) et MMIC (Microwave Monolithic Integrated Circuit). Ces

réalisations constituent 1’objet des trois prochains chapitres.
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CHAPITRE II

LA JONCTION SIX - PORT MODIFIEE, REALISEE EN TECHNOLOGIE
MHMIC

A partir du fondement théorique présenté dans le paragraphe 1.2, en utilisant le
logiciel Advanced Design System (ADS) de Agilent Technologies, on a congu la jonction
six-port modifiée, a la fréquence centrale de 26,75 GHz [27, 29].

Les coupleurs qui constituent la jonction six-port ont été réalisés a I'aide des lignes
micro-ruban sur un substrat céramique, ayant une hauteur £ de 254 pm et une
permittivité relative & de 9,9. La longueur d'onde guidée A correspondante a la fréquence
centrale, calculée a I'aide de I'application Line Calc du logiciel ADS, a une valeur de 4,4

mm.
2.1. Le coupleur Wilkinson

Dans la structure de la jonction six-port, le coupleur Wilkinson est utilisé comme
diviseur de puissance. Donc, son role est de diviser le signal d'entrée provenant d'un
oscillateur local en deux signaux a puissance égale, ayant la méme phase.

Le coupleur a été congu 2 ’aide des lignes micro-ruban, ayant diverses impédances
caractéristiques. A P’entrée du coupleur, on a utilisé une ligne ayant une impédance

caractéristique Zo = 50 €, tandis que pour les deux bras de sortie du coupleur on a

utilisée des lignes de longueur /4 ayant une impédance caractéristique Zo; = 50 V2 Q.
Donc, les signaux de sortie seront déphasés de 90° par rapport au signal d'entrée. Entre
les deux bras de sortie on a connecté une résistance de 100 Q, réalisée en technologie
couche mince. Son role est d’obtenir une bonne adaptation et une bonne isolation a la
sortie.

A la figure 2.1 on présente le schéma et les dimensions du coupleur Wilkinson,

réalisé a l'aide des lignes micro-ruban.
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2,92 mm

5.08 mm

\ 4

Figure 2.1. Le coupleur Wilkinson en technologie MHMIC

Pour déterminer les adaptations des ports, les isolations entre les ports de sortie et
la transmission entre le port d'entrée et les ports de sortie du coupleur, a 'aide du logiciel
ADS Momentum, on a fait des simulations de paramétres de dispersion S, a la fréquence
centrale de 26,75 GHz. Les valeurs comparatives des magnitudes et des phases des
paramétres de dispersion théoriques et ceux obtenus a la suite des simulations de

paramétres S sont présentées dans le tableau 2.1.

Tableau 2.1. Les parametres S du coupleur Wilkinson

Sij SP SP simulation
Théoriques | mag[dB] | phase [deg]
3 0 -40,677 | -615
Sy 0 - 28,87 55,9
S1, 0 - 28,87 54,5
Si2=Su_ | 0,707£-90° -3,185 - 90,015
S13=Ss1_ | 0,707£-90° - 3,185 - 90,003
S23=S»3 0 - 28,40 -112,3
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On remarque que l'adaptation a tous les ports du coupleur (Si1, S22, Sa3) et
I'isolation entre les ports de sortie (Sz3, S32) sont trés bonnes (moins de -28 dB). On
constate aussi que les parametres de transmission (Si2, S13) ont des valeurs tres proches
des valeurs théoriques, en tenant compte q’une magnitude de 0,707 est équivalente a

—3 dB. De méme, le signal d'entrée est parfaitement divisé entre les deux ports de sortie

(S12=S1).
2.2. Le coupleur Hybride en quadrature

Le coupleur Hybride en quadrature a le réle de fournir deux signaux de sortie,
déphasés de 90° 'un par rapport a l'autre. La jonction six-port modifiée contient trois
coupleurs Hybride en quadrature.

Le coupleur a été congu en utilisant quatre lignes micro-ruban, ayant la méme

longueur, égale a A4, et diverses impédances caractéristiques, Zo = 50 Q et

Zoyy =50/ V2 Q. La connexion entre les coupleurs est réalisée a I'aide des lignes de 50 Q2 .
La structure classique du coupleur Hybride est une structure carrée, comme celle

illustrée a la figure 2.2.

Zy

Zo ZO

1,5 mm

3,3 mm

il
%

Figure 2.2. Le coupleur Hybride 90° & structure carrée
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Aux hautes fréquences, & cause des réflexions dues aux structures en angle droit,
les valeurs des paramétres de dispersion sont affaiblies. Donc, pour éviter cet
inconvénient, la structure conventionnelle du coupleur en quadrature a été remplace par

une structure arrondie, illustrée a la figure 2.3.

(%)
3,55 mm

3,55 mm

Figure 2.3. Le coupleur Hybride 90° a structure ronde

On remarque que, les lignes de transmission droites, qui constituent le corps du

coupleur, ont été remplacées par des lignes rondes de longueurs A/4, ayant les mémes

impédances caractéristiques Zy et Zg,, de 50 et respectif 50/ \/5 Q, que celles du coupleur

carré.
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Les performances des deux structures du coupleur Hybride, a la fréquence centrale
de 26,75 GHz, ont été évaluées a l'aide des simulations de parameétres de dispersion, en
utilisant le logiciel ADS Momentum.

Les valeurs comparatives des paramétres de dispersion théoriques et simulés,

correspondant aux deux structures sont présentées au tableau 2.2.

Tableau 2.2. Les paramétres S du coupleur Hybride en quadrature

Sij SpP SP coupl. carrée SP coupl. rond
Théoriques mag [dB] phase | mag [dB] phase
[deg] [deg]
Sni 0 -20,9 1 -26,515 2,377
S22 0 -20,9 1 - 26,515 2,377
S33 0 -20,9 1 -26,515 2,377
Sas 0 -20,9 1 -26,515 2,377
S14=Sa 0 -22,6 - 100 -27,33 103,029
S23=S3 0 -22,6 - 100 -27,33 102,967
S12 =82 0,707.£90° - 2,674 91,3 - 3,160 89,942
S13=S3 0,707£0° - 3,809 1,6 -3,125 0,061
Sz =S4 0,707.£0° - 3,809 1,6 -3,125 0,103
S43 = S34 0,707.£90° -2,674 91,3 - 3,160 89,951

Par comparaison, on remarque que, dans le cas de la structure ronde du coupleur
Hybride 90°, les valeurs des paramétres de dispersion [S] sont plus proches des valeurs
théoriques que celles correspondante a la structure carrée.

Les adaptations des ports d'entrée (S11, Sa4) et de sortie (Syz, S33), de méme que les
isolations entre les ports 1-4 et 2-3, sont trés bonnes, ayant une valeur inférieure a —26,5
dB. La division du signal entre les ports d'entrée et les ports de sortie est trés bien
réalisée (S12 = Si3, Ss2 = Su3) et les parametres de transfert, Sy2, Si3, S4z, Sa3, ont des

valeurs tres proches de la valeur théorique de -3 dB.
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2.3. Le choix de la version optimale de la jonction six-port modifiée

Ayant comme structure de base le schéma de principe de la jonction six-port
modifiée (Fig.1.4), on a réalisé deux implémentations différentes de celle-ci, en
employant les deux types du coupleur hybride en quadrature.

La jonction a été simulée a la fréquence de 26,75 GHz, a I’aide du logiciel ADS
Momentum, en utilisant des lignes micro-ruban sur un substrat céramique, ayant une
épaisseur de 254 um et une permittivité relative de 9,9.

Les figures 2.4 et 2.5 illustrent les deux implémentations de la jonction six-port, en

utilisant des coupleurs hybrides 90°, carrés et ronds.

8.4 mm

8 mm

2
\ 4

Figure 2.4. La jonction six-port réalisée a 1’aide des coupleurs hybrides 90° carrés
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10,7 mm

A
v

8.4 mm

Figure 2.5. La jonction six-port réalisée a I’aide des coupleurs hybrides 90° ronds

On a considéré que les ports 5 et 6 sont les ports d'entrée du signal de référence
provenant de l'oscillateur et, respectivement, du signal RF modulé QPSK, tandis que les
ports de 1 a 4 sont les ports de sortie de la jonction.

Au tableau 2.3 on a présenté les résultats de simulation comparatifs des parametres
de dispersion S pour les deux implémentations de la jonction, avec coupleurs Hybrides

carrés et ronds, et les valeurs théoriques de ceux-ci.
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Tableau 2.3. Les parameétres S de la jonction six-port modifiée avec coupleurs

hybrides carré et rond

Sii SP SP Fig.2.4 SP Fig.2.5
Théoriques mag [dB] | phase [deg] | mag [dB] |phase [deg]
Sh 0 -18,461 47,9 -38,912 55,9
S22 0 -14,407 -79,5 -31,193 -24.8
S33 0 -20,916 -164,0 -28,838 30,6
Sas 0 -11,547 84,1 -30,912 64,5
Sss 0 -17,778 -136,9 -37,971 119,1
Ses 0 -17,543 95,9 -30,432 36,9
Si2 0 -16,512 -63,3 -28,598 6,9
Sis 0 -18,150 60,3 -28,615 -179,8
Sia 0 -23,735 -63,5 -30,634 -50,5
Sis 0,5£-90° -9,074 -90,9 -6,390 -88,2
St6 0,52+90° -6,124 93,8 -6,230 91,5
S23 0 -18,556 41,1 -34,258 94,3
Sa4 0 -26,918 175,8 -35,831 -163,5
Sas 0,5£0° -4,683 10,7 -6,450 1,3
S26 0,54+90° -6,658 94,3 -6,354 92,3
S34 0 -15,945 -69,7 -29,378 6,9
Sss 0,5£0° -7,648 3,7 -6,404 0,8
S36 0,5£0° -7,533 2,0 -6,307 0,6
Sss 0,52-90° -6,251 -80,6 -6,218 -88,4
Sa6 0,5£-180° -6,055 -178,3 -6,244 -178,4
Ss6 0 -23,353 -155,42 -31,324 158,1

En analysant les valeurs des parametres S présentées au tableau 2.3, on remarque
que la jonction six-port réalisée a l'aide des coupleurs hybrides ronds présente des
meilleures performances. Dans son cas, on a obtenu de trés bonnes adaptations (Sy; ...
Ses) et isolations (Si12, S13, S14, S23, S24, S34, Ss) des ports d'entrée et de sortie. De méme,
les paramétres de transfert (Ss;,  s4, Se1,.. 64) sont trés proches des valeurs théoriques.
Donc, dorénavant, toutes les simulations et les mesures seront reliées exclusivement a

cette implémentation de la jonction six-port.



31

2.4. Les simulations SP de la jonction six-port modifiée, par rapport a la

fréquence

La jonction six-port modifiée a été congue pour fonctionner & une fréquence
centrale de 26,75 GHz. A l'aide des simulations de paramétres S par rapport 2 la
fréquence, on peut évaluer les caractéristiques de la jonction dans une bande de
fréquence de 6 GHz (de 24 a 30 GHz).

A la figure 2.6 on a présenté les valeurs des adaptations aux deux ports d'entrée
(Sss, See) et I'isolation entre ces ports (Ssq), par rapport a la fréquence. On remarque que
l'isolation entre les deux ports d'entrée de la jonction six-port est trés bonne, ayant une
valeur égale 3 —31 dB a la fréquence centrale et, dans une bande de fréquence de 4 GHz

autour de celle-ci, la valeur de l'isolation est inférieure a —20 dB.

$55,566 et S56 [dB]

24 25 26 27 28 29 30

Fréquence [GHz]
Figure 2.6. Les adaptations et 1’isolation correspondant aux ports d'entrée de la jonction

six-port

A la figure 2.7 on a présenté les valeurs des adaptations aux ports de sortic par

. rapport a la fréquence. On remarque qu'a la fréquence centrale, tous les ports de la
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jonction six-port sont trés bien adaptés. A cette fréquence, la valeur de I'adaptation 2

chaque port est inférieure 2 -20 dB.
-10

o N
o o
R B RN

S$11, 822, S33 et S44 [dB]

A
'S

24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHZz]

Figure 2.7. Les adaptations correspondant aux ports de sortie de la jonction six-port

Les figures 2.8 et 2.9 illustrent les isolations entre les ports de sortie (S12, S13, Sis,
S23, S4, S34) par rapport a la fréquence. On remarque qu'autour de la fréquence centrale,
les valeurs des isolations entre les quatre ports de sortie sont trés bonnes et €gales ou
inférieures & —26 dB.

Les figures 2.10 a 2.13 illustrent la magnitude et la phase des parametres S de
transmission entre les deux ports d'entrée et les quatre ports de sortie, par rapport a la
fréquence. On remarque qu'a la fréquence centrale, les paramétres S de transmission
entre les ports d’entrée et les quatre ports de sortie sont presque identiques, ayant une
valeur autour de —6,37 dB. De plus, dans toute la bande de fréquence, de 24 4 30 GHz, ils
gardent une valeur acceptable. En conclusion, le partage du signal d'entrée provenant de
l'oscillateur ou de P’entrée RF vers les ports de sortie, 4 26,75 GHz, est parfait et la valeur
des paramétres est assez proche de la valeur théorique de —6 dB. La différence de phase
entre les paramétres de transmission est excellente, elle-aussi, dans toute la bande de

fréquence.
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Figure 2.8. Les isolations entre les ports de sortie par rapport a la fréquence
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Figure 2.9. Les isolations entre les ports de sortie par rapport a la fréquence
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Figure 2.10. Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de

$61, S62, S63 et S64 [dB]
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Figure 2.11. Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de

sortie
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Figure 2.12. Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les

ports de sortie
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Figure 2.13. Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les

ports de sortie
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2.5. Mesures et réalisation pratique de la jonction six-port

La jonction six-port modifiée a été réalisée d’abord en technologie MHMIC, sur
un substrat céramique, ayant les caractéristiques mentionnées dans le paragraphe 2.3.

Pour effectuer les mesures des parametres S a ’aide de I’analyseur de réseaux, on
a réalisé plusieurs jonctions six-port (voir la fig. 2.14), dans le but d’accomplir les

conditions d’adaptation aux ports.

iy

Figure 2.14. Les photos des circuits utilisés dans les mesures des paramétres S

Au tableau 2.4 sont présentées les valeurs comparatives des parameétres S de la
jonction six-port modifiée, simulées et mesurées, en dB, a la fréquence centrale (26,75

GHz).

Tableau 2.4. Les paramétres S de simulation et de mesure

Paramétres S SP [dB] SP [dB]
Simulations Mesures

S11 - 38,9 - 27

S33 -28,8 -24

S55 -379 -27

S66 -30,43 -25

S15 - 6,39 -6,4

S56 -31,32 -27

S16 -6,23 -6,5

S63 -6,3 -6,4
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On remarque que, dans le cas de la réalisation pratique de la jonction, les valeurs
mesurces des parametres de dispersion sont trés bonnes. Les valeurs mesurées des
adaptations des ports (Si1, S22, Ss33, Su) sont inférieures a —24 dB, l'isolation entre les
deux ports d'entrée, Ssq, est de —27 dB et les parametres S de transmission Sis, Sis, S¢3
mesurés, ont des valeurs treés proches des valeurs simulées. On constate aussi qu'il y a un
bon partage de puissance des signaux d'entrée vers les ports de sortie.

Dans le but d’obtenir les signaux I/Q démodulés, avant d’étre convertis par les
circuits basse fréquence, les signaux de sortie de la jonction six-port doivent étre d’abord
détectés par des détecteurs de puissance. Donc, apres la conception de la jonction six-
port, la prochaine étape qui s’impose dans le développement du projet, sera la réalisation
d’un circuit de détection. La conception sera faite a 1’aide du méme logiciel ADS, en
employant des diodes Schottky de type "zéro-bias" HSCH-9161, fabriquées par Agilent
Technologies. Cette diode présente une trés bonne sensibilité entre 10 et 30 GHz et de
bonnes performances jusqu'a 110 GHz. Dans les simulations, on a utilis¢é le model

SPICE de celle-ci, suggéré par le fabriquant et présenté a la figure 2.15.

7 i
HSC x o1 /\ \/ »
8 |

Figure 2.15. Le model SPICE de la diode Schottky

Les principaux parameétres de la diode Schottky utilisés durant les simulations du

circuit de détection sont présentés au tableau 2.5, oti:

By — la tension de "break-down";

Cjo — la capacité de la jonction non polarisée;
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Eg — "band-gap";

Igv — le courant de "break-down";

Is — le courant de saturation;

N — le facteur d'idéalité de la diode

Rg - la résistance série;

Vj - le potentiel de la jonction;

XTI — I'exponentiel utilisé pour modeler 'effet de la température sur le courant par
la diode;

M — le facteur exponentiel de la jonction.

Tableau 2.5. Les caractéristiques de la diode Schottky HSCH-9161

Paramétres Unités D1 D2
By A% 10 10
Cio pF 0,030 0,030
Ec eV 1,42 1,42
Inv A 10E-12 10E-12

Is A 12 x 1-E-6 84 x 10E-6
N 1,2 40,0
Rg Q 50 10
Pg (Vi) \% 0,26 0,26
P+ (XTD) 2 2
M 0,5 0,5

A 1a figure 2.16 on a présenté le circuit de détection large bande, optimisé pour
une fréquence centrale égale & 26,75 GHz. Le circuit de sortie & été congcu pour
différentes fréquences de la bande, & ’aide de deux circuits balancés, ayant les lignes de
longueur A/4. Ce circuit a le r6le de réfléchir le mieux possible le signal RF dans la

bande de fréquence, pour obtenir une puissance DC maximale a la charge.
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Pour obtenir un transfert maximal de puissance dans une large bande de
fréquence, le circuit d'adaptation a 50 Q) a Uentrée a été réalisé principalement a 1'aide
d'une succession de lignes micro-ruban en série et des circuits balancés. On a utilisé une

adaptation conjuguée a ’entrée de la diode.

Via Hole

Diode
Schottky

l

50 Q

H R
M =s H
e E U HIR N EOEUEARE PO TS AR HOAI IS EaDAN DA UNSNEODAIEINROIENSNEADDD NSO ST NN NRAADRANRATANREANEREREEES °

Circuit d'adaptation Circuit de sortie
a l'entrée

Figure 2.16 Le circuit de détection large bande

En conclusion, les deux circuits ont comme but d'obtenir un bon coefficient de
transfert du détecteur (Vpc/Vrr) autour de la fréquence centrale. Pour réaliser la boucle
du circuit DC du détecteur, on a prévu un "via — hole" a I'entrée de celui-ci 4 ’aide d’une

ligne A/4 de grande impédance et d’un papillon en A/4.

A 1a figure 2.17 on a illustré la variation du coefficient de transfert du détecteur
par rapport a la fréquence. On remarque que le coefficient de transfert est assez bon dans
une large bande de fréquence et, autour de la fréquence centrale, il a une trés bonne

valeur (autour de 0,65).

Pour étudier la linéarité du détecteur (la variation de la tension de sortie Vpc par

rapport a la magnitude de la tension d'entrée Vgg), & I'aide du logiciel ADS, on a fait une
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simulation d’équilibrage harmonique dans la plage dynamique du signal RF, de 40 dB a
la fréquence de 26,75 GHz.

0.8

E04 _— N\
> TN
ﬁoz/ \

0.0

22 23 24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHz]

Figure 2.17. Le rapport entre la tension de sortie et la magnitude de la tension d'entrée

du détecteur par rapport a la variation de fréquence

Ala figure 2.18 on présente la variation de la tension de sortie du détecteur, Vpc,
par rapport a la magnitude de la tension d'entrée de celui-ci, dans les mémes conditions
de simulation que celles spécifiées tout a I'heure. On remarque que, presque dans toute la
plage dynamique, le circuit de détection confirme les bonnes valeurs du coefficient de
transfert obtenues autour de la fréquence centrale. De méme, la caractéristique de
transfert est quadratique, surtout pour les tensions RF plus faibles, le détecteur réalisé

pouvant étre utilise comme détecteur de puissance.

La jonction six-port modifiée est présentée a la figure 2.19. Elle est réalisée en
technologie MHMIC, sur un substrat céramique, et inclue les quatre circuits de

détection. Les dimensions du circuit sont de 23 par 23 mm.

On remarque les deux ports d'entrée, celui du signal RF, 6, et celui du signal de
référence provenant de l'oscillateur local, 5, les quatre ports de sortie 1, 2, 3, 4 vers les
filtres actifs, les trois résistances de 50 Q pour le contrdle des dépdts résistifs et le "via -

hole", qui réalise la fermeture de la boucle DC pour les quatre détecteurs.
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Figure 2.18. La tension de sortie par rapport a la magnitude de la tension d'entrée du

détecteur



42

VERS LES AMPLIF. VIDEO B Ligne micro-ruban
1 3 B Résistance 100 Q/carré

DIODE
“Jpropg W
LO
5
i | é B
Signal RF
6

DIODE

-
¢ l_;:
. fa _
4 2
VERS LES AMPLIF. VIDEO

Figure 2.19. La jonction six-port modifiée, avec les circuits de détection

A la figure 2.20 on a présenté les résultats de simulation des paramétres S par
rapport 2 la fréquence, pour le circuit au complet, comprenant la jonction six-port et les
détecteurs de puissance. Comparativement aux résultats de simulation obtenus avec la
jonction seule, on peut remarquer un déplacement de la fréquence centrale de quelques
250-300 MHz, mais les résultats restent quant méme excellents (moins de —20 dB) dans
la bande de fréquence de 26 a 28 GHz.

La photo de la jonction six-port fabriquée en technologie MHMIC, avec les
détecteurs de puissance connectés aux quatre ports de sortie, est illustrée a la figure 2.21.
Par comparaison avec une régle, on peut lire les dimensions de ce circuit, qui sont de 23

par 23 mm, comme spécifié¢ tout a I’heure.
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Figure 2.20. Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection

Figure 2.21. La photo de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection
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2.6. La jonction six-port comme discriminateur de phase

En utilisant le logiciel ADS et une simulation de type équilibrage harmonique (voir
la figure 2.22), on a obtenu les tensions de sortie DC aprés les détecteurs par rapport au

déphasage entre les deux signaux d’entrée.
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Figure 2.22. Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de détection
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Les tensions de sortic de la jonction six-port modifiée avec les circuits de
détection, en fonction du déphasage entre les deux signaux d’entrée, LO et RF, sont
présentées a la figure 2.23. On peut observer que chaque tension a une seule valeur
minimale ou maximale pour un déphasage entre le signal de référence et le signal RF,
allant de 0° 4 360°. Ce déphasage pourra étre mesure en utilisant seulement les valeurs
de ces tensions et un algorithme approprié. La jonction six-port modifiée peut étre donc

considérée un discriminateur de phase.
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Figure 2.23. Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection, par rapport au déphasage entre les entrées LO et RF

A partir des valeurs des tensions de sortie DC et en utilisant la relation (1.2.19) on
peut obtenir le vecteur I' dans le plan I/Q. Plusieurs simulations ADS ont été effectuées
pour différentes valeurs de la puissance du signal RF, en maintenant la méme puissance &
Ioscillateur local. Comme on a mis en évidence auparavant, le circuit six-port est
capable de démoduler des signaux modulés en phase, dans une large plage de puissance
du signal RF.

Les figures 2.24 jusqu'a 2.27, illustrent les tensions de sortie et le vecteur I" de la

jonction six-port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre
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les entrées LO et RF. On va considérer le cas des puissances égales ou inégales aux

entrées RF et LO.
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gamma

ph_rf (0.000 o 360.000)

Figure 2.24. Les tensions de sortie (a) et le vecteur I (b) correspondant a la jonction six-
port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées

LO et RF, dans le cas d’une puissance égale aux entrées RF et LO
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Figure 2.25. Les tensions de sortie (a) et le vecteur I (b) correspondant & la jonction six-
port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées

LO et RF, dans le cas d’une puissance inégale aux entrées RF et LO
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Figure 2.26. Les tensions de sortie (a) et le vecteur I' (b) correspondant 2 la jonction six-
port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées

LO et RF, dans le cas d’une puissance inégale aux entrées RF et LO
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Figure 2.27. Les tensions de sortie (a) et le vecteur I (b) correspondant a la jonction six-

port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées

LO et RF, dans le cas d’une puissance inégale aux entrées RF et LO
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Dans les demnieres quatre figures présentées tout a I’heure, on observe que la
jonction six-port MHMIC présente une importante plage dynamique. Les quatre points
correspondant au signal QPSK sont constamment correctement placés, méme dans le cas
d’une croissance d’offset DC qui augmente avec le déséquilibre entre les puissances
d’entrée. Le lieu géométrique du vecteur I" dans le plan complexe I/Q est un cercle, parce
que la caractéristique du détecteur est quadratique pour les faibles puissances. Ce fait a
¢été démontré par voie analytique dans le premier chapitre de cette thése.

Pour conclure ces résultats, a la figure suivante (2.28.), on présente sur le méme
graphique, les trois cercles correspondant aux puissances RF d’entrée de -20 dBm, —30
dBm et —40 dBm. La puissance de LO a été considérée constante et égale a 20 dBm.

L’¢étude a été faite a la fréquence centrale de 27 GHz.

PLO=-20dBm

r=0.019.,135.04° = .- [=0.018246.91°

“ozool=-

0200

CPRF=-30dBm

T=0,018,315.34°

I=0.018,223.27°

Figure 2.28. Le vecteur I correspondant a la jonction six-port modifiée, avec les circuits
de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, pour trois valeurs de

la puissance du signal RF
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Par similitude, on peut tracer maintenant les mémes lieux géométriques, mais, dans
ce cas-ci, dans la bande de fréquence (voir la figure 2.29.). Désormais, par la variation de
la fréquence le lieu géométrique n’est plus un cercle, comme dans le cas précédent.

Toutefois, la démodulation d’un signal QPSK sera possible.

—~F~ f1=24 GHz
—-0—0— f2=27 GHz

P LO =P RF=-20 dBm

~ ~‘0200 !

Figure 2.29. Le vecteur I' correspondant a la jonction six-port modifiée, avec les
circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas

d’une variation de la fréquence de travail dans la bande de 24 4 29 GHz

Des résultats similaires peuvent étre obtenus dans le cas d’autres modulations de
phase, par exemple 8PSK et 16PSK. En utilisant la relation 1.2.20 et la jonction
MHMIC, on va obtenir les résultats de démodulation présentés aux figures 2.30 et 2.31.
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Figure 2.30. Le vecteur I" dans le cas d’une modulation 8PSK
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Figure 2.31. Le vecteur I' dans le cas d’une modulation 16PSK

Finalement, on peut conclure que la jonction six-port, réalisée en technologie
MHMIC, est un excellent discriminateur de phase et qu’elle est parfaitement adaptée a

n’importe quelle modulation PSK.
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CHAPITRE III

LA JONCTION SIX — PORT MODIFIEE EN TECHNOLOGIE MMIC
- PREMIERE VERSION -

Dans le but de réaliser un récepteur intégré, on a concu la jonction six-port en
technologie MMIC sur un substrat d’arséniure de gallium GaAs, en utilisant la
technologie PHEMT de TriQuint Semiconductor Foundry [31]. Deux versions de la
jonction ont été réalisées en utilisant le méme substrat: une qui utilise seulement des
éléments distribués et P’autre qui utilise une combinaison des éléments discrets et
distribués.

Dans ce chapitre on décrit la premiére version de la jonction six-port en
technologie MMIC. A partir du fondement théorique présenté dans le paragraphe 1.2, on
a congu la jonction six-port modifiée, a I’aide des éléments distribués, a la fréquence
centrale de 27 GHz.

Tous les coupleurs de la jonction six-port ont été congus a l'aide des lignes micro-
ruban sur le substrat d’arséniure de gallium ayant une hauteur 2 de 100 pm et une
permittivité relative & de 12,9. La longueur d'onde guidée A correspondante a la
fréquence centrale, calculée & 'aide de l'application Line Calc du logiciel ADS, a une
valeur de 3,875 mm.

Pour la réalisation de la jonction six-port sur le nouveau substrat, on a utilisé la
méme architecture que celle employée dans le chapitre précédent. Le coupleur hybride
de 90° a la méme forme arrondie et le coupleur Wilkinson est congu de la maniere
décrite dans le deuxiéme chapitre.

Les dimensions maximales d’un circuit sur ce substrat, imposées par la fonderie,
sont d’environ 4 X 4 mm. En respectant cette contrainte, on a fait la conception de la
jonction six-port modifiée et de ses quatre circuits de détection en utilisant une diode
Schottky intégrée. Le modele SPICE de la diode a été fourni par la compagnie 7riQuint

Semiconductor.
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Comme auparavant, on a considéré que les ports 5 et 6 sont les ports d'entrée du
signal de référence provenant de l'oscillateur local et, respectivement, du signal RF

modulé QPSK, tandis que les ports de 1 a 4 représentent les ports de sortie de la jonction.

3.1. Le lay-out de la jonction six-port

La figure 3.1 illustre la photographie de la premiére version de la jonction six-
port modifiée, réalisée en technologie MMIC. Les dimensions du circuit sont de 4 X 4
mm. Pour faciliter les mesures, les entrées LO et RF sont réalisées en technologie
coplanaire. Les quatre circuits de détection sont connectés aux coupleurs en utilisant des
lignes de transmission de 50 Q (d’une largeur de 70 pm). La boucle DC est fermée a
I’aide d’un « via-hole » et d’une ligne en quart de longueur d’onde, connectée proche de

P’entrée RF.

LR
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BESEONER CIMTER
BTN Bt

Figure 3.1. La photographie de la premiére version MMIC de la jonction six-port
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3.2. Les coupleurs
Le coupleur hybride a été congu avec la méme forme arrondie que dans la version

MHMIC. Les paramétres S de simulations sont illustrés aux figures 3.2 4 3.5.
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Figure 3.2. Les adaptations aux ports du coupleur hybride
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Figure 3.3. L’isolation aux ports du coupleur hybride
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Les paramétres S de simulations du coupleur Wilkinson sont illustrés aux figures

3.6et3.7.
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Figure 3.6. Les adaptations et I’1solation aux ports du coupleur Wilkinson
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Figure 3.7. Les paramétres S de transmission du coupleur Wilkinson
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3.3. Le circuit de détection

Le circuit de détection a été réalisé en utilisant une diode Schottky, intégrée sur le
méme substrat, tel qu’illustré a la figure suivante. La conception a été faite pour la
fréquence centrale de 27 GHz. La largeur de bande & —10 dB est autour de 1 GHz.

L’entrée a été réalisée en technologie coplanaire pour faciliter les mesures.

R IR R T
'l

Figure 3.8. La photographie du circuit de détection utilisé pour la fabrication de la

B e ——— . § . ¢ s
;{“u it e R S S e e e e e e SRR R

premiére version MMIC de la jonction six-port

A la figure 3.9 on a présenté I’adaptation & ’entrée du détecteur, simulée et
mesurée en fonction de la fréquence. Pour le circuit fabriqué, on peut remarquer que la
fréquence centrale est déplacée de plus de 1,5 GHz par rapport aux simulations. La
raison est possiblement le modéle SPICE fournit par le fabricant, qui n’est pas

suffisamment précis pour caractériser correctement la diode Schottky.
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Figure 3.9. L’adaptation du circuit de détection afférent a la premiere version MMIC de
la jonction six-port
La figure 3.10 illustre la caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une
charge de 50 Q. On remarque que la sensibilité¢ de la diode, sans aucune polarisation
externe, n’est pas trés bonne. Quant méme, le détecteur pourra étre utilisé avec des

résultats acceptables, pour une puissance d’entrée d’environ 0 dBm.
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Figue 3.10. La caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une charge de 50 Q
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3.4. Les simulations SP de Ia premiére version MMIC de la jonction six-port

modifiée, par rapport a la fréquence

La jonction six-port modifiée a été concue pour fonctionner & une fréquence
centrale de 27 GHz. A l'aide des simulations de paramétres S par rapport  la fréquence,
on peut étudier les caractéristiques de la jonction dans une bande de fréquence de 6 GHz
(de 24 a 30 GHz). Malheureusement, a cause du cofit extrémement ¢élevé de fabrication
d’un prototype, on a dii fabriquer le circuit au complet et on n’a pas eu la possibilité
d’effectuer des mesures de parametres S pour la jonction six-port sans détecteurs.

A la figure 3.11 on a présenté les valeurs des adaptations aux deux ports d'entrée de
la jonction (Sss, Sge) et I'isolation entre ceux-ci (Sse), par rapport a la fréquence. On
constate que, autour de la fréquence centrale, 1’adaptation aux ports d’entrée RF et LO
est excellente. On remarque aussi que l'isolation entre les deux ports d'entrée de la
jonction six-port est trés bonne, ayant une valeur égale a —40 dB 3 la fréquence centrale.
De méme, pour une bande de fréquence de 4 GHz autour de celle-ci, la valeur de

I'isolation est inférieure a 20 dB.

24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHz]

Figure 3.11. Les adaptations et I’isolation des ports d'entrée de la jonction six-port
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Les valeurs des adaptations aux ports de sortie de la jonction par rapport a la
fréquence sont présentées a la figure 3.12. On remarque qu'a la fréquence centrale, tous
les ports de la jonction six-port sont trés bien adaptés. A cette fréquence, la valeur de

l'adaptation a chaque port est inférieure a —25 dB.

§11, S22, S33 et S44 [dB]

24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHz]

Figure 3.12. Les adaptations des ports de sortie de la jonction six-port

Les figures 3.13 et 3.14 illustrent les isolations entre les ports de sortie (S12, Sis,
S14, S23, Spa, S34) par rapport & la fréquence. On remarque qu'autour de la fréquence
centrale, les valeurs des isolations entre les quatre ports de sortie sont trés bonnes, étant

égales ou inférieures a -30 dB.
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Figure 3.13. Les isolations entre les ports de sortie de la jonction six-port
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Figure 3.14. Les isolations entre les ports de sortie de la jonction six-port
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Les figures 3.15 a 3.18 illustrent les magnitudes et les phases des parameétres S de
transmission entre les ports d'entrée et les quatre ports de sortie, par rapport a la
fréquence. On remarque qu'a la fréquence centrale, les paramétres S de transmission
entre les ports d’entrée et les quatre ports de sortie sont identiques, ayant une valeur
autour de —6,5 dB et, dans toute la bande de fréquence, de 24 a 30 GHz, ils gardent une
valeur acceptable. En conclusion, la division du signal d'entrée provenant de l'oscillateur
local entre les ports de sortie, & 27 GHz, est presque parfaite et la valeur des parametres S
est assez proche de la valeur théorique de -6 dB. La différence de phase entre les
paramétres S de transmission est excellente elle aussi (multiples de 90°), dans toute la

bande de fréquence.

8§51, §52, S53 et S54 [dB]

24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHz]

Figure 3.15. Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de

sortie
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Figure 3.16. Les parametres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de

sortie

200

T .

5

150 -

7] .

®

§1oo—~

‘“" e

m —

[/2] -

- 50—

m i

7} .
0—‘Illllll]il!ll]'llli[lllillll
24 25 26 27 28 29 30

Fréquence [GHz]

Figure 3.17. Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les

ports de sortie
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Figure 3.18. Les phases des paramétres de transmission entre le port d'entrée de RF et les

ports de sortie

3.5. Simulations et mesures dans le cas de la jonction six-port avec les circuits

de détection

A la figure 3.19 on a présenté les résultats de simulation des paramétres S par
rapport a la fréquence pour le circuit au complet.

De méme, 2 la figure 3.20 on a présenté la photographie de I’écran de I’analyseur
de réseaux, contenant les résultats de mesure des paramétres S par rapport a la fréquence
pour le circuit MMIC. Les mesures ont été effectuées dans un intervalle de fréquence
allant de 22 a 32 GHz. On doit mentionner que sur 1’échelle verticale on a 5 dB /
division. On peut remarquer que les courbes de simulation et de mesure ont la méme
allure, mais que, dans le cas des mesures, les minimums ne sont pas assez Prononces que
dans le cas des simulations.

La figure 3.21 illustre la photo du set-up de mesure. Pour effectuer les mesures on

a utilisé un analyseur de réseaux de type HP 8510 et des probes coplanaires de 50 Q.
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Figure 3.19. Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection (simulations)

Figure 3.20. Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection (mesures)
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Figure 3.21. La photo du set-up de mesure
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3.6. La jonction six-port comme discriminateur de phase

Pour obtenir les tensions DC a la sortie des détecteurs de puissance par rapport au
déphasage entre les deux entrées, a I’aide du logiciel ADS, on a effectué une simulation
de type équilibrage harmonique.

Le schéma de simulation est illustré a la figure 3.22.

c1
C=10pF vl
WOSC Y =
A =7 :
g | P 3Tone R1
| PORT2 R=R¢c Ohm
Num=2
Z=50 Ohm c *_W\lj_
_1_ P=polar(domtow(0+att).0) -, B =
= Freg=fr GHz C=10pF I R2
VRF . @ A\ | R=Rc¢ Ohm
< P_1Tone . ) - w»
L. | PORT1 PhaseShiftSML
Num=1 PS1
Z=50 Ohm Phase=10. demodulateur jSYM " A—1
- P=polar(dbmtow(Prf),ph_rf)  ZRef=50 Ohm x1 R =
=  Freg=fr GHz R3
1 R=Rc Ohm
&% | HarMONIC BALANCE | [E] var VAR y
VAR1 VAR2 AN
HarmonicBalance ph_ri=0 att=-0.5 R -
HB1 Pri=-3 R4
Freq{1}=fr GHz fr=27 R=Rc Ohm
Order{1]=1 Re=50

Figure 3.22. Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits
de détection
A la figure 3.23 on présente les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée
avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF. On
peut remarquer que pour un déphasage entre les entrées allant de 0° a 360°, chaque
tension a une seule valeur maximale bien évidente. Ce déphasage pourra étre mesuré en
utilisant seulement les valeurs de ces tensions et un algorithme approprié. La jonction

six-port modifiée peut &tre donc considérée un discriminateur de phase.
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A la figure 3.22 on peut remarquer la présence d’un déphaseur de 10° et d’un
atténuateur de 0,5 dB. Il s’agit d’un léger ajustement a faire pour obtenir le premier
maximum de tension de sortie a exactement 0° de déphasage entre les deux signaux

d’entrée. Les deux condensateurs de 10 pF sont des court-circuits a la fréquence de

E59e0g009000005pY

300 330 360

120 150 180 210 240 27
Déphasage [deg]

0 30 60 90

Figure 3.23. Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF

La relation (1.2.19.) peut étre utilisée pour obtenir le vecteur I' dans le plan V/Q, 2
partir des tensions de sortie. En maintenant la méme puissance a l’oscillateur local,
plusieurs simulations ADS ont été effectuées, pour différentes valeurs de la puissance
RF. Ces simulations démontrent que le six-port est capable de démoduler des signaux
modulés en phase, dans une large plage de puissance du signal RF.

Les figures 3.24 jusqu'a 3.27 illustrent les tensions de sortie et le vecteur I' de la
jonction six-port modifiée avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre

les entrées LO et RF, dans le cas d’une puissance égale ou inégale aux entrées RF et LO.
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Figure 3.24. Les tensions de sortie et le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas

des puissances égales aux entrées RF et LO
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Figure 3.25. Les tensions de sortie et le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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Figure 3.26. Les tensions de sortie et le vecteur I" de 1a jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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Figure 3.27. Les tensions de sortie et le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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Toutes ces simulations mettent en évidence I'importante plage dynamique de la
jonction six-port MMIC. Les quatre points correspondant au signal QPSK démodulé sont
toujours correctement placés dans les quadrants du plan complexe I', méme dans le cas
d’un offset DC qui augmente avec le déséquilibre entre les puissances d’entrée.

Le lieu géométrique du vecteur I, dans le plan complexe, n’est plus un cercle parce
que dans le cas des puissances élevées la caractéristique du détecteur n’est plus
quadratique. Mais, si on est situé dans la région pseudo-quadratique de la caractéristique
de la diode (voir la figure 3.10) le lieu géométrique du vecteur I" dans le plan complexe
est presque un cercle, comme on peut remarquer aux figures 3.26 et 3.27. Ce fait a été
démontré par voie analytique dans le premier chapitre de cette thése.

La puissance de l’oscillateur local doit étre donc assez élevée (-3 dB) et la
puissance du signal d’entrée doit étre maintenue dans une plage autour de -30 dB, entre 0
et -30 dBm.

Pour conclure ces résultats, a la figure suivante (3.28.), on présente sur le méme
graphique, les courbes qui représentent les lieux géométriques du vecteur I,
correspondant aux trois valeurs de la puissance RF d’entrée de: -3 dBm, -10 dBm et
respectivement de —20 dBm. La puissance de LO a été considére constante et égale a

-3 dBm. L’étude a été faite a la fréquence centrale de 27 GHz.
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Figure 3.28. Le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,
en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas des puissances inégales

aux entrées RF et LO

Par similitude, on peut tracer maintenant les lieux géométriques du vecteur I" (voir
la figure 3.29.), mais, dans ce cas-ci, dans une bande de fréquence de 1 GHz. Toutefois,

méme dans ce cas, il sera possible de démoduler un signal QPSK.
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Figure 3.29. Le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,
en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas de la variation de la

fréquence du travail
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3.7. Comparaison avec la version MHMIC

La réalisation de la nouvelle jonction six-port en technologie MMIC nous a permis
de réduire ses dimensions de 23 x 23 mm (version MHMIC) a 4 x 4 mm.

La figure 3.30 présente une image comparative de la jonction six-port réalisée
dans les deux technologies, qui met bien en évidence cette importante réduction de la

taille.

Figure 3.30. Comparaison entre les dimensions de la jonction MHMIC et MMIC

En ce qui concerne les paramétres S, les performances obtenues dans les deux cas
sont comparables. Le seul désavantage évident de la technologie MMIC est la diminution
de la sensibilité des détecteurs. Donc, pour obtenir de nouveau un maximum de 1’ordre
de 20 mV, on a besoin d’un niveau plus élevé de la puissance RF (- 3 dBm, tel que
présente a la figure 3.21) par rapport a la version MHMIC (- 20 dBm, tel que présente a
la figure 2.22). Ce fait va déterminer une diminution de la sensibilité du récepteur. Cet
effet doit donc étre compensé par une augmentation du gain de I’amplificateur de faible

bruit (LNA), qui se trouve a I’entrée RF, ou par la polarisation DC des diodes Schottky.
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CHAPITRE 1V

LA JONCTION SIX - PORT MODIFIEE EN TECHNOLOGIE MMIC
- DEUXIEME VERSION -

Dans le but de minimiser davantage les dimensions de la jonction six-port,
fabriquée sur un substrat d’arséniure de gallium (GaAs), on a réalisée une deuxieme
version de celle-ci en utilisant des éléments discrets et distribués [31]. A 1'aide d’un
nouveau coupleur hybride de 90°, réalisé avec des lignes micro-ruban d’impédance
caractéristique élevée, ainsi que des condensateurs en paralléle, on a réussi a réduire les
dimensions d’une facon significative. Pour atteindre ce but, on a employé le méme
logiciel ADS Momentum de Agilent Technologies. La jonction six-port modifiée a é€té
congue de nouveau 2 la fréquence centrale de 27 GHz.

Tous les coupleurs de la jonction six-port ont été congus a 1'aide des lignes micro-
ruban sur un substrat d’arséniure de gallium, ayant une hauteur # de 100 pm et une
permittivité relative & de 12,9. La longueur d'onde guidée A correspondante a la
fréquence centrale, calculée & l'aide de I'application Line Calc du logiciel ADS, a une
valeur de 3,875 mm.

Pour la fabrication, on a utilisé la méme architecture de la jonction six-port. Le
coupleur hybride de 90° a la méme forme arrondie et le coupleur Wilkinson est congu de
la maniére décrite dans le deuxiéme chapitre. Les dimensions du nouveau coupleur
hybride ont été réduites d’une fagon significative, en utilisant I’équivalence entre une
ligne A/4 et un circuit en IT composé par une ligne ayant une impédance caractéristique
plus élevée que 50 O et de deux condensateurs en parallele.

Les dimensions maximales d’un circuit réalisé sur ce substrat GaAs, imposées par
la fonderie, sont d’environ 4 X 4 mm. En respectant cette contrainte, on a fait la
conception de la jonction six-port modifiée et de ses quatre circuits de détection, en
utilisant une diode Schottky intégrée. Le modele SPICE pour la diode a été fourni par la

compagnie TriQuint Semiconductor.
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On a considéré, comme auparavant, que les ports 5 et 6 sont les ports d'entrée du
signal de référence provenant de l'oscillateur local et, respectivement, du signal RF

modulé QPSK, tandis que les ports de 1 & 4 représentent les ports de sortie de la jonction.

4.1. Le nouveau coupleur hybride 90°

Le coupleur hybride de 90°, présenté dans le troisiéme chapitre, est composé par
des lignes de transmission de A/4, ayant une impédance caractéristique de 50 Q et,
respectivement, de 50/+/2 Q.

La ligne de 50 Q réalisée sur un substrat de GaAs a une largeur de 70 pm, tandis
que la ligne de 50/~/2 Q a une largeur de 143 pum. Dans le but de réduire les dimensions
du coupleur, on a congu up circuit équivalent en IT pour chaque ligne de A/4.

A la figure 4.1 on a présenté le circuit équivalent en IT d’une ligne micro-ruban
d’un quart de longueur d’onde. La matrice [A B C D] a été utilisée pour obtenir la

longueur électrique 0 et I'impédance caractéristique Z¢ de la ligne mince.

90°

£

O] Z

Figure 4.1. Le circuit équivalent de la ligne d’un quart de longueur d’onde

La matrice [A B C D] d’une ligne de transmission d’un quart de longueur d’onde

A B] [0 jz, o
c D| |jr, 0 -1.1)

Pour le circuit équivalent en IT on va obtenir:

est donnée par la relation :
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A B| [ 1 0] cos@ jZcsin6| 1 0
C D| |joC 1] jY.sind cosd | joC 1 (4.12)

rAzchosH—wCZCsinH

d’ou: { B=jZ_sinf (4.1.3)

 C= j(ZwC cosf + Y, sin6 - w’C’Z,.sin 9)

A partir des relations précédentes, on peut exprimer 6 et Zc en fonction de

I’impédance Z, et de la capacité C:
0= arccos(a)CZO) (4.1.4)
{ Z.=Z,/sin@

La technologie PHEMT sur le substrat GaAs de 100 pm nous permet la réalisation
d’une capacité minimale de 200 fF, avec une précision de 5%. On peut donc choisir une
capacité d’une valeur de 100 fF, en tenant compte du fait qu’on aura toujours au moins
deux capacités en paralléle pour deux lignes d’un quart de longueur d’onde, connectées
ensemble. En utilisant les équations 4.1.4, 3 la fréquence centrale de 27 GHz si
Zo =50 Q, on obtient 6 = 32° et Zc= 94 Q. La largeur de la ligne de 94 Q est alors de
7 um, ce qui représente la limite physique de la réalisation d’une ligne micro-ruban dans
cette technologie. Dans le but d’obtenir un Z¢ moins élevé, on peut travailler aussi avec
une impédance Z, plus faible (Z, = 35 Q), donc une ligne plus large. Dans ce cas, on a
maintenu la valeur de la capacité a 100 fF et on a opté pour une ligne de largeur de 25
um. Cette ligne a une impédance caractéristique Z¢ = 66 Q (voir la relation 4.1.4).

Les figures 4.2 et 4.3 illustrent les résultats de simulation de la magnitude de Sy et
de la phase de Sy; des deux circuits, ce qui démontrent I’équivalence la ligne de A/4 et le
circuit en Il, a la fréquence centrale, qui nous permet d’obtenir une excellente
approximation dans une bande de fréquence d’environ 6 GHz autour de cette fréquence.

Cette équivalence a conduit a importante réduction de la surface totale du circuit.
L’usagé de ce circuit équivalent permet donc de réaliser un coupleur hybride ayant une

dimension diminuée par rapport a la premiére version MMIC.
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Figure 4.3. Comparaison de la phase de S; des les deux circuits
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Les paramétres S du coupleur hybride arrondi, utilisé dans la premiére version
MMIC de la jonction sont excellents. Mais le diamétre du coupleur, qui est d’environ
1300 pm, est trop grande pour un circuit MMIC faible cofit (la surface du coupleur étant
1,32 mm?).

Une autre possibilité sera de concevoir un coupleur en utilisant seulement des
éléments discrets, mais, malheureusement, a cette fréquence, les erreurs du processus
technologique conduisent a des variations trop grandes et incontrolables des
performances du coupleur.

En conséquence, on a préféré une solution mixte, qui va étre décrite par la suite
dans ce chapitre.

Pour obtenir des résultats de simulation optimale, on a besoin d’un modé¢le de la
capacité MMIC et d’une simulation Momentum pour le reste du circuit.

Le modéle illustré a la figure 4.4 a été développé a partir des mesures effectuces
sur des capacités fabriquées chez TriQuint Semiconductor. Celui-ci est composé par des
éléments discrets qui modélisent les éléments parasites et le « via-hole », de méme que
par deux lignes de transmission TL1 et TL2, utilisées pour réaliser la connexion de la

capacité avec le circuit micro-ruban.

“Via ~hole” <

L1

Figure 4.4. Le modéle de la capacité paralléle
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Pour valider le modeéle, on a fait une comparaison entre les résultats de simulation
du modéle et la moyenne obtenue a la suite de 100 mesures, dans le cas d’une capacité
de 500 fF. Les résultats sont présentés a la figure 4.5, pour une valeur de I'impédance

caractéristique Zo= 50 Q.

mesure.

modéle
N

idéal

freq (24.00GHz to 30.00GHz)

Figure 4.5. Le paramétre Sy; pour le modéle de la capacite parallele

Dans la bande de fréquence de 24 jusqu'a 30 GHz, le modéle donne des résultats
trés proches des celles de mesure. On peut alors espérer d’obtenir une bonne approche
entre les simulations et les mesures du nouveau coupleur hybride.

Malheureusement, on n’a pas eu la possibilité de fabriquer, et donc, de mesurer le
coupleur seul, & cause du cofit élevé du processus de fabrication. Quand méme, les
résultats de mesure de ce deuxiéme circuit MMIC sont excellents, ce qui confirment les
qualités du nouveau coupleur hybride.

A partir du paramétre Sy;, on peut déduire la valeur de la capacité par rapport 4 la

fréquence, en utilisant la relation suivante:
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1-8
G+ joC=—>uLl (4.1.5)
1+8, Z,

Par la suite, la valeur de la capacité sera obtenue a partir de la partie imaginaire de

I’expression précédente :

_ 1 1”Su__l__
C= mlmag(1+S ZoJ (4.1.6)

Dans le cas d’une capacit¢é MMIC de 500 fF, les résultats comparatifs de
simulation, en utilisant le modéle de la capacité, et de mesure, sont présentés a la figure
4.6. On peut remarquer que les courbes de mesure et du modele sont & peu prés
superposées. Donc ce modele de la capacité MMIC peut étre utilisé avec succes dans les

simulations ADS.

5.1E-13 —
o: ......
5.0E-13 -
4.9E-13 ’ 4 _
4 8E-13 ] et .
E e I T N S— mesure
47E'1 3 T 1T 1T T TT 7 T T T 717 T 1T 1P 1 T T1T°7

24 25 26 27 28 29 30
Fréquence [GHz]

Figure 4.6. La valeur de la capacité par rapport a la fréquence

Le nouveau coupleur hybride a été simulé avec le logiciel Momentum, en utilisant
le modéle en I1 de la ligne d’un quart de longueur d’onde. Une capacité d’environ 200 fF
a été connectée a chaque port du coupleur. La surface du nouveau coupleur est de 0,33
mm?, ce qui représente seulement 25% de la surface occupée par le coupleur réalisé dans

la premiére version MMIC de la jonction six-port.
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Le lay-out du coupleur est donné a la figure 4.7.

4

Figure 4.7. Le lay-out du nouveau coupleur hybride

A la figure 4.8 sont présentées les adaptations aux ports et ’isolation entre les ports
du nouveau coupleur hybride. Les résultats obtenus ont été excellents a la fréquence
centrale, et dans une bande de 2 GHz autour de celle-ci.

Les magnitudes des paramétres S de transmission sont assez proches de la valeur
théorique de -3 dB et le partage du signal est bien équilibré a la fréquence centrale,
comme on peut remarquer dans la figure 4.9.

Les résultats présentés a la figure 4.10, concernant les phases des parameétres de
transmission, montrent qu’il s’agit effectivement d’un coupleur de 90°, ayant la
fréquence centrale de 27 GHz. Les valeurs des parameétres S sont comparables avec
celles du coupleur arrondi, réalisé pour la premiére version MMIC. Grace a ce nouveau
coupleur, on a obtenu une importante réduction de la surface totale. Ce fait permet un

bon compromis surface/colt dans la réalisation d’une jonction six-port MMIC.
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Figure 4.10. Les phases des parameétres S de transmission, par rapport a la fréquence
4.2. Le lay-out de la jonction six-port

La figure 4.11 illustre la photographie de la deuxiéme version de la jonction six-
port modifiée, réalisée en technologie MMIC. Les dimensions du circuit sont de 2 X 3
mm. Les entrées LO et RF sont coplanaires pour faciliter les mesures.

Les coupleurs 90° ont été présentés dans le paragraphe 4.1. L’impédance de
normalisation a I’intérieur de la jonction est égale a 35 Q et, aux entrées RF et LO, on a
utilisé des transitions vers 50 Q. De l’autre c6té, le coupleur Wilkinson a été
spécialement congu pour &tre adapté a I’entrée de 50 Q et aux ports de sortie de 35 Q. La
valeur de la résistance déposce entre les bras de sortie est donc de 70 Q.

Les quatre circuits de détection sont connectés aux coupleurs hybrides, en utilisant
des lignes de transmission d’une largeur de 25 pm. La boucle DC est fermée a ’aide du
via-hole et de la ligne d’un quart de longueur d’onde, connectée a ’entrée RF. Le circuit
de détection est réalisé en utilisant une diode Schottky, intégrée sur le méme substrat. La

conception a été faite pour la fréquence centrale de 27 GHz et pour une largeur de bande



89

d’environ 1 GHz, mesurée a —-10 dB. Les circuits d’adaptation ont ét€ congus avec des

lignes de transmission en série et des capacités en parall¢le.
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Figure 4.11. La photo de la deuxiéme version MMIC de la jonction six-port

4.3. Les simulations SP de la deuxiéme version de la jonction six-port modifiée

par rapport a Ia fréquence

La jonction six-port modifiée a été congue pour fonctionner & une fréquence
centrale de 27 GHz. A T'aide des simulations des paramétres S par rapport a la fréquence,
on peut étudier les caractéristiques de la jonction dans une bande de fréquence de 6 GHz
(de 24 a 30 GHz).

Malheureusement, a cause du prix de fabrication extrémement éleveé, on n’a pas

été en mesure de fabriquer, et donc, de mesurer la jonction six-port sans les détecteurs de
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puissance. En conséquence, tous les résultats de mesure qui seront présentés ensuite, sont
rapportés au circuit au complet, contenant la jonction six-port et les quatre détecteurs de
puissance.

A la figure 4.12 on a présenté les valeurs des adaptations des deux ports d'entrée
(Sss, Ses) et P'isolation entre ces ports (Sse), par rapport a la fréquence. Les adaptations
aux ports d’entrée RF et LO, autour de la fréquence centrale, sont excellentes. On
remarque aussi que l'isolation entre les deux ports d'entrée de la jonction six-port est tres
bonne, ayant une valeur égale a -32 dB a la fréquence centrale. De plus, pour une bande

de fréquence de 4 GHz autour de celle-ci, la valeur de l'isolation est inférieure & -20 dB.

$55,566 et S56 [dB]
w
o

A
o

ceva v el

o
o

24 25 26 27 28 29 30
Fréequence [GHz]

Figure 4.12. Les adaptations et 1’isolation des ports d'entrée de la jonction six-port

A 1a figure 4.13 on a présenté les valeurs des adaptations des ports de sortie par
rapport a la fréquence. On remarque qu'a la fréquence centrale, tous les ports de sortie de
la jonction six-port sont trés bien adaptés. A cette fréquence, la valeur de I'adaptation a

chaque port est inférieure a —30 dB.
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Figure 4.13. Les adaptations des ports de sortie de la jonction six-port

Les figures 4.14 et 4.15 présentent les isolations entre les ports de sortie (Si2, Si3,
S14 €t, respectivement, Sys, Sz4, S34) par rapport & la fréquence. On remarque qu'autour de
la fréquence centrale, les valeurs des isolations entre les quatre ports de sortie sont trés
bonnes, étant égales ou inférieures 3 -25 dB. De méme, on peut considérer que ces
valeurs sont acceptables dans une bande de fréquence de 2 GHz.

Les figures 4.16 jusqu’a 4.19 illustrent la magnitude et la phase des parameétres S
de transmission entre les ports d'entrée et les quatre ports de sortie, par rapport a la
fréquence. On remarque qu'a la fréquence centrale, les parametres S de transmission
entre les ports d’entrée et les quatre ports de sortie sont identiques, ayant une valeur
autour de -7 dB et que, dans presque toute la bande de fréquence, de 25 a 29 GHz, ils
gardent une valeur acceptable. En conclusion, la division du signal d'entrée provenant de
l'oscillateur, vers les ports de sortie, est presque parfaite a 27 GHz. De méme, la valeur
des parametres S de transmission est assez proche de la valeur théorique de -6 dB. La
différence de phase entre ces parameétres est excellente elle-aussi (multiples de 90°), dans

toute la bande de fréquence.
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Figure 4.14. Les isolations entre les ports de sortie de la jonction six-port
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Figure 4.16. Les paramétres de transmission entre le port d'entrée de LO et les ports de

sortie

- —— 861
' S63
.  —0—0— S64

S61, S62, S63 et S64 [dB]

-12 IIII'IIII‘II

24 25 26

Iiillllillllillll

27 28 29 30

Fréquence [GHZz]

Figure 4.17. Les parametres de transmission entre le port d'entrée de RF et les ports de

sortie
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4.4. Simulations et mesures pour la jonction six-port avec les circuits de détection

La figure 4.20 présente les résultats de simulation des paramétres S du circuit au

complet par rapport a la fréquence.

]
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Figure 4.20. Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection (simulations)

La figure 4.21 illustre la photographie du set-up de mesure. Pour effectuer les
mesures on a utilisé un analyseur de réseaux de type HP 8510 et des probes coplanaires
de 50 Q.

A la figure 4.22 sont présentés les résultats de mesure des paramétres S pour le
circuit au complet, visualisés par une photographie de I’écran de I’analyseur de réseaux.
Les mesures ont été effectuées dans ’intervalle de fréquence allant de 22 a 32 GHz. On
doit mentionner que sur ’échelle verticale on a 5 dB / division. On peut remarquer que
les courbes de simulation et de mesure ont la méme allure, mais, dans le cas des mesures,
les minimums ne sont pas assez prononcés que dans le cas des simulations. La fréquence

centrale est légerement décalée, étant de 27,75 GHz.
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Figure 4.21. La photo du set-up de mesure
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Figure 4.22. Les paramétres S de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection (mesures)
4.5. La jonction six-port, comme discriminateur de phase

En utilisant le logiciel ADS et une simulation de type équilibrage harmonique (voir
la figure 4.23), on a obtenu les tensions de sortie DC apres les détecteurs, par rapport au
déphasage entre les deux entrées. On remarque la présence d’un déphaseur de 10° et d’un
atténuateur de 0,5 dB, utilisés pour obtenir un léger ajustement dans le but d’avoir le
premier maximum de tension V; a exactement 0° de déphasage entre les deux signaux
d’entrée. Les deux condensateurs de 10 pF sont des court-circuits a la fréquence de

travail.
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Figure 4.23. Le schéma de simulation de la jonction six-port modifiée avec les circuits

de détection

La figure 4.24 illustre les tensions de sortie de la jonction six-port modifi¢e avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF.

On peut remarquer que, pour un déphasage allant de 0° a 360°, chaque tension de
sortie DC a une seule valeur maximale, bien évidente par rapport aux autres. A partir de
cette remarque, le déphasage entre les deux signaux d’entrée pourra &étre mesuré en
identifiant la tension de sortie qui est maximale par rapport aux autres, en utilisant un
algorithme approprié.

Dans ce cas, on peut apprécier que la jonction six-port joue le rdle d’un

discriminateur de phase.
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Figure 4.24. Les tensions de sortie de la jonction six-port modifiée avec les circuits de

détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF

Par la suite, dans le cas de ce circuit, on peut prouver la validité de la relation
(1.2.19). Dans ce démarche, on va commencer par tracer la caractéristique du détecteur
Schottky dans le cas de deux charges de S0 Q et, respectivement, de 1000 Q. Les

caractéristiques sont illustrées aux figures 4.25 et 4.26.
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. Figure 4.25. La caractéristique RF - DC du détecteur Schottky sur une charge de 50 Q
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Figure 4.26. La caractéristique RF -DC du détecteur Schottky sur une charge de 1000 Q2

On remarque que le rendement de conversion est proportionnel avec la valeur de la
charge. Toutefois, une valeur trop élevée diminue le taux de bit, car la constante de
temps du circuit de la charge va augmenter, elle aussi.

La relation (1.2.19.) peut étre utilisée pour obtenir le vecteur I' dans le plan I/Q, a
partir des tensions de sortie. Des simulations ADS reliées aux différentes valeurs de la
puissance RF ont été effectuées, en conservant la méme puissance de cote de I"oscillateur
local. Ces simulations démontrent que le six-port est capable de démoduler les signaux
modulés en phase dans une large plage de puissance du signal RF.

Les figures 4.27 a 4.30 illustrent les tensions de sortie et le vecteur I" de la jonction
six-port modifiée, avec les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les

entrées LO et RF, dans le cas des puissances égales ou inégales aux entrées RF et LO.
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Figure 4.27. Les tensions de sortie et le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection, en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas

des puissances égales aux entrées RF et LO
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Figure 4.28 Les tensions de sortie et le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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Figure 4.29 Les tensions de sortie et le vecteur I" de la jonction six-port modifiée avec

les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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Figure 4.30 Les tensions de sortie et le vecteur I” de la jonction six-port modifiée avec
les circuits de détection en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas

des puissances inégales aux entrées RF et LO
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A 1a suite de tous ces résultats, on constate que cette derniére version MMIC de la
jonction six-port présente, elle aussi, une importante plage dynamique. Les quatre points
correspondant au signal QPSK sont toujours correctement placés dans les quadrants du
plan complexe, méme dans le cas d’un offset DC croissant avec 1’augmentation du
déséquilibre entre les puissances d’entrée.

Dans ce cas, le lieu géométrique du vecteur I' dans le plan complexe I/Q n’est plus
un cercle parce que, dans le cas des puissances élevées, la caractéristique du détecteur
n’est plus quadratique. Mais, si on est situé dans la région pseudo-quadratique de la
caractéristique de la diode (voir la figure 4.26) le lieu géométrique du vecteur I' dans le
plan complexe sera trés proche d’un cercle, comme on peut remarquer aux figures 4.29
et 4.30. Ce fait a été démontré par voie analytique dans le premier chapitre de cette these.

Donc, pour ce circuit, la puissance de ’oscillateur local doit étre assez élevée (-3
dB) et la puissance du signal d’entrée doit étre maintenue dans une plage de -30 dB,
entre 0 et -30 dBm.

Pour conclure ces résultats, a la figure suivante, on présente sur le méme graphique,
les courbes qui représentent les lieux géométriques du vecteur I', correspondant aux trois
valeurs de la puissance RF d’entrée de -3 dBm, -6 dBm et respectivement de -10 dBm.
La puissance de LO a été considére constante et égale a -3 dBm. L’¢tude a été faite a la

fréquence centrale de 27 GHz.
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Figure 4.31. Le vecteur I de la jonction six-port modifiée avec les circuits de détection

en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF dans le cas des puissances inégales

aux entrées RF et LO

Par similitude, on peut tracer maintenant les lieux géométriques du vecteur I', mais,

dans ce cas-ci, dans une bande de fréquence. Toutefois, méme dans ce cas, il sera

possible de démoduler un signal QPSK.
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Figure 4.32. Le vecteur I" de 1a jonction six-port modifiée avec les circuits de détection,
en fonction du déphasage entre les entrées LO et RF, dans le cas de la variation de la

fréquence de travail

4.6. Comparaison avec la version MHMIC

La réalisation de la nouvelle jonction six-port en technologie MMIC nous a permis
de réduire ses dimensions de 23 x 23 mm (version MHMIC) 2 2 x 3 mm.

En ce qui concerne les paramétres S, les performances obtenues dans les deux cas
sont comparables. Le seul désavantage évident de la technologie MMIC est la diminution
de la sensibilité des détecteurs. Donc, pour obtenir de nouveau un maximum de I’ordre
de 30 mV, on a besoin d’un niveau plus élevé de la puissance RF (-3 dBm, tel que

présenté 4 la figure 4.23.), par rapport a la version MHMIC (-20 dBm, tel que présenté a
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la figure 2.22). Ce fait va déterminer une diminution de la sensibilité¢ du récepteur. Cet
effet doit donc étre compensé par une augmentation du gain de I’amplificateur de faible

bruit (LNA) qui se trouve a I’entrée RF ou par la polarisation DC des diodes Schottky.
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CHAPITRE YV
LE DECODEURI/Q
5.1. Introduction

Le réle du démodulateur QPSK est de fournir les signaux démodulés I et Q. Dans
le premier chapitre on a déduit que le vecteur I représente le signal démodulé dans le
plan complexe I/Q. Pour effectuer une évaluation du taux d’erreur de bit (BER) du
récepteur, a la sortie du celui-ci, on a besoin des signaux TTL plutdt que d’un vecteur I'
dans le plan complexe. Pour atteindre ce but, plusieurs circuits en bande de base ont été
congus, pour chacune des réalisations pratiques du circuit, MHMIC et MMIC. La
principale différence entre les deux cas est la forme des tensions DC de sortie, due aux
caractéristiques différentes des détecteurs Schottky utilisés dans la réalisation de la

jonction six-port.
5.2. Le circuit basse fréquence de la version MHMIC

A la figure 2.23 on a présenté les tensions de sortie de la jonction six-port
modifiée, réalisée en technologie MHMIC, en fonction du déphasage entre les entrées
LO et RF. On remarque que, pour un déphasage entre les entrées allant de 0° a 360°,
chaque tension a une seule valeur minimale ou maximale. En s’appuyant sur cette
observation, ce déphasage peut étre déterminé en utilisant seulement les valeurs des
tensions de sortie et un algorithme approprié. Par la suite, la jonction six-port modifiée
peut étre donc considérée comme un discriminateur de phase.

Dans le but d’obtenir a la sortie les signaux démodulés I et Q de type TTL, on doit
concevoir un circuit basse fréquence. Le schéma de ce circuit, qui utilise des

amplificateurs opérationnels et des comparateurs haute vitesse [29], est présenté a la

figure 5.1. Les amplificateurs utilisés dans ce schéma ont le role d’amplificateurs vidéo
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(large bande). En tenant compte de la vitesse de modulation, qui peut étre assez élevée,
on a choisi les amplificateurs opérationnels de type OPA 2658. Leur gain est d’environ
9,5 dB. Les comparateurs haute vitesse TL 3016 peuvent fournir un signal TTL a la
sortie. Ce circuit peut fonctionner a une vitesse maximale de modulation autour de 100
Mb/s.
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Figure 5.1. Le schéma complet du circuit basse fréquence utlhse pour la version MHMIC

du démodulateur QPSK

La figure 5.2 présente la photographie du démodulateur QPSK congu pour la version
MHMIC du six-port. On peut remarquer que les quatre sorties du six-port sont

directement connectées aux entrées du circuit basse fréquence par des « wire-bonds ».
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Figure 5.2. La photographie du démodulateur QPSK en version MHMIC

La figure 5.3 présente le schéma de simulation d’équilibrage harmonique du

décodeur. Durant la simulation on a considéré que la phase du signal de référence est

égale & 45 ° et que la phase du signal RF varie de 0° a 360°.
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Figure 5.3. Le schéma de simulation d’équilibrage harmonique (ADS)
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Le schéma du décodeur utilisé dans la simulation d’équilibrage harmonique du

circuit MHMIC, présenté a la figure suivante, est la méme que le schéma électrique (voir

la figure 5.1). Ce schéma représente le symbole du décodeur /Q dans le schéma de

simulation d’équilibrage harmonique, présenté a la figure 5.3.
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Figure 5.4. Le schéma du décodeur utilisé dans la simulation d’équilibrage harmonique

du circuit MHMIC
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Les résultats de la simulation d’équilibrage harmonique sont présentés a la figure
5.5. On remarque que, pendant une variation du déphasage de 360°, chaque tension de
sortie a une seule valeur minimale. En utilisant ces tensions, le circuit basse fréquence
fournit les signaux TTL de sortie (I et Q). Le circuit présente une immunité assez €élevée
aux erreurs de phase, due aux signaux de référence ou d’entrée. On peut remarquer que,

jusqu’a une erreur de phase de  40°, les signaux de sortie I/Q sont démodulés

—

correctement.
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Figure 5.5. Les résultats de la simulation ADS d’équilibrage harmonique

Finalement, on peut conclure que le circuit proposé fournit un signal TTL de
sortie, compatible avec I’équipement de mesure du taux d’erreur de bits. Parce que la
vitesse de modulation est trés grande, aucun filtre passe bas n’a été utilisé. Les

amplificateurs opérationnels vont accomplir par eux-mémes cette fonction de filtrage.
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5.3. Le circuit basse fréquence de la version MMIC

Les figures 3.23 et 4.24 illustrent les tensions DC de sortie de la jonction six-port
modifiée, en fabrication MMIC, par rapport au déphasage entre les entrées LO et RF. On
peut remarquer que, pour une variation du déphasage entre les entrées allant de 0° a
360°, chaque tension DC présente une seule valeur maximale bien évidente par rapport
aux autres. La jonction six-port modifiée joue donc le role d’un discriminateur de phase.

Pour obtenir a la sortie les signaux démodulés 1 et Q de type TTL, on doit
concevoir un nouveau circuit basse fréquence, en utilisant des amplificateurs
opérationnels et des comparateurs haute vitesse [32]. Le schéma du circuit est présenté a
la figure 5.3. Les amplificateurs jouent le role d’amplificateurs vidéo (large bande). Pour
les amplificateurs différenticls et les comparateurs, on a utilisé les mémes composants
comme dans le premier design. Le gain des amplificateurs vidéo est resté inchangé par
rapport a cette premiére version du démodulateur. Le cinquiéme amplificateur
opérationnel fournit un seuil variable aux comparateurs, proportionnel avec la moyenne
arithmétique des signaux d’entrée. Ceci permet d’augmenter la plage dynamique du
nouveau démodulateur. Le signal de sortie (TTL) est fourni & ’aide d’un codificateur
logique haute vitesse, fabriqué avec des ports ET de type 74 F 00. Le circuit peut trés
bien fonctionner & la méme vitesse maximale de modulation d’environ 100 Mb/s.

Plusieurs fixtures MHMIC ont été fabriquées pour faciliter les mesures. A la
figure 5.7 ont peut observer les photos des fixtures destinées aux deux circuits MMIC,
nécessaires pour effectuer les mesures en utilisant la station sous pointes. Le circuit
MMIC est collé sur le circuit MHMIC et les connexions sont réalisées a 1’aide de « wire-
bonds ». Les sorties des circuits MHMIC sont directement reliées aux entrées des
amplificateurs opérationnels par le méme procédé. Donc, le circuit & mesurer peut étre
remplacé facilement a ’entrée du décodeur I/Q par un auntre. Ceci permettra I'utilisation

du méme décodeur pour effectuer les mesures des différents circuits intégrés.
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La photographie du prototype du démodulateur, adapté a la version MMIC de la
jonction six-port, est présentée a la figure 5.8. Celui-ci est constitué par le circuit basse
fréquence, la fixture MHMIC et la partie d’alimentation en courant continu. Les
connexions RF seront réalisées a I’aide de deux pico-probes de 150 um, en utilisant la

station sous-pointes.

Figure 5.8. La photographie du démodulateur QPSK pour la version MMIC

Pour analyser et évaluer les performances de ce circuit, il est nécessaire d’effectuer
plusieurs simulations ADS.

La simulation d’équilibrage harmonique de la jonction six-port MMIC fournit les
quatre tensions de sortie qui représentent les entrées du décodeur 1/Q.

Le schéma de simulation est illustré 3 la figure 5.9.
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Figure 5. 9. Le schéma de simulation ADS du décodeur I/Q pour le circuit MMIC

Le signal de référence LO ayant une puissance de 0 dBm, est fournit au port 2. Le
signal d’entrée RF présente une variation de phase entre 0° et 360°. A la suite d’une
simulation ADS, on va obtenir tous les états possibles pour les signaux I et Q
correspondant a cette variation de phase.

Le schéma du circuit symbolisé par le bloc « I Q décoder SYM » suit de proche le
schéma du circuit réalisé en pratique. Les éléments utilisés peuvent étre identifiés a la
figure 5.10. Pour effectuer ces simulations, les ports logiques ont été remplacés par des

circuits FDD (Frequency Defined Devices), qui accomplissent la méme fonction logique.
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Figure 5.10. Le schéma du décodeur utilisé dans la simulation d’équilibrage harmonique

du circuit MMIC

Les résultats des simulations correspondant aux plusieurs niveaux du signal RF
(-3 dB, -10dB, -15 dB et -20 dB), sont présentés aux figures 5. 11 jusqu'a 5. 14.

Durant une variation de 360° du déphasage entre les signaux d’entrée, chacune des
tensions de sortie des comparateurs C1, C2, C3 et C4 a une seule valeur minimale, dont
le centre est décalé de 90° par rapport aux autres. Le seuil dynamique obtenu grice au
cinquieme amplificateur opérationnel détermine une large plage dynamique, méme si les

tensions de sortie du circuit MMIC sont assez différentes de leurs formes idéales.
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Les simulations ADS mettent en évidence le fait que jusqu’a une différence de 15
dB entre les puissances des deux entrées RF, les signaux I et Q sont correctement
démodulés. Mais, dans le cas d’une différence de —20 dB, cette démodulation est faite
correctement seulement pour un déphasage de 30° autour des centres des valeurs
minimales des tensions, situés aux multiples de 90°. Donc, cette augmentation de 1’écart
entre les niveaux de puissances d’entrée va entrainer par la suite une diminution de
I’erreur de phase tolérée a + 15°, par rapport & * 40°, dans le cas antérieur.

En conclusion, le nouveau décodeur, congu spécialement pour les circuits MMIC,
nous a permis d’obtenir une plage dynamique assez importante, avec une bonne

tolérance par rapport aux erreurs de phase.
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CHAPITRE VI

SIMULATIONS ET MESURES DU RECEPTEUR SIX-PORT

6.1. Introduction

Le schéma du nouveau récepteur & conversion directe, congu a partir d’une
jonction six-port, a été déja présenté dans le chapitre d’introduction, 2 la figure 0.3. Les
simulations ADS et les mesures de taux d’erreur de bit (BER) concernant ce nouveau

récepteur six-port seront présentées dans ce chapitre.

6.2. Simulations du taux d’erreur de bit

La figure 6.1 illustre le schéma de simulation du récepteur a conversion directe.

L’émetteur est composé par un modulateur QPSK, ayant une séquence de bit
pseudo-aléatoire, un amplificateur RF et une antenne d’émission.

Le récepteur six-port est constitué par une antenne de réception, un amplificateur
faible bruit (LNA), le circuit six-port, quatre détecteurs RF, quatre amplificateurs vidéo
et un décodeur I/Q. Pour améliorer la convergence de la simulation ADS, on a utilisé un
circuit FDD (Frequency Defined Device), caractérisé par des relations logiques, qui est
capable de jouer le méme rdle que le décodeur présenté a la figure 5.10. Les sorties de ce
circuit sont en effet les sorties I/Q du récepteur. Durant ces simulations, 1’oscillateur
local a été supposé verrouillé en phase.

La propagation du signal RF est simulée en utilisant la composante LOS Link,
fournie par la librairie des composantes du logiciel ADS, basée sur le modele de

Friis[10].

Finalement, pour obtenir le taux d’erreur de bit, qui représente un parametre

important de la qualité d’une transmission dans un systéme de communication, les
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signaux de sortie I/Q sont comparés avec les signaux 1/Q d’entrée. Dans ce but, on a
utilisé la fonction ber gpsk de ADS.

Les paramétres de simulation sont: la vitesse de modulation de 4 Mb/s, la
puissance de 1’émetteur de 0 dBm, la puissance de ’oscillateur local de —20 dBm, les
gains des antennes de 15 dBi et une distance de propagation de 5 m. Les simulations ont

été effectués en considérant une fréquence d’opération de 27 GHz.

B[] my, oy,

Eaveings P oapa—20 Tr=27 Gz -
S Prta 1D B e L8 recepleur six port
Z‘:,““,’,"’, fa_Waitane shor ful 50'"3
Ha_Mndtunes
Sb;:w’;usec 3«052’ Ph_ooe= 4% z-'-'E'E (21
- o
Swpe0iuses  Fnamt L0 l;i::l-g:(Hwtav(F-vu).pn,ul)
5 . Ampiif.
. V_pit £0% Link i 218 v; deo g5
I WA UK Decodeur 14 s
PORT3 TR CenterFreq=fr Loss1=0. 4B 5
Num=3 RS BW=100 MHe VSWRI=1. ¥=30 Gt
2=50 Ohm R=50 Ohm TxGain=15 dB Isclat=100. dB
P=polar(dbmtow(0).0) TRVEWR=1 2= detector B
Frageir = RxGain=15 dB 2= X5
RXVSWR=1
= BER meas. ppp rosrem-100 LMA rouv
PathLength=5 meter x1 . r o
(s Ampd vides SV T T T
Ve X4 X12
six port B
o . 3 s Sorties
AUDY g iidingy detacter SYM Amgi vidae Y .L .L -L
o 1Tens nQ S21=dbputur(10,0) (AP X3 X1t
FORT Bl1=polar 0.0} 921 =ibpolor{20, D] L Bk Bk
et 4 s2epoior {0,080}  {S11=pelor{0.0)
2550 Ofm st 23_ S22=poi ar{0, 150} l
Ppolar(dbriow(P_th ph_r) VEFRR_DT 5120
Freqetr SRC?2 |
Viow=-1¥ 4
Wﬂh:‘w‘;i R
Rate=2 MHz
b mtactor_SYM Bangd ks SN v 129 R=80 ahm
Sead=4820 x2 X10 FRRLP VARS
Routst Ohm Reut=3 Ohr Detecteurs rugsez v;--nvgi.g
NZe. Y (2.
Entrees 8-t Selaia =
i1, 0)=0 V4= av(4,D]
1{4,0]=0
Slgnaa de reference v[u.o]-lr v2>-v1§thn(1) ¢ie9{-1) endir
v{a,0leit{vsdava) than[1) eise{-1) endf1

Figure 6.1. Le schéma de simulation ADS du récepteur a conversion directe

Pour une étude complet du récepteur en temps et en fréquence, on a utilisée la
simulation de type enveloppe, équivalente a un équilibrage harmonique en fonction du
temps. Pendant ces simulations, la discrétisation du signal en temps est en fonction de la
vitesse de modulation. Un pas de simulation d’environ 20 % de la durée du bit est
considéré convenable. Cette valeur représente un bon compromis entre la durée de
simulation et la précision des résultats. Dans notre cas, la vitesse de modulation est de 4
Mb/s, donc, 2 Mb/s sur chaque canal, I or Q. Le pas de la simulation de type enveloppe

est donc de 0,1 ps. A la suite des simulations, on peut visualiser les différentes ondes de



126

tension (magnitudes et phases), par rapport au temps. De méme, on peut obtenir les
spectres des signaux.

La figure 6.2 illustre le spectre du signal RF modulé QPSK et celui de 1’oscillateur
local LO. En tenant compte que celui-ci est supposé verrouille en phase, son spectre
ressemble & une impulsion Dirac. La puissance de 1’oscillateur local est de —20 dBm. Le

spectre du signal modulé QPSK correspond a une vitesse de modulation de 4 Mb/s.
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Figure 6.2. Les spectres des signaux RF et LO

La figure 6.3 illustre les formes d’onde des signaux I et Q d’entrée et de sortie. Les
signaux in I et, respectivement in_Q, représentent la séquence pseudo-aléatoire qui
module le signal QPSK. Leurs fréquences sont de 2 MHz, correspondant a une vitesse
de modulation de 4 Mb/s. La phase du signal RF change par multiples de 90° a chaque
intervalle de temps de 0,5 us. La phase de P’oscillateur local est parfaitement stable, a

cause que celui-ci est supposé verrouillé en phase. Durant la simulation, la phase reste

égale a 45°.
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Les signaux de sortie out I et, respectivement out_Q, obtenus a la suite de la
démodulation du signal QPSK, sont identiques aux signaux I/Q d’entrée. Donc, la
démodulation est faite correctement. La figure illustre une durée de temps de seulement
20 ps, qui nous permet d’avoir une image lisible de ce processus. Par contre, le temps de

la simulation doit é&tre plus long, pour mesurer correctement le taux d’erreur de bit.
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Figure 6.3. Les formes d’ondes des signaux obtenus a la suite d’une simulation de type
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Pour mieux analyser et évaluer les résultats de simulation de BER, on va présenter
d’abord quelques notions théoriques reliées a ce paramétre.

L'efficacité de la puissance est parmi les plus importants indicateurs de
performance d'un systéeme de communication [10]. Dans notre cas, ce terme fait rapport
seulement & l'efficacité du récepteur, incluant le démodulateur. Dans des conditions
idéales (présence du bruit blanc seulement), I'expression mathématique de I'efficacité de

la puissance du récepteur, dans le cas d’un signal modulé QPSK, est donnée par la

relation 6.1 [10].
1 E
P =—erfc_|—2 6.1
:=5 f,fNo (6.1)

ou la fonction erfc est exprimé par I’équation:
erfe(x) = 2 ?exp"“’z dw (6.2)
Vr ; '

Un systéme est plus efficace du point de vue de la puissance, st la probabilité
d'erreur a une valeur réduite.

En pratique, on considére que pour une bonne qualité de la communication, la
valeur de la probabilité d'erreur doit étre égale ou inférieure a 10°.

Le terme "la probabilité d'errewr" est utilis€ surtout dans les références
théoriques. L'équivalent de ce terme en pratique est "le taux d'erreur global de bit"
(BER), exprimé comme une fonction de C/N ou Ey/N,, ot C est la puissance de la
porteuse, N est la puissance du bruit, E;, est la moyenne de 1'énergie du bit modulé et N,
est la densité spectrale de la puissance de bruit (le bruit dans une largeur de bande de 1
Hz) & l'entrée du démodulateur. Dans les relations (6.3) et (6.4) on présente les
expressions de I'énergie moyenne du bit, Ey, et de la densité spectrale de la puissance de

bruit, N,, d’un systéme de communication.

i
E,=CT,=C| — 6.3
(f] ©3)

b



129

N, = (6.4)

ou:
f, est la vitesse des bits, donnée par 'expression:
= —]—{—, o Ty est la durée d'un bit; (6.5)
b
et By est la largeur de la bande de bruit.

La conversion du rapport Ew/N, en C/N est possible en utilisant la relation (6.6).

ﬂ:%:-g.in/_ (6.6)
N, N/B, N f,

Donc, on peut exprimer la relation entre C/N et Ey/N, en dB, en utilisant

I’expression suivante (6.7):

) B Jo.
(NL _(N L #100og 22 [4B] ©6.7)

(4

Dans les systémes QPSK idéaux, la bande de bruit du récepteur est égale a la
moitié de la largeur de bande du signal modulé [10]. Donc, en tenant compte de cette

observation, la relation 6.7 devient:

(gj =(£’LJ +3dB (6.8)
N dB No dB

Le calcul du taux d'erreur global de bit a I'aide du rapport C/N est possible
seulement si la largeur de la bande de bruit du récepteur est trés bien spécifiée. On
remarque que le rapport Ey/N, est une quantité normalisée, indépendante de la largeur de
bande du récepteur. Donc, pour étre en mesure de faire une bonne comparaison entre les
performances théoriques et celles pratiques (mesurées) des divers dispositifs de

communication, on a adopté l'expression du taux d'erreur global de bit par rapport au

rapport Ey/N, [10].
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La courbe théorique de BER (en présence du bruit blanc seulement) par rapport au
Ew/N, est représentée a la figure 6.4. On remarque que pour une valeur de BER de 10°¢
ou moins, la valeur du rapport Ey/N, doit étre supérieure a 10,4 dB.

Dans le cas idéal, la courbe de BER en fonction du rapport signal sur bruit est

translatée de 3 dB vers la droite, par rapport a celle représentée a la figure 6.4.
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Figure 6.4. La courbe théorique du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK

Pour obtenir les valeurs de BER a I’aide du logiciel ADS, on utilise la fonction
ber gpsk (équation 6.9). Le bruit blanc est ajouté a l’aide de la fonction
mynoise, générée par le logiciel. Finalement, le signal de référence prélevé a la sortie du
modulateur QPSK et le signal de sortie obtenu par une nouvelle modulation QPSK, cette
fois-ci a I’aide des signaux de sortie out I et out_Q, sont comparés durant le temps de

simulation, en utilisant un pas proportionnel a la vitesse de modulation.

(6.9)
myber=ber_qpsk(V_ref[1],V_out[1],0.1MHz,mynoise)

Les premiers résultats de simulation sont reliés au circuit MHMIC. La figure 6.5
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illustre la courbe simulée du taux d’erreur de bit, pour une modulation QPSK, en
utilisant le schéma de simulation présenté a la figure 6.1. Dans la simulation on suppose
que I’oscillateur local est verrouille en phase. On peut observer que cette courbe est trés
proche de la courbe de BER théorique. Pour la valeur typique de 10, la différence entre

les valeurs de Ey/N, correspondantes est autour de 0,3 dB.

p 1E7L S

] - - s
AEA0L . .BERthéoriquﬂe:_—f—u—-—*‘,. == \‘\‘ »
1E-12
1E-13.

6 4 2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Ey/N, [dB]

Figure 6.5. La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK par

rapportt a la courbe théorique (le prototype MHMIC)

Ensuite, on a effectué plusieurs simulations sur le méme circuit, en tenant compte
des divers facteurs perturbateurs.

La figure 6.6 illustre le taux d’erreur de bit pour différentes erreurs de phase de
Poscillateur local, par rapport au synchronisme. On peut facilement observer que pour
une erreur de phase de moins de 20°, la courbe de BER est pratiquement la méme que

celle correspondante au synchronisme. Si P’erreur de phase augmente, la courbe de BER
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décroche rapidement et les performances du récepteur se détériorent d’une facon
significative. Dans le cas d’une erreur de 45°, le résultat de démodulation est
complétement erroné.
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Figure 6.6. La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour diverses erreurs de phase, par

rapport au synchronisme, correspondant au prototype MHMIC

La figure 6.7 illustre le schéma de mesure du récepteur MHMIC réalisé & 1’aide
des appareils disponibles dans notre laboratoire. Une séquence pseudo - aléatoire de
(2%-1) bits est générée par la partie de transmission (TX) d'un équipement de mesure de
BER, de type ME 522A. La vitesse de transmission de bits peut aller de 1 a 120 Mb/s.
Le signal modulé QPSK et le signal de référence a 250 MHz sont générés en utilisant un
générateur vectoriel de signal de type Hewlett Packard 8782. Le signal modulé QPSK et

le signal de référence a 26,75 GHz sont obtenus en utilisant un oscillateur local LO
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(Wiltron Frequency Synthesizer, model 6740B & 26,5 GHz) et deux convertisseurs
élévateurs de fréquence (mélangeurs) de type SU26A21D. La démodulation des signaux
I/Q est obtenue a 'aide d'un module six-port, constitué par la jonction six-port avec les
quatre détecteurs et d’un décodeur I/Q. Un générateur de signal non modulé ou,
respectivement, un générateur de bruit blanc est utilisé pour générer un signal
d’interférence ou, respectivement, un bruit blanc. La partie de réception (RX) de

I'équipement de mesure de BER évalue les valeurs du taux d'erreur global.

Générateur
Si/bruit T

Up-Converter

"'_> Port
lLNA
Signal QPSK Lo M« 1 Dém.I/Q
Modulateur
. Port
Vectoriel @ Sign.de référence \ TVgO
o«
Up-Converter,
IN_I IN_Q
< ouT_ Q
BER
4
OUT_I

Figure 6.7. Le schéma de mesure du récepteur six-port

La figure 6.8 présente la photographie de la réalisation pratique du démodulateur
QPSK et une partie du circuit de mesure. On remarque 'oscillateur local qui fournit le
signal & 26,5 GHz et le diviseur de puissance qui divise celui-ci en deux parties. Dans le
centre bas de I'image on peut identifier les deux convertisseurs élévateurs de fréquence,
qui mélangent les signaux a 26,5 GHz avec deux autres 2 250 MHz, dont 1'un modulé et
I'autre non modulé. On remarque aussi la fixture avec le circuit MHMIC qui contient la
jonction six-port avec les quatre circuits de détection et, ensuite, le décodeur qui fournit

les signaux /Q a la sortie.
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L

Figure 6.8. La photographie du set-up de mesure du circuit MHMIC

La figure 6.9 illustre les équipements de mesure du taux d’erreur de bit, le
modulateur vectoriel, 1’oscillateur local et 1’analyseur de spectre.

Le banc d’essai au complet est présenté a la figure 6.10. On peut remarquer tous
les équipements de mesure déja présentés et le prototype du récepteur & mesurer.

La photographie du récepteur six-port avec les antennes cornet est illustrée a la
figure 6.11. L’antenne émettrice se trouve dans la partie droite de la photographie.
L’antenne réceptrice est reliée directement au circuit six-port, sans utiliser aucun
amplificateur faible bruit. Les deux antennes sont de type cornet et leur gain est
d’environ 15 dBi.

Les mémes paramétres des antennes ont €té utilisés dans les simulations ADS, tel

qu’illustré a la figure 6.1.
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Figure 6.10. La photographie du banc d’essai
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Figure 6.11. La photographie du récepteur six-port MHMIC avec I’antenne cornet

Plusieurs simulations et mesures ont été effectuées dans la bande de fréquence.
Les résultas de BER obtenus pour le circuit MHMIC, par rapport au Ey/N,, sont illustrés
ala figure 6.12.

Les simulations mettent en évidence que, dans une large bande de fréquence, la
démodulation du signal QPSK est excellente. La courbe de BER correspondant a un
signal dans la bande de fréquence de 23 a 31 GHz, est presque identique a la courbe
théorique du signal QPSK, présentée a la figure 6.5. En dehors de cette bande de
fréquence, le taux d’erreur augmente rapidement due a la conception de la jonction six-
port.

Les mesures effectuées a la fréquence centrale de 26,75 GHz ont validé les
résultats de simulation. La courbe de BER mesurée est translatée seulement de 1 dB par
rapport a la courbe simulée. Un taux d’erreur de 10 correspond 3 un rapport Ey/N,

d’environ 11 dB, ce qui représente un excellent résultat.
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Figure 6.12. Simulations et mesures de BER par rapport au Eb/No dans la bande de
fréquence (le prototype MHMIC)

La figure 6.13 illustre les simulations et les mesures de BER par rapport a la
puissance d’entrée au port RF du circuit six-port, pour le méme circuit MHMIC. La
puissance de oscillateur local a ét€ fixée & —20 dBm. Pour un rapport Ey/N, égale a 13
dB, la sensibilité du récepteur, correspondant 4 une valeur typique de 10° du BER, est
trés bonne, autour de 36,5 dBm dans le cas de simulations et de -35,5 dBm dans le cas
de mesures.

Pour effectuer une comparaison correcte des résultats de mesure et de simulation,
les conditions de simulation doivent &tre identiques aux celles de mesure. A cause
qu’aucun LNA n’a été utilisé pendant les mesures, le gain de LNA a été considéré égal &

zéro durant les simulations.
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Figure 6.13. Simulations et mesures de BER par rapport a la puissance d’entrée au port

RF du circuit six-port (le prototype MHMIC)

Dans les conditions dans lesquelles la puissance de 1’oscillateur reste faible
(autour de —20 dBm), I’utilisation d’un amplificateur a faible bruit dans le récepteur six-
port va augmenter la sensibilité de celui-ci a au moins ~50 dBm.

La figure 6.14 illustre les simulations et les mesures de BER par rapport a I’erreur
de phase de I’oscillateur local, correspondant a un rapport Ey/N, d’environ 13 dB. Les
résultats indiquent que pour une etreur de phase par rapport au synchronisme en dessous
de 30° la valeur de BER reste sous le seuil de 107, Les résultats de simulation prouvent
que le BER est inférieur a la valeur typique de 107, si I’erreur de phase ne dépasse pas
40°. Les résultats de mesure sont trés proches de ceux de simulation. La méme valeur
typique de BER est obtenue, si Perreur de phase de 1’oscillateur local par rapport au

synchronisme ne dépasse pas 35°.
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Figure 6.14, Simulations et mesures de BER par rapport a ’erreur de phase de
P’oscillateur local (le prototype MHMIC)

Plusieurs simulations et mesures du taux d’erreur de bit ont été effectuées aussi
sur le prototype MMIC du méme récepteur six-port.

Les figures 6.15 et 6.16 illustrent les simulations de BER par rapport a Ey/N,, a la
fréquence centrale et en fonction de 1’erreur de phase par rapport au synchronisme. Les
simulations ont été faites en utilisant un schéma similaire au celui illustré a la figure 6.1,
mais employant les modéles ADS des circuits MMIC,

Les simulations du premier prototype MMIC illustrent que la tolérance aux erreurs

de phase de ce circuit est dégradée par rapport a la réalisation hybride. Mais, si on garde
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cette erreur sous le seuil de + 15°, pour un rapport Ey/N, plus grand que 15 dB, les
résultats sont trés bons car les valeurs de BER restent en dessous de la valeur typique de
10, Le taux d’erreur de bit augmente rapidement pour une erreur de phase supérieure 2

25°.

o __BER simulé (<25°)
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Figure 6.15. Simulations par rapport & ’erreur de phase de ’oscillateur local

(Ie premier prototype MMIC)

Les simulations du deuxiéme prototype MMIC illustrent que la tolérance aux
erreurs de phase est plus grande par rapport au premier prototype MMIC, tout en restant
inférieure par rapport a la réalisation hybride. Si on garde cette erreur de phase sous le
seuil de £ 25°, les résultats restent bons pour un rapport Ep/N, plus grand que 15 dB. Le

taux d’erreur de bit augmente rapidement pour une erreur de phase supérieure a 35°.
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Figure 6.16. Simulations par rapport & I’erreur de phase de I’oscillateur local

(le deuxiéme prototype MMIC)

Pendant les mesures on a utilisé le démodulateur QPSK en version MMIC (voir la
figure 5.8) et les deux fixtures MHMIC (voir la figure 5.7) présentées dans le chapitre
précédent. L’acceés aux entrées RF est réalisé en utilisant une station sous-pointes, tel
qu’illustré dans les figures 6.17 et 6.18.

Le schéma de mesure a été déja présenté a la figure 6.7. Dans le but d’effectuer
les mesures du circuit MMIC, ce schéma a été 1égérement modifié, en utilisant deux
amplificateurs RF supplémentaires, connectés aux entrées du six-port. Les niveaux des
signaux de référence et d’entrée ont été amplifiés, pour compenser la sensibilité réduite

des détecteurs Schottky intégrés.
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Figure 6.17. Mesures de BER pour le prototype MMIC, en utilisant la station sous

pointes

Malheureusement, a cause de la sensibilité réduite des diodes Schottky intégrées
on a dii augmenter la puissance de I"oscillateur local & environ 0 dBm. Ce fait a rendu
impossibles les mesures de BER par rapport a Ey/N,, car la source de bruit blanc
disponible dans notre laboratoire ne pouvait pas fournir la puissance nécessaire pour
obtenir des valeurs de bruit considérables. Due a la sensibilité réduite des détecteurs, le
circuit MMIC a besoin des puissances RF plus élevées que le circuit MHMIC.

La figure 6.19 illustre les mesures du taux d’erreur de bit des deux circuits MMIC
par rapport au synchronisme. A la valeur de synchronisme, le taux d’erreur mesuré est

inférieur 2 107%°,
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Figure 6.18. Mesures de BER pour le prototype MMIC en utilisant la station sous
pointes (détail)

En utilisant un déphaseur variable et une fonction spéciale du modulateur vectoriel
(la rotation de la constellation) qui nous permet un changement de la phase du signal de
référence (ayant un pas de 1°), on a dressé la courbe de BER par rapport a I'erreur de
phase. Dans le cas du premier circuit MMIC, la valeur de BER reste en dessous du seuil
de 10 (généralement reconnu pour une transmission de haute qualité), si Ierreur de
phase par rapport au synchronisme est inférieure & 10°. En ce qui concerne le deuxiéme
circuit MMIC, cette condition est respecté, si I’erreur de phase est inférieure a 20°. Ce
résultat est moins bon que celui obtenu pour la version MHMIC, ou la tolérance a
’erreur de phase par rapport au synchronisme pour obtenir un BER égale 2 10°®, était de
35°.

Cette dégradation de la tolérance a 'erreur de phase est due aux détecteurs
intégrés MMIC, qui n’ont pas une sensibilité adéquate et, en plus, leurs caractéristiques

ne sont plus quadratiques.
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Figure 6.19. Les mesures comparatives de BER par rapport a I’erreur de phase de

I’oscillateur local, pour les deux prototypes MMIC

En conclusion, les résultats de simulation et de mesure obtenues sur les trois
prototypes illustrent le fonctionnement du récepteur six-port pour un signal de
I’oscillateur verrouillé en phase. Le verrouillage peut étre réalisé en utilisant plusieurs
techniques, comme: la boucle multiplicatrice [11], la boucle PLL [10, 28], ou la
modulation inverse [19, 35].

La boucle multiplicatrice ne peut pas &tre utilisé¢ dans la bande Ka, car, par une
multiplication de fréquence de quatre fois, on dépasse 100 GHz et la technologie MMIC
n’est pas encore disponible a ces fréquences.

La boucle PLL engendre un oscillateur local assez cofiteux, mais elle a une
excellente qualité.

A notre avis, la derniére méthode, qui utilise une boucle de modulation inverse,
offre le meilleur compromis entre le prix du récepteur et la qualité¢ de la démodulation.

Cette méthode sera présentée en détail dans le chapitre suivant.
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CHAPITRE VII

LA BOUCLE DE RECUPERATION DE LA PORTEUSE

7.1. Introduction

La figure 7.1 illustre le schéma bloc du récepteur a conversion directe, incluant le
module de récupération de la porteuse [35]. Le signal de référence est généré en utilisant
la modulation inverse du signal QPSK d’entrée. Ce signal est d’abord retardé d’une
durée de temps T, égale a une fraction de la durée de bit. Ensuite, le signal va passer par
un modulateur QPSK contrdlé par les signaux de sortie du récepteur. Finalement, le
signal obtenu est déphasé pour obtenir le signal de référence, ayant la phase correcte. Le

démodulateur QPSK reste identique avec celui déja présenté dans cette these.

Module de
récupération
de la porteuse

Bia e W s wn i WE B

DT v mm A A g B W W T

Démodulateur QPSK

Figure 7.1. Le schéma bloc du récepteur a conversion directe, incluant le module de

récupération de la porteuse
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7.2. Simulations ADS

La figure 7.2 illustre le schéma de simulation ADS du récepteur a conversion
directe, avec le module de récupération de la porteuse. A partir du schéma illustré 2 la
figure 6.1, on a remplacé oscillateur local verrouillé en phase (LO), par le nouveau
circuit de récupération de la porteuse (carrier recovery). Pour des meilleures
performances de démodulation de la jonction six-port, on a besoin des niveaux de
puissance comparables aux deux ports d’entrée, RF et LO. Dans ce but, on a utilisé un
atténuateur de 6 dB connecté au port 6. A une vitesse de modulation de 4 Mb/s, le retard
de temps introduit dans la boucle de récupération de la porteuse est de 0,1 ps,
représentant environ 20% de la durée de bit. Par rapport a la figure 6.1, les autres
conditions de simulation ont rest¢ les mémes: simulation de type enveloppe 2 la
fréquence de 27 GHz, une distance de 100 m entre les deux antennes, d’émission et de

réception, le méme circuit d’évaluation de BER et le méme émetteur, ayant une vitesse

de bit de 4 Mb/s.
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Figure 7.2. Le schéma de simulation ADS du récepteur a conversion directe avec le

module de récupération de la porteuse
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La figure 7.3 illustre les résultats de simulation pour obtenir le spectre du signal
QPSK et le spectre du signal récupéré. La puissance du signal récupéré, a la fréquence
centrale, est d’environ —20 dBm, pratiquement la méme que celle de oscillateur
verrouillé en phase utilisé dans le schéma présenté a la figure 6.1. Les autres lignes
spectrales du signal récupéré sont & un intervalle de 2 MHz, en tenant compte que la
vitesse de modulation est de 4 Mb/s (2 Mb/s pour chaque signal, I or Q). Leurs
puissances sont réduites d’environ 35 dB par rapport au signal a la fréquence centrale de
27 GHz. Pratiquement, le spectre obtenu est similaire a celui présenté a la figure 6.2.

En conclusion, en utilisant ce procédé, on a obtenu un signal de référence d’une

excellente qualité et a moindre cofit.

20
.25

-30 ,
] Le signal LO récupéré

.35
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Figure 7.3. Les spectres des signaux RF QPSK et LO récupéré

La figure 7.4 illustre les formes d’onde des signaux obtenus 2 la suite de la méme

. simulation de type enveloppe en utilisant le signal LO récupére.
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Figure 7.4 Les formes d’onde des signaux obtenus a la suite d’une simulation de type
enveloppe

Le signal QPSK est pseudo-aléatoire et sa phase a quatre valeurs distinctes durant
le temps. Les «glitches» du signal récupéré n’influencent pas le résultat de
démodulation, les formes d’onde des signaux d’entrée et de sortie étant identiques.

La phase du signal récupéré a une erreur inférieure a 20°, donc on peut estimer déja

que la valeur du BER va rester trés bonne, en dessous du seuil de 10°°,
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La figure 7.5 illustre la courbe simulée du taux d’erreur de bit pour une
modulation QPSK, par rapport & la courbe théorique. On a utilise le méme schéma de
simulation, déja présenté a la figure 7.2.

On remarque que le résultat de simulation est excellent, étant trés proche par
rapport a celui illustré a la figure 6.5, dans le cas d’une porteuse verrouillée en phase. La
différence est de 0,5 dB, pour une valeur de BER égale a 107°. Par rapport a la courbe
théorique, la différence entre les valeurs du rapport Ey/N, est inférieure a 1 dB, si le
BER est égale au seuil typique de 10°.

Les résultats de la simulation de BER démontrent que la méthode de récupération
de la porteuse en utilisant la modulation inverse est trés efficace, les résultats étant trés

proches par rapport a la théorie et a la simulation avec une porteuse verrouillée en phase.

BER

1E-9 i BER théuriqué ‘

6 4 2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
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Figure 7.5. La courbe simulée du taux d’erreur de bit pour une modulation QPSK avec le

. module de récupération de la porteuse, par rapport a la courbe théorique
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7.3. Mesures en utilisant le circuit de récupération de la porteuse

Le circuit de mesure a été construit en utilisant les équipements disponibles dans
notre laboratoire. Celui-ci ressemble au circuit illustré a la figure 6.7. La principale
différence entre eux est I’ajout d’un modulateur vectoriel dans la boucle de récupération
de la porteuse. La disponibilité d’un tel modulateur, opérant a une fréquence entre 250
MHz et 1 GHz, a conduit a I"utilisation du celui-ci a la fréquence de 250 MHz.

La figure 7.6 illustre le schéma de mesure utilisé pour valider le principe de la

récupération de la porteuse par la modulation inverse.

ey Qut_Q + ;
— AD 8345
Mod. inverse
BER Rx A Eemmmeeneee e QPSK
Out |
CLK T
I Reference
—P1  Mod. aPsK -
BERTX | | 250 mhz ~ o
a ] . Demodulatour
_ Sixport

Figure 7.6. Le schéma de mesure prouvant la validité du principe de récupération de la

porteuse par modulation inverse

La figure 7.7 illustre le schéma du modulateur vectoriel. Le modulateur vectoriel
utilisé, de type AD 8433, est produit par la compagnie Analog Devices. Les signaux de
sortie I/Q sont de type TTL, donc leur niveau de tension est entre 0 V et 5 V. L’entrée du
modulateur nécessite un signal différentiel ayant une amplitude de 1,2 V p-p. Compte
tenant de ce fait, on a utilisé deux amplificateurs différentiels, de type AD 8132, et deux
atténuateurs en T d’une valeur de 12 dB.

La figure 7.8 illustre la photo du démodulateur six-port avec le module de
récupération de la porteuse. Le circuit suivit le schéma de la figure 7.6 en utilisant le
modulateur vectoriel et est assemblé sur une base métallique, située dans la partie droite

du démodulateur six-port.
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La figure 7.9 illustre le spectre du signal récupéré a la fréquence de 250 MHz, par
la présente technique. La vitesse de modulation est de 4 Mb/s et le niveau du signal
modulé QPSK 2 I’entrée du circuit est de 0 dBm. La puissance du signal obtenu est de
~1.53 dBm, tel q’illustré & la figure. On a donc une perte d’environ 1,5 dB a la suite de
ce processus. Le signal obtenu est trés bien éloigné des autres lignes spectrales, 4 au
moins 30 dB. Les lignes spectrales situées a un intervalle de 2 MHz, sont en fonction de
la vitesse de modulation.

Ce signal va étre translaté en fréquence, en utilisant un convertisseur €lévateur de
fréquence, et finalement, le signal dans la bande Ka va étre généré. La puissance du
signal de référence a 27 GHz va étre d’environ —20 dBm, & cause des pertes introduites
par le convertisseur élévateur de fréquence.

On peut conclure que les résultats de mesure suivent trés bien les résultats de

simulation, illustrés a la figure 7.3.

VAV a2
Db/

Figure 7.9. La photo du spectre récupéré correspondant a une vitesse de modulation de
2x2Mb/s
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La figure 7.10 illustre le spectre du signal récupéré a la fréquence de 250 MHz,
pour une vitesse de modulation de 2 Mb/s. Pour le méme niveau du signal modulé
QPSK de 0 dBm a Pentrée du circuit, on obtient —-2,25 dBm a la sortie. Donc, ce
processus de récupération de la porteuse va entrainer une perte d’environ 2,25 dB. On
remarque que le signal obtenu est trés bien ¢€loigne des autres lignes spectrales, a au
moins 25 dB. Les lignes spectrales situées a un intervalle de 1 MHz, sont fonction de la

vitesse de modulation, qui est de 2 Mb/s.

Figure 7.10. La photo du spectre récupéré correspondant 2 une vitesse de modulation de
2x 1 Mb/s

La figure 7.11 illustre le spectre du signal récupéré a la fréquence de 250 MHz,
pour une vitesse de modulation de 8 Mb/s. Pour le méme niveau du signal modulé
QPSK de 0 dBm a Pentrée du circuit, on obtient —2,75 dBm a la sortie, ce qui indique
que la récupération de la porteuse introduit une perte dans le systéme d’environ 2,75 dB.

Le signal obtenu est bien éloigné des autres lignes spectrales, d’au moins 17 dB.
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Les lignes spectrales & un intervalle de 4 MHz sont fonction de la vitesse de modulation,

qui est de 8 Mb/s.

Figure 7.11. La photo du spectre récupéré correspondant a une vitesse de modulation de
2 x 4 Mb/s

Les mesures du spectre récupéré prouvent donc la validité de ce principe de
récupération de la porteuse, en utilisant la modulation inverse.

Le taux d’erreur de bit a été mesuré en utilisant le circuit de récupération de la
porteuse et le banc d’essai de BER, illustré a la figure 7.12. Les deux antennes cornet ont
été placées a une distance d’environ 1,5 m et ont été parfaitement alignées.

La valeur de BER est en fonction de la qualité du signal récupéré et de
Palignement des antennes. La valeur mesurée de BER a été en dessous du seuil de 10°,
ce qui corresponde a une transmission d’une excellente qualité. Cette valeur
augmenterait d’une fagon significative si on modifiait la position des antennes, ou si on

augmentait la vitesse de modulation. Cette derniére affirmation peut étre faite en
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analysant la figure 7.11, oll on peut remarquer que, en utilisant le méme modulateur, si
la vitesse de modulation augmente, le signal récupéré n’est plus si éloigné des autres
lignes spectrales. La vitesse de modulation du signal qui peut é&tre démodulée
correctement est limitée par la bande de fréquence des deux amplificateurs différentiels
(de type AD 8132) connectés aux entrées. Cette bande de fréquence est, dans notre cas,
de quelques dizaines de MHz.

Une mesure quantitative de BER par rapport a ces modifications était trés difficile a
effectuer et, en plus, elle ne pouvait pas fournir des résultats significatifs. Par contre, a
mon avis, 'utilisation d’un modulateur vectoriel de bonne qualité, directement a 27
GHz, pourrait améliorer de facon significative les résultats de mesure.

A 1la suite des résultats obtenus, on peut conclure que la méthode de récupération
de la porteuse utilisée dans ce projet est trés efficace. Le signal de référence est obtenu a
moindre cofit, parce que l'utilisation d’un oscillateur local avec circuit PLL a été

remplacée par un simple modulateur vectoriel.

Figure 7.12. La photo du banc d’essai du récepteur incluant le module de récupération

de la porteuse
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CHAPITRE VIII

I’INFLUENCE DE LA PROPAGATION PAR TRAJETS MULTIPLES ET
DE L’EFFET DOPPLER SUR LE RECEPTEUR SIX PORT

8.1. Introduction

Le récepteur six-port est une excellente alternative pour les communications
mobiles grace a sa structure simple et a ses trés bonnes performances. Dans ce chapitre,
on va étudier ’influence des deux facteurs perturbateurs qui jouent un rdle trés
important dans les communications mobiles, la propagation par trajets multiples et

I’effet Doppler [36].

8.2. L’influence de la propagation par trajets multiples

L’un des facteurs les plus importants qui influence la qualité des communications
mobiles est 1a propagation par trajets multiples.

Le modele Norton-Bullington [10, 22] permet un étude assez rigoureux de ce
phénomene. Ce type de propagation intervient souvent en pratique, surtout quant il s’ agit
de la réflexion a la surface d’un immeuble, d’un véhicule ou d’une autre structure.

La figure 8.1 illustre la voie de propagation entre I’émetteur et le récepteur, apres
le modéle Norton-Bullington. Les antennes d’émission et de réception sont situées a
une hauteur /; et, respectivement, %, par rapport au sol. Dans cette figure, »; représente
la longueur de la voie directe de propagation et 7, représente la longueur de la voie du
signal réfléchi.

La puissance du signal recu, due a la propagation dans I’espace libre, peut étre

calculée en utilisant la formule de Friis :

gzg-GT-GR-(Z;%)Z (8.2.1)
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Figure 8.1. Le modéle Norton - Bullington de la propagation par trajets multiples

Dans cette relation, Py est la puissance du signal recu, Prest la puissance du signal
transmis, Gr est le gain de ’antenne émettrice, Gy est le gain de I’antenne réceptrice, 4
est la longueur d’onde et d est la distance entre 1’émetteur et le récepteur.

La puissance du signal regu peut &tre calculée a partir de I’équation (8.2.1) et de la

figure 8.1.
P =P.-G, -G, (E/l—d)z Ji-a-enf (8:2.2)

Le coefficient a représente I’atténuation du signal réfléchi et AD est le déphasage
entre les deux trajets de propagation. Dans le point d’impact O, pour un petit ongle
d’incidence (¢), la phase du signal réfléchi change d’environ 180°. A cause de ce
changement de phase, on a le signe « moins » avant le coefficient a.

Pour calculer le rapport P,/(P,-G,-G,) en fonction de la distance entre
I’émetteur et le récepteur pour plusieurs valeurs de ’atténuation a, on a considéré un cas
typique de communication mobile. Ce rapport représente les pertes dues a Ia
propagation, en tenant compte de la réflexion. La fréquence de travail a été choisie a 27
GHz, et les hauteurs des deux antennes a 4, = 10 m et, respectivement a 4, = 2 m.

La figure 8.2 illustre les pertes dues a la propagation du signal réfléchit pour
différentes atténuations introduites dans la voie du celui-ci. Cet effet est connu sous le

nom de « fading » et il est I’'un des plus importants facteurs qui peuvent affecter les
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performances d’un systéme de communications sans fil. Ce phénomeéne induit des
variations rapides de la puissance du signal recu, qui peuvent apparaitre sur une distance
trés courte, inférieure a la moitié de la longueur d’onde. Le fading augmente si la

magnitude de ’atténuation a, exprimée en dB, diminue.
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Figure 8.2. Les pertes supplémentaires introduites par la réflexion, correspondant aux

diverses valeurs d’atténuation dans la voie du signal réfléchit
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Pour effectuer les simulations de systéme, on a fait de nouveau appel au logiciel

ADS. La figure 8.3 illustre le modele proposé pour la propagation par trajets multiples,

en utilisant des diviseurs — combinateurs de puissance et le modéle ADS pour la

propagation dans I’espace libre, qui tient compte de I’équation de Friis.

o
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Figure 8.3. Le modéle ADS proposé pour la propagation par trajets multiples

Tel qu’illustré dans cette figure, on a effectué une simulation de type équilibrage

harmonique, considérant le pire cas de propagation, donc, une différence minimale entre

les deux trajets de propagation.

Les simulations ont été effectuées pour différentes atténuations, en choisissant une

distance de résolution supérieure au double de la longueur d’onde. La distance entre

I’émetteur et le récepteur a été de 100 m et la fréquence de travail de 27 GHz.

La figure 8.4 illustre la puissance d’entrée du récepteur par rapport a la distance de

résolution. Comme attendu, on a obtenu des variations rapides de la puissance sur une

distance inférieure a la moitié de la longueur d’onde. On remarque que le pire cas
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correspond a la valeur de a = -1 dB, quand on obtient une variation de 22 dB. De méme,
pour g = -3 dB et @ = -9 dB, la puissance du signal re¢u présente une variation de 15 dB
et, respectivement, 6 dB.

On peut conclure que, pour éviter les effets négatifs de ce type de propagation, la
sensibilité du récepteur doit étre supérieure au niveau minimal de puissance du signal

recu par le récepteur.

-30

Pr [dBm]

-70 Illfi[lllillllillllillll

0.000 0.005 0.010 0.015 0.020 0.025
résolution [m]

Figure 8.4. La puissance d’entrée en récepteur, par rapport a la distance de résolution

Pour obtenir les signaux de sortie I et Q, on va utiliser le modéle ADS du
récepteur six-port et le modele ADS proposé pour la propagation par trajets multiples.
La figure 8.5 illustre le schéma de simulation ADS du récepteur six-port, incluant
Peffet de la propagation par trajets multiples. La simulation utilisée est une simulation
d’enveloppe, ayant un pas de simulation équivalent 2 5% de la durée d’un bit. La
fréquence d’opération a été choisie & 27 GHz et la vitesse de modulation du signal
QPSK a été de 4 Mb/s.
Dans la partie émettrice du schéma, on a utilisé un modulateur QPSK qui génere
une séquence de bit pseudo-aléatoire. Le signal modulé QPSK est d’abord amplifié et,

ensuite, transmis par trajets multiples. Cette propagation a été simulée en utilisant le
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modéle illustré a la figure 8.3. Le gain des antennes a ’émission et & la réception, est
identique et égale a 27 dBi.

Dans la partie de réception on a utilisé¢ un atténuateur de 6 dB pour égaliser les
niveaux des signaux a I’entrée du circuit six-port. Cet équilibre des niveaux des signaux
d’entrée meéne a une importante amélioration des performances du récepteur, surtout en
ce qui concerne sa plage dynamique. Le décodeur I/Q a été simulé en utilisant un circuit
de type FDD, pour améliorer la convergence de la simulation. Le circuit FDD est, en
effet, un comparateur des signaux, basé sur un algorithme mathématique. Ses équations
sont données a la méme figure. Pour obtenir le signal de référence a I’entrée du circuit
six-port, on utilise la boucle de récupération de la porteuse, présentée dans le chapitre
précédent. Finalement, les signaux I et Q d’entrée et de sortie sont comparés, pour

obtenir le taux d’erreur de bit.
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Figure 8.5. Le schéma de simulation ADS du récepteur six-port, incluant I’effet de la

propagation par trajets multiples

La figure 8.6 illustre les formes d’onde des signaux 1/Q, obtenues 2 la suite d’une

simulation d’enveloppe, pour une atténuation de -3 dB.
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Durant cette simulation, pour obtenir la variation de la puissance du signal d’entrée
entre ses limites minimales et maximales, on a vari¢ le déphasage introduit par le
deuxiéme trajet de propagation (le signal réfléchi). Suite a cette simulation, on a obtenu
une variation de 20 dB, correspondant a une atténuation de -3 dB.

On remarque que la phase du signal récupéré suit de trés proche la phase de la
porteuse du signal d’entrée. Ce fait conduit & des excellents résultats de démodulation,
comme on peut d’ailleurs remarqué a la méme figure.

Les formes d’onde des signaux I et Q d’entrée et de sortie sont parfaitement
identiques. Le retard d’environ 0,5 ps entre les signaux d’entrée et de sortie est dii a la
propagation sur une distance de 100 m.

La figure 8.7 illustre les effets du fading, pour différentes atténuations du signal
réfléchit. Les effets de ce phénoméne sont trés importants, si ’atténuation introduite
dans la voie du signal réfléchit est inférieure a 1 dB. En utilisant un amplificateur faible
bruit ayant un gain de 10 dB, la sensibilité du récepteur est d’environ -55 dBm. On peut
observer que, si la puissance du signal recu descend sous ce seuil, la phase du signal
récupéré ne suit plus le signal d’entrée (voir la figure 8.7 c), donc les signaux démodulés
a la sortie seront erronés.

Les résultats de simulation du taux d’erreur de bit sont illustrés a la figure 8.8. Tel
que prévu, si atténuation diminue, le BER augmente d’une fagon dramatique. Si la
valeur de I’atténuation devient supérieure & 3 dB, la voie du signal réfléchit n’influence
pratiquement pas du tout les résultats de démodulation. Pour la valeur typique du BER
de 10, la différence entre les valeurs de Ey/N, par rapport au résultat idéal, est
inférieure 3 1dB. Ce résultat illustre les excellentes qualités de démodulation du

récepteur six-port.
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Figure 8.8. La courbe du taux d’erreur de bit simulée, par rapport a la courbe theorique,

pour de différentes valeurs d’atténuation du trajet supplémentaire

Le banc d’essai utilise le prototype MHMIC de 1’émetteur-récepteur six-port a
conversion directe.

La photo de I’émetteur-récepteur six-port, incluant le circuit de récupération de la
porteuse et ’antenne cornet, est illustrée a la figure 8.9.

Le circuit de récupération de la porteuse est assemblé sur une base métallique,
située a la partie droite du démodulateur six-port, comme on peut observer dans cette
photographie. L’antenne cornet est connectée directement a I'entrée RF du circuit six-

port, & cause que ce prototype de récepteur n’utilise pas un amplificateur 2 faible bruit.



Figure 8.9. La photo de I’émetteur-récepteur six-port a conversion directe

La photo du banc d’essai du récepteur six-port, dans le cas de la propagation par
trajets multiples, est présentée a la figure 8.10. Pendant ces essais, la distance entre les
antennes émettrice et réceptrice a été de 1,3 m, le gain des deux antennes a été¢ de 15 dBi
et la puissance de 1’émetteur a été égale a +10 dBm.

La perte de propagation correspondant & une distance de 1,3 m, évaluée a I’aide de
I’équation (8.2.1), est d’environ 63 dB. Donc, la puissance mesurée a I'entrée RF du
circuit six-port, en tenant compte qu’aucune LNA n’a été utilisé, est d’environ —23 dBm.
La puissance a ’entrée de I’oscillateur est égale a — 20 dBm.

La valeur mesurée du BER correspondant a une vitesse de modulation de 4 Mb/s, a
été inférieure a 107'°. Ce résultat a été obtenu en évitant toute autre réflexion, par
I’utilisation des panneaux absorbants tout au long de la voie de propagation et autour des
antennes.

Pour obtenir le signal réfléchi, on a utilisé d’abord un réflecteur métallique. Comme

attendu, la puissance du signal a ’entrée du récepteur a été trés affectée par I’effet du
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fading. En changeant la position de ce réflecteur de 0 & 5,5 mm, ce qui corresponde a
une demi-longueur d’onde a 27 GHz, la puissance mesurée a ’entrée a été entre —15
dBm et 43 dBm, ce qui détermine une variation de la valeur mesurée de BER. La
sensibilité du prototype MHMIC du récepteur (sans LNA), correspondant a une valeur
de BER de 10%, est de —~36 dBm, comme illustré 2 la figure 6.13. En conclusion, si la
puissance du signal recu descend sous ce seuil, le BER augmente trés rapidement et les
signaux I/Q a la sortie seront erronés.

Ensuite, des essais ont été effectués en utilisant un réflecteur non-métallique. Dans
ce cas, la valeur mesurée du BER est restée, comme prévu, inféricure a 10‘7, pour
n’importe quelle position de ce réflecteur.

Les mesures sur le banc d’essai, avec les deux types de réflecteurs, ont donc validé
les simulations ADS et ont conduit pratiquement a la méme conclusion, que le récepteur
six-port a conversion directe est trés tolérant au phénoméne de fading, si la puissance du

signal d’entrée est en dessus du seuil de la sensibilité du récepteur.

Figure 8.10. La photo du banc d’essai du récepteur six-port pour la propagation par

trajets multiples
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8.3. L’influence de I’effet Doppler

La présence de I'effet Doppler ne peut pas étre négligée, surtout dans le cas des
communications mobiles [10]. Une nouvelle plate-forme de simulation ADS a été
congue pour prouver les qualités du récepteur six-port & conversion directe, en tenant
compte de cet effet.

L’influence de I’effet Doppler a pu étre mise en évidence en utilisant une variation

linéaire de la phase du signal modulé, tel qu’illustré a la figure 8.11.
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Figure 8.11. Le schéma de simulation ADS proposé pour I’effet Doppler

La valeur de la fréquence Doppler fp peut €tre obtenue en fonction de la vitesse

relative entre 1’émetteur et le récepteur, comme dans la relation suivante:

fr=21, (8.3.1)

Dans cette équation, v représente la vitesse relative, ¢ est la vitesse de la lumiére

et fp est la fréquence de la porteuse.
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Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation d’enveloppe,
dans le cas d’une fréquence Doppler de + 25 KHz (correspondant & une vitesse relative
de 1000 Km/h), sont illustrées a la figure 8.12. La fréquence de travail est de 27 GHz et
la vitesse de modulation de 4 Mb/s. On remarque que la phase du signal récupéré suit
trés bien la phase de la porteuse du signal d’entrée. La démodulation est correcte parce

que les formes d’onde des signaux I/Q d’entrée et de sortie sont identiques.

Le signal LO récupéré

CD_‘
<0
QO

Laden

(=]
Lo
=3

phase {deg]

"8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

O )
. . O
N o ?

]
e o
2@

T

8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

4112 13 14 15 16 17 18 19 20

m—
7.5
= 3
=)

8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Temps [us]

Figure 8.12. Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation

d’enveloppe, pour une fréquence Doppler de + 25 KHz
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Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation d’enveloppe,
pour une fréquence Doppler de + 125 KHz (correspondant a une vitesse relative de 5000
Km/h), sont illustrées a la figure 8.13. La fréquence de travail et 1a vitesse de modulation
sont les mémes que dans le cas précédent. On remarque que la phase du signal récupéré
suit tres bien la phase de la porteuse du signal d’entrée. La démodulation est correcte et

les sauts de phase de 360° sont dus au simulateur et n’influencent pas la démodulation.

Le signal LO récupéré
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Figure 8.13. Les formes d’onde des signaux obtenus 2 la suite d’une simulation

d’enveloppe pour une fréquence Doppler de + 125 KHz
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Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation d’enveloppe,
pour une fréquence Doppler de + 250 KHz (correspondant a une vitesse relative de
10000 Km/h), sont illustrées a la figure 8.14. La fréquence de travail et la vitesse de
modulation ont restées les mémes. On remarque que la phase du signal récupéré suit trés
bien la phase de la porteuse du signal d’entrée. La démodulation est correcte et les sauts
de phase de 360° sont dus a la maniére dont est faite la simulation et n’influencent pas la

démodulation.

Le signal LO récupéré
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Figure 8.14. Les formes d’onde des signaux obtenues a la suite d’une simulation

d’enveloppe pour une fréquence Doppler de + 250 KHz
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Les phases des signaux obtenues a la suite d’une simulation d’enveloppe, pour une
fréquence Doppler de + 250 KHz et, respectivement — 250 KHz, correspondant a une
vitesse relative de +10000 Km/h et, respectivement —10000 Km/h, sont illustrées a la

figure 8.15. Dans ces cas il s’agit déja des vitesses relatives qui peuvent apparaitre dans

les communications satellite.

Le signal LO récupéré
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Figure 8.15. Les phases des signaux obtenues a la suite d’une simulation d’enveloppe,

pour une fréquence Doppler de + 250 KHz et respectivement — 250 KHz

Durant la période du bit une variation linéaire de phase, plus grande que I’erreur
maximale acceptée (environ + 35° pour le prototype MHMIC, comme illustré a la figure
6.14, et égale & =+ 45° dans le cas idéal), va entrainer des erreurs de démodulation.

Cette remarque nous permet d’établir une limite théorique de la fréquence Doppler
pour laquelle la démodulation est faite correctement.

Cette limite peut &tre obtenue a I’aide de la relation suivante :

360°- f,- T <2-45° (8.3.2)
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En s’appuyant sur cette relation, on peut conclure que, pour une communication a
une vitesse de 4 Mb/s (T = 0,5 us), et en utilisant notre prototype MHMIC, la fréquence

Doppler maximale permise est de :

0
f, < 23'6 302 o _1104 = 388KHz (8.3.3)

Donc, dans le cas des fréquences Doppler supérieures a cette valeur, la
démodulation des signaux I/Q ayant une vitesse de transmission de 4 Mb/s, ne sera plus
faite correctement. Ce résultat justifie le choix des valeurs de la fréquence Doppler
pendant les simulations précédentes.

La figure 8.16 illustre les valeurs simulées du taux d’erreur de bit par rapport a
Ew/N,, pour différentes valeurs de la fréquence Doppler.

Tel que prévu, la valeur du BER est excellente si on est situé loin du seuil de 388
KHz et augmente assez vite, si on est proche de celui-ci (voir la courbe correspondante a
la fréquence Doppler de 250 KHz).

Le résultat de démodulation devient incorrect dans le cas des erreurs de phase
importantes. Ce fait est di a une puissance du signal d’entrée en récepteur en dessous du
seuil de sensibilité ou a une fréquence Doppler trop €levée par rapport a la vitesse de
modulation du signal QPSK.

Suite a tous ces résultats, on peut conclure que le récepteur six-port a conversion
directe est trés robuste par rapport a la propagation par trajets multiples et par rapport a
Ieffet Doppler.

En méme temps, il représente une excellente alternative faible cofit aux récepteurs

conventionnels, dans le domaine des communications mobiles.
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CONCLUSIONS

La thése présente 1’étude d’un nouveau type de récepteur six-port a conversion
directe, dans le domaine des ondes millimétriques. Ce récepteur rivalise en terme de
performances avec les récepteurs homodynes conventionnels. Ses principaux avantages
par rapport a ces derniers sont un cofit de fabrication faible et des dimensions réduites.

Le nouveau récepteur est congu pour démoduler des signaux QPSK dans la bande
de fréquence Ka, pour un grand débit d’information.

La jonction six-port, qui représente la partie principale du récepteur, a été congue
spécialement pour démoduler des signaux modulés en phase. Elle a été fabriquée dans
notre centre de recherche en technologic MHMIC sur un substrat céramique. Puis en
technologie MMIC sur un substrat d’arséniure de gallium, par le fondeur TriQuint
Semiconductor Texas.

Les résultats de simulation de la jonction six-port, seule et intégrée dans le
récepteur, ont mis en évidence que notre nouveau récepteur est large-bande, et a une
plage dynamique autour de 35 dB. Cette derniére peut étre augmentée d'une maniére
significative en utilisant un amplificateur faible bruit muni d’un contrdle automatique du
gain (AGC). Cette qualité lui permet de traiter des signaux de forte puissance et de
conserver, en méme temps, une bonne sensibilité pour les signaux faibles.

Le nouveau récepteur présente une grande immunité au bruit de phase, avec des
bonnes performances en terme d’erreur de phase. En effet, ’erreur de phase est de + 35°
autour de la valeur de synchronisation des signaux d'entrée, pour la version MHMIC, et
d’environ * 20° pour la version MMIC. Ces résultats on été obtenus en utilisant une
modulation du type QPSK. La modulation BPSK permet d’augmenter ces tolérances,
tandis que les modulations 8PSK ou 16PSK requirent un bruit de phase réduit par
rapport a la modulation QPSK, pour obtenir de bonnes performances de démodulation.

La vitesse de modulation maximale pour laquelle le récepteur présente des bonnes

performances est d’environ 100 Mb/s. Celle-ci est limitée seulement par les circuits de



176

basse fréquence, car la jonction six-port a une bande de fréquence assez large pour
permettre une vitesse de modulation tres élevée, de I’ordre des centaines de Mb/s.

La nouvelle méthode de récupération de la porteuse permet de réduire davantage
les cofits de fabrication du nouveau récepteur en onde millimétriques, tout en conservant
les performances du démodulateur six-port.

Le récepteur six-port a conversion directe peut s’avérer étre un trés bon choix pour
les communications mobiles a grande vitesse, destinées au grand public. Ses qualités en
ce qui concerne la robustesse par rapport & la propagation par trajets multiples et
P'immunité élevée a I'effet Doppler, font de ce récepteur une excellente alternative aux
approches classiques.

Ces résultats encouragent la poursuite des études pour améliorer davantage ces
performances et obtenir un récepteur plus performant.

La méme jonction six-port pourra étre utilisée dans le futur comme la partie
principale d’une radio réalisée par logiciel (RRL). Les premicres applications pour ce
type de radio ont été faites dans le domaine muilitaire. La RRL est rapidement devenue
un succeés commercial, et elle a été adoptée non seulement par la téléphonie cellulaire,
mais aussi par les réseaux d'ordinateur sans fil et la télédiffusion (radio et télévision)
numérique. Les organisations d'intervention rapide (comme la police, les pompiers et les
ambulances), les militaires et le grand public profiteront des progreés que cette radio
engendra.

La troisiéme génération de communications sans fil (3G) peut offrir une grande
opportunité commerciale dans l’exploitation de cette nouvelle technologie, par la
conception des nouveaux circuits, plus fiables et & faible cofit. Ces circuits pourront étre
utilisés comme des parties intégrantes dans les futurs émetteurs-récepteurs, afin
d’introduire des services plus dynamiques et fiables.

La fréquence de travail d’un récepteur six-port pourra couvrir les fréquences
actuelles et futures allouées aux communications sans fil. La fabrication en technologie
intégrée de la partie radiofréquence permettra d’obtenir des dimensions réduites et un

colt faible par rapport aux autres récepteurs.
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La radio virtuelle est fondée sur une plate-forme matérielle commune, compatible
avec différents standards de communication et de technologie, grice & des modules
logiciels. Le logiciel qui permettra la démodulation d’un nouveau standard pourra méme
étre téléchargé, en utilisant le standard actuel, sans avoir besoin de main d’ceuvre
supplémentaire.

En conclusion, les résultats de simulation et de mesure montrent que le nouveau
récepteur a conversion directe, réalisé¢ a l'aide d'une jonction six-port, peut étre utilisé
comme récepteur large bande. Il est aussi robuste et fiable, ayant une structure simple et
compacte, une trés bonne immunité au bruit de phase et aux signaux d’interférence et
une large plage dynamique. Les cofits et les imperfections de fabrication sont réduits par
rapport aux autres types de récepteurs et il peut étre facilement adapté pour fonctionner a

des vitesses allant jusqu'a des centaines de Mb/s.
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