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RESUME

Les travaux effectués dans cette thése sont centrés sur la conception et la réalisation de
composantes et d’un systeme récepteur complet Radio Fréquence (RF) et Micro-onde qui
possédent des caractéristiques multifonctionnelles telles que des bandes de fréquences
d’opération multiples et reconfigurables par 1’utilisation des diodes varactors semi-conducteurs

ou des matériaux ferroélectrique (BST) controlés par des tensions électriques .

Dans la premiére partie de cette thése, une méthode de mesure simple et rapide est développée et
utilisée pour extraire la perte tangentielle et la constante di¢lectrique du matériel ferroélectrique
(BST) a partir de mesures de capacités interdigitales BST. Un mode¢le électrique de la capacité
BST est aussi obtenu a différentes tensions de polarisation du BST, afin de représenter ainsi la
variation des pertes résistives et le pourcentage d’accordabilité de la capacitance par rapport a la
tension de polarisation. De fagon globale, les capacités interdigitales BST caractérisées
présentent une accordabilité capacitive de 52% pour une tension appliquée variant de 0 a 25

volts.

Dans le but de concevoir un démodulateur frontal six-port reconfigurable, deux coupleurs
hybrides quadrature multi-bande accordables contrdlés par une tenson a I’aide de diode varactor
et par des capacités ferroélectriques (BST) sont caractérisés et comparés dans la seconde partie de
cette thése. Les deux structures sont composées de quatre sections de ligne de transmission

microruban d’un quart de longueur d’onde a une fréquence centrale entre les deux fréquences
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d’opérations, et de deux paires de lignes de transmission ouvertes connectées en parallele. Le
coupleur multi-bande controlé par les diodes semi-conducteurs de types MSV34,075 présente
45.9% et 5.2% d’accordabilit¢ de la fréquence centrale pour la premicre et la deuxiéme bande,
tandis qu’un pourcentage d’accordabilit¢ de 29.2% et 4.3% sont obtenus pour le coupleur
utilisant des varactors BST. En polarisant les deux coupleurs avec des tensions DC de 0 et 25
volts, un test de caractérisation de la non-linéarité a montré que le coupleur ajustable par les
capacitances BST présente une meilleure linéarité, soit un produit d’intermodulation de troisiéme
ordre (IIP3) de +25.45 et +35 dBm, et de +11.5 et +34 dBm pour le coupleur controlable par des

varactors semi-conducteurs.

Le filtre RF passe bande est I’'un des ¢léments les plus importants dans un systéme récepteur RF.
Il permet de sélectionner le signal désiré tout en rejetant ceux non-désirés. Pour ce faire, nous
proposons deux différents types de filtres bimode multifonctionnelles réalisés en technologie
microruban : le premier filtre fonctionne aux fréquences sans-fil U-NII, tandis que le deuxiéme
filtre opére de fagon dynamique de maniére a couvrir les bandes de fréquences GSM et ISM.
Nous avons utilis¢ une configuration multicouche afin de miniaturiser le premier filtre. La
premiere et la troisiéme couche servent d’intégration des filtres opérant aux fréquences centrales
d’opération de 5.2 GHz et 5.8 GHz, tandis que la seconde couche est utilisée comme plan de
masse commun aux deux filtres et sert aussi d’interface de découplage. Par la suite, nous avons
utilisé une transition par un couplage capacitif afin de connecter les deux filtres aux ports
d’entrée et de sortie en lignes coplanaires (CPW). Afin de valider le principe de conception, des
prototypes de filtres tres sélectifs et multicouche, opérant a une seule et deux bandes passantes

sont congus, fabriqués et mesurés. Les deux filtres sélectifs opérant respectivement aux
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fréquences centrales de 5.2 et 5.8 GHz présentent une rejection de signal au dela de 40 dB en
dehors de la bande passante et une bande passante fractionnelle a 3 dB de 5.8 % et 6%. Le filtre
multicouche multi-bande, a 5.2 GHz et 5.8 GHz, présente une isolation supérieure a 30 dB entre
les deux bandes passantes. Les pertes d’insertion du filtre proposé sont inférieures a 2.76 dB aux

deux bandes passantes, et avec une bande passante fractionnelle inférieure a 5%.

D’autre part, le deuxiéme filtre que nous proposons est a fréquence reconfigurable. Il est
compos¢ d’un résonateur bimode en forme de méandre et 1’ajustement de sa fréquence
d’opération est obtenu par quatre diodes varactors chargées sur le résonateur. Afin de perturber
les deux modes résonants dégénérés, tout en contrélant et en gardant constante la largeur de la
bande passante du filtre, nous avons utilis¢ la combinaison d’une mince ligne microruban
résonante, a laquelle est connectée une diode varactor, et une petite ligne microruban carrée
représentant la perturbation d’un filtre bimode dans le cas conventionnel. Le prototype du filtre
est réalisé sur un substrat d’alumine et ses pertes d’insertions mesurées varient de 3.5 dB a 7 dB
sur toute la plage de variation de la fréquence d’opération correspondant a différentes tensions de
polarisation des diodes varactors. Grace a la nouvelle technique de perturbation des deux modes,
le filtre présente une largeur de bande fractionnelle constante a 3 dB de 5.75%. Il présente une

accordabilité fréquentielle de 20%, soit de 1.9 a4 2.45 GHz.

L’amplificateur faible bruit (LNA) fait partie des composantes importantes rencontrées dans un
récepteur RF. En effet, il permet d’accroitre la sensibilit¢ du récepteur en amplifiant le signal
recu avec le minimum de bruit possible. Nous proposons dans le troisiéme chapitre de cette theése

un amplificateur faible bruit bibande peu couteux qui a la capacité d’opérer simultanément aux
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fréquences de 2.45 et 5.2 GHz, correspondant aux fréquences standard de WLAN
IEEE802.11b/g/a. L’amélioration du gain du LNA est possible en cascadant en série deux
amplificateurs. Il est réalisé sur un circuit imprimé avec les composantes discrétes montées en
surface. Les deux bandes de fréquences d’opération du LNA sont obtenues a partir d’une ligne
microruban résonante SIR d’un quart de longueur. Il fonctionne sous une tension d’alimentation
de 1.5 volt, et exhibe des gains de 22 et 12 dB et des figures de bruit de 1.5 et 1.6 dB aux
fréquences de conception de 2.45 et 5.2 GHz. Il génére une consommation de puissance de 7.5
mW, ce qui correspond a une consommation de courant de 5 mA pour une tension d’alimentation

de 1.5 volt.

Finalement, nous proposons et validons expérimentalement un récepteur numérique a conversion
direct bibande et reconfigurable pour des applications systémes radio cognitive définie par
logiciel. Deux types d’architectures de récepteurs accordables sont présentées et analysées dans
cette theése; une des structures est composée d’un filtre passe bande controlable, tandis que le
deuxiéme systéme est basé¢ sur un démodulateur frontal six-port reconfigurable par des diodes
varactors. Afin de démoduler les signaux modulés QPSK aux multiples fréquences d’opération a
un haut taux de modulations de 40 Mégabits par seconde (Mbps), le récepteur est congu en
utilisant un détecteur de puissance large bande connecté a un comparateur haute vitesse. Un
prototype fabriqué du démodulateur six-port reconfigurable et un banc de test de mesure complet
sont réalisés afin d’obtenir expérimentalement les performances du récepteur en terme du taux
d’erreur de bits (BER). En résumé, le systéme électroniquement contrdlable proposé est réalisé
pour des fréquences d’opération multi-bande pour les réseaux cellulaires GSM (1900 MHz), et

pour les applications aux standards IEEE802.11 a/b/g (2.4 et 5.8 GHz).



ABSTRACT

The research work in this thesis concerned with the design and realization of radio frequency
(RF) and microwave components, and a complete receiver system, with multiple functionality
such as multi-bands and reconfigurable operation frequencies bands based on standard silicon or

ferroelectric (BST — barium strontium-titanate) varactors.

In the first part of this thesis, a simple and fast measurement technique is developed to extract
BST loss tangent and dielectric constant through an interdigital BST capacitor. Also, the
electrical model obtained for the BST capacitor presents features of resistive loss variation and

capacitance tunability.

Thin-film BST-based and conventional silicon varactor-based tunable dual-band quadrature
hybrid couplers are characterized and compared in this thesis. Both structures are composed of
four quarter-wavelength sections at a frequency located between the two operating frequencies
and with two pairs of open-ended stubs. Frequency tuning makes use of both BST interdigital and
silicon varactor diode capacitors connected at the open-ended stubs. The characterized BST
interdigital capacitor (IDC) presents a capacitive-tunability of 52% through an applied voltage of
0 to 25 volt, while 82.5% is achieved for the selected commercial silicon varactor diode. The
silicon varactor-tuned dual-band coupler exhibits 45.9 % and 5.2 % tuning range of center
frequency for the first and the second band, respectively, while 29.2 % and 4.3 % are achieved

for the BST tunable coupler. With two-tone non-linear characterization test, the BST tunable
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coupler biased at 0 and 25 volt presents an IIP3 of +25.45 and +35 dBm, respectively, while

+11.5 and +34 dBm are obtained for the silicon varactor tunable coupler.

A dual-mode dual-bandpass filter for the U-NII bands is proposed and demonstrated. Its effective
size reduction is achieved by using a multilayer configuration. The first and the third layers
incorporate microstrip dual-mode bandpass filters with operating center-frequencies of f; = 5.2
GHz and f, = 5.8 GHz respectively. The second layer is used as a common ground plane for both
filters, which also serves as a decoupling interface. Capacitive coupling transition is used to
connect both filters to I/O coplanar waveguide (CPW) ports. Single and dual-band passband filter
prototypes are designed, fabricated and measured in this work, thus validating the design
principle. Designed topologies of single passband filters with center frequencies of 5.2 and 5.8
GHz exhibit an out-of-band rejection better than 40 dB with a 3 dB bandwidth of 5.8 % and 6%,
respectively. The proposed multilayer dual-passband response with center frequencies of 5.2 and
5.8 GHz provide band-to-band isolation better than 30 dB. Measured insertion losses are lower

than 2.76 dB, with 3 dB bandwidth narrower than 5%.

A tunable dual-mode microstrip bandpass filter for mobile GSM and ISM bands (2 GHz to 2.45
GHz) is proposed and characterized. The structure is composed of a meander loop dual-mode
resonator and four loading capacitances. Perturbation of the degenerate modes is achieved by the
combination of a small square patch and an additional meander line resonator. Frequency tuning
is made possible by modifying the electrical length of orthogonal quarter-wavelength meander
arms with four varactor-diode capacitors. The measured insertion loss of a filter prototype

realized on alumina substrate is between 3.5 dB to 7 dB over the tuning frequency range, with a
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constant 3-dB bandwidth of about 5.75%. The filter exhibits a center-frequency tunability of

20%.

A low-cost dual-band low-noise amplifier (LNA) is proposed and demonstrated for its use in
WLAN IEEES802.11b/g/a standards. A sufficient dual-band gain is achieved on the basis of
cascaded two single-stage amplifiers. The proposed LNA is realized in our standard Print Circuit
Board (PCB) surface-mount technology with discrete components. Dual-band operating
frequency ranges of the LNA are designed and obtained by using a quarter-wavelength microstrip
line Step-Impedance Resonator (A/4 SIR). The proposed LNA is biased with a supply voltage of
1.5 V. It exhibits 22 and 12 dB gain with noise figure of 1.5 and 1.6 dB at the pre-designated
center-operation frequencies of 2.45 and 5.2 GHz, respectively. The LNA presents 7.5 mW (5

mA under 1.5V) power consumption at both frequency bands.

A frequency-agile dual-band direct conversion receiver is proposed and experimentally validated
for cognitive radio system applications. Two types of tunable receiver architectures are presented
and analyzed in this work; one structure relying on a tunable bandpass filter, and a second system
based on a varactor —based tunable six-port demodulator, with the latter showing better
sensitivity and dynamic range. In order to demodulate phase-shift-keying (PSK) modulated
signals at multiple operating frequencies at a high bit rate of 40 Mbps, the receiver is designed
using a wideband power detector in connection with a high-speed quad comparator. An
experimental prototype and a complete measurement test bench have been realized in order to

obtain bit error rate (BER) performances of the receiver in a more realistic application
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environment. In summary, the proposed electronically tunable system allows for an operation in
multi-band frequency ranges including GSM cellular networks (1900 MHz), and IEEE802.11

a/b/g applications (2.4 and 5.8 GHz).
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INTRODUCTION

A I’heure actuelle, I’une des difficultés majeures rencontrées par 1’industrie des communications
sans-fil a trait aux interférences existant entre différentes puces radios et systémes
émetteur/récepteur de communications sans-fil. A titre d’exemple, nous pouvons citer les
téléphones et ordinateurs portables. En effet, de nos jours les plateformes modernes de systemes
de communication sont congues et équipées avec de plus en plus de puces radios
émetteur/récepteur opérant en paralléle. A cause de leur fonctionnement simultané, ces puces
radios ou systémes sont ainsi hautement susceptibles de générer des signaux d’interférence
mutuelle s’ils opeérent a des distances assez rapprochées et dans une bande de fréquence
commune.

De plus, les spectres de fréquences sans fil disponibles sont largement occupés par ces
différents systémes, spécifiquement autour de la bande de fréquence de 1.9 GHz/2.4 GHz ou les
téléphones et ordinateurs portables peuvent étre utilisés. Conséquemment, les prochaines
générations des systémes de communication sans fil se trouveront face a un probléme
d’allocation de bandes de fréquences qui serait dii a la congestion du spectre déja existant. En
effet, a I’heure actuelle certaines bandes de fréquences nécessitant ou non des licences
d’utilisation sont congestionnées tandis que d’autres restent sans utilisation pendant une période
de temps, ce qui crée un véritable probléme d’efficacité d’utilisation de spectre. Nous présentons
a la figure 0.1 un scénario d’interférence de signaux entre réseaux coexistant de téléphone
cellulaire sans-fil standard et d’ordinateur portable, qui tous les deux operent a des fréquences

avoisinants 2.4 GHz.



Outre les problémes d’interférences et d’allocation de spectre, les systémes
émetteur/récepteur multistandards utilisées de nos jours sont trés demandant en termes
d’architectures et de performances. On pourrait par conséquent énumérer bon nombre de
composantes exigeantes en termes de colts de fabrication et de consommation de puissance.
Deux types d’architectures récepteurs RF sont généralement citées, soit I’architecture dit
superhétérodyne et celle dit conversion directe. Commercialement parlant, le récepteur
superhétérodyne est le plus utilisé a cause de ces meilleures performances. Néanmoins de
nombreuses recherches sont axées sur le récepteur conversion directe, encore nommé sous le nom
de récepteur a conversion direct, a cause de sa simple architecture et sont faible colt de
fabrication éventuelle.

Pour toutes les raisons énumérées précédemment, d’intenses activités de recherche sont

IEEES02.11b/g/a/n (2.412 — 2.4835 GHz), (4.9 - 5.9 GHz)

GSM bands (824 — 960 MHz), (1770-1990 MHz)
IEEES02.16 (2.3 — 2.69 GHz), (3.3 — 3.8 GHz)

Figure 0.1 : Un réseau de communication radios avec scénario d’interférence



menées de nos jours dans le but de développer des systémes radios cognitives définies par
logiciel intelligent, ou la partie frontal RF et la partie bande de base sont basées sur des
composantes multi-bande a fréquences agiles. A titre explicatif, nous présentons a la figure 0.2
les architectures de deux récepteurs conversion directe, [’architecture conventionnelle
multistandard étant composée de plusieurs puces opérant chacune a des bandes de fréquences
statiques, tandis que I’autre, reconfigurable, est munie d’une seule puce dans laquelle sont
intégrées des composantes multi-bande et reconfigurables (filtres, LNA et démodulateur).

Plusieurs travaux ont déja été réalisés dans la conception de récepteurs RF qui peuvent opérer
dans une large plage de fréquences. A titre d’exemple, nous pouvons citer les travaux effectués
par (LI and al, 1995), (TATU and al, 2005), (CARTA and al, 2005), et (CHANG and al, 2005)
dans la conception de récepteurs a conversion directe a large bande statique, et de récepteurs a
fréquence intermédiaire (IF) multi-bande. Depuis plusieurs années déja, notre centre de
recherche POLYGRAMES fait figure d’expert dans le domaine de la conception de récepteurs a
conversion directe basés sur la technologie six-port. Nous pouvons citer a titre d’exemple les
travaux réalisés par (LI and al, 1995) et (TATU and al, 2005), ainsi que plusieurs autres travaux
déja publiés. Cette technologie est essentiellement basée sur la combinaison d’un circuit passif
composé de six ports et de détecteurs de puissances qui permettent de démoduler en bande de
base les signaux RF numériques regus. La simplicité de son architecture aussi bien que le faible
niveau de puissance du signal LO requis sont quelques uns des avantages majeurs que procure la
technologie six-port.

Les travaux de recherche effectués dans le cadre de cette thése porterons donc sur la
conception et la réalisation de composantes et d’un systéme récepteur conversion directe RF

multi-bande et reconfigurable tel qu’illustre les architectures de la figure 02. Les composantes



que nous aurons a réaliser sont des filtres passe bandes multi-bande et reconfigurables, un

amplificateur

Antenne Filtres Démodulateurs

LO
Antenne
Filtre Démodulateur
controlable contrblable
GSM = i_ _'_ _i
X w | .‘ | > BBS123
IEEE802.11b | | 2
IEEE802.11a — — — e —
LO

Figure 0.2: Architectures de récepteurs conversion directe: multistandard

(dessus), et reconfigurable (dessous)



faible bruit multi-bande et des coupleurs hybrides multi-bande reconfigurables qui feront partie

intégrante du démodulateur six-port frontal reconfigurable.

Dans le premier chapitre, nous présentons un bref rappel du principe de fonctionnement et des
avantages des matériaux ferroélectriques, plus précisément le BST. Ensuite, nous concevrons des
capacités interdigitales (IDC) a capacitances accordables, faites d’une mince couche de BST,
dans le but de les intégrées aux composantes RF tel que mentionnés précédemment. Nous
utiliserons par la suite des €équations mathématiques simples pour extraire les parametres
¢lectriques de la mince couche de BST, soit sa constante dié¢lectrique et sa perte tangentielle aux
fréquences RF et microondes, a partir des parametres S mesurés des capacités IDC. Un modele
¢lectrique de la capacitance IDC BST, que nous utiliserons lors de la conception des composantes

accordables, sera également présenté.

Dans le deuxiéme chapitre, nous réaliserons et investiguerons deux types de coupleurs hybrides
quadrature reconfigurables, 1’un a partir de diodes varactors semi-conducteur standard et I’autre
avec des capacitances BST. Nous comparerons les deux coupleurs en termes du pourcentage
d’accordabilité fréquentielle et de la distorsion non-linéaire (IIP3). Ainsi, nous mettrons en
évidences les avantages et inconvénients entre les diodes varactors semi-conducteur et celles
dotées de matériaux ferroélectriques (BST). Le logiciel commercial ADS sera utilisé pour la

conception des coupleurs.

Dans le troisiéme chapitre, nous présenterons la conception de deux types de filtres passe bande

bimode. Afin de minimiser sa taille, nous allons utiliser la technologie multicouche pour réaliser



le premier filtre qui fonctionne aux deux bandes de fréquences trés rapprochées du standard U-
NII (5.2 et 5.8 GHz). Afin d’optimiser la taille et de minimiser les complications li¢es a la
fabrication du premier filtre, le deuxiéme filtre que nous proposons a la capacité d’accorder
¢lectroniquement sa fréquence centrale d’opération a partir des capacitances diodes varactors. Ce
dernier filtre est congu pour fonctionner aux fréquences GSM et ISM, soit de 1.9 a 2.45 GHz.
Comme dans le cas de coupleurs hybrides, nous concevrons les filtres par simulation et

Cosimulation électromagnétique a I’aide du logiciel ADS.

Dans le quatriéme chapitre, nous aborderons la conception et réalisation d’un amplificateur faible
bruit (LNA) multi-bande en utilisant la technique du SIR. L’amplificateur proposé est congu
pour les applications ISM et WIMAX (2.4 et 5.2 GHz) et pour présenter une fréquence de
réjection entre ces deux bandes de fréquences d’opération de manicre a éliminer tous signaux RF
non désirés. Les réseaux d’adaptation multi-bande du LNA sont constitués de la ligne
microruban SIR, qui posséde une fréquence de résonance fondamentale et des harmoniques
correspondant a la premiére et deuxiéme bande de fréquences d’opération. Nous réaliserons
I’ajustement de la fréquence fondamentale et de la seconde harmonique en variant la longueur

¢lectrique et les largeurs de la ligne du SIR.

Dans le cinquiéme chapitre, nous présenterons, analyserons et réaliserons deux types de systémes
récepteurs numériques a conversion directe multi-bande et reconfigurable. La premiére
architecture sera composée d’un filtre passe bande accordable, tandis que la deuxiéme sera basée
sur un démodulateur MPSK frontal six-port multi-bande variables. Nous analyserons et

comparerons les taux d’erreurs de bits (BER), ainsi que la largeur de bande dynamique des



récepteurs proposés. Dans les deux cas, excepté les composantes accordables (filtre et
démodulateur), les composantes fonctionnent a large bande de fréquence. Nous présenterons une
analyse de simulation afin de comparer les deux systémes récepteurs. Par la suite, nous
réaliserons un montage complet du banc d’essai de mesures du récepteur composé de
démodulateur six-port controlable de manicre a effectuer des tests de performances. Finalement,
nous mesurerons différents diagrammes de constellation de signaux numérique QPSK, ainsi que

les BER du récepteur aux différentes fréquences d’opérations.



CHAPITRE1 CARACTERISATION DES CAPACITES BST

1.1 Introduction

Nous commenterons et discuterons dans ce chapitre de la caractérisation et de la modélisation
d’un d’¢léments localisés accordables, en occurrence une capacitance varactor, ainsi que de son
potentiel d’utilisation dans les composantes et circuits RF/microondes. De nos jours, divers
nombres de technologies existent pour la réalisation des varactors. Nous pouvons citer entre
autre les semi-conducteurs, les MEMS, les cristaux liquide, ainsi que les matériaux
ferroélectriques. Parmi toutes ces technologies, les matériaux ferroélectriques, plus précisément
le Baryum Strontium Titanate (BST), se distingue par ses propriétés attractives. Nous présentons
au Tableau 1.1 quelques résultats de comparaison des parameétres entre les différentes
technologies obtenus des travaux réalisés par (CHANG and al, 2003) , (KIRCHOEFER and al,
2003), et (WEIL and al, 2003). De plus, la haute constante di¢lectrique du BST est un parametre
important pour la miniaturisation des composantes RF, qui est trés important pour les systémes
sans fil et mobiles. Dans la premicre section du chapitre, nous parlerons briévement de
I’historique et de la composition structurale du BST. Par la suite, nous décrirons la procédure de
fabrications des capacitances varactors BST, suivi de sa caractérisation par extraction de ses
parametres ¢lectriques (perte tangentielle et constante di¢lectrique). Enfin nous compléterons ce
chapitre par la modélisation et I’extraction des parametres électrique des capacités BST

(résistance équivalente série et capacitance).



Tableau 1.1 : Comparaison des performances entre les technologies

Parametres
» Consomm. | Tension Temps o
Accordabilité | Pertes ) 11P3 Cotts Fiabilité
puissance. DC réponse
. Elevé
Semi- Modéré ) Modéré a )
haut modéré 100-300 140V Faible Bien
conducteur 1-5 us élevé
mW
8 Faible a trés ) Excellent Faible | Excelle | Modéré a )
21 MEMS Bien 10-100 V mauvaise
é élevé <<1pW >5 us nt tres élevé
§ Modéré Modéré | Excellent Elevé Faible a
= BST <30V Bon excellent
a éleve a éleve <<1pW <l ns modéré
Cristaux Bien Faible
o modéré <30V faible Bien
liquide <<100pW >10 ms

1.2 Historique des ferroélectriques et fonctionnalité du BST

C’est en France, au début des années 1920, qu’a été découvert pour la premiere fois par
(VALASEK, 1921) le phénomeéne de ferroélectricité sur les cristaux d’un matériau nommé sel de
rochelle. La polarit¢ des cristaux de ce dernier pouvant changer en présence d’un champ
¢lectrique. Depuis lors un vaste nombre de matériaux ferroélectriques ont été investigués et
reportés dans le but de les utiliser dans les systeémes électriques et électroniques. Un des
domaines d’application des matériaux ferroélectriques est la fabrication des composantes
mémoires (KOHLSTEDT, and al, 2005). Nous pouvons mentionner la mémoire a accés aléatoire
dynamique (DRAM), dont certains travaux ont été réalisés par (ITOH, and al, 1995) et
(KOTECKI, and al, 1999). Les travaux effectués par (THOMPSON, and al,. 2004) et
(MUELLER and al 2005) présentent les ferroélectriques sous la forme de matériaux non-solides

(les cristaux liquides). Les matériaux cristaux liquides ont fait leurs preuves dans la réalisation
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des écrans d’affichage a cristaux liquide (LCD). Comme le démontre les travaux effectués par
(MUELLER and al 2005) et (MARIN and al, 2007), ils ont aussi été utilisés pour réaliser dans les
antennes et pour réaliser des déphaseurs. Néanmoins, malgré leur potentiel d’utilisation aux
fréquences micro-ondes, leur temps de réponse reste élevé.

Comme nous 1’avons illustré au Tableau 1.1, le BST est de nos jours le matériau par
excellence le plus cité, pour la réalisation de futures générations de composantes RF/micro-
ondes, grace a plusieurs de ses propriétés attractives. Sa structure est constituée de Baryum (Ba)
et de Titanate de Strontium (Sr7i0;), formant ainsi un mélange de cristal de forme générale
Ba,SrqTiOs. Le ratio x a un impact majeur sur les propriétés électriques du BST (perte
tangentielle et constante diélectrique) puisqu’il détermine le point de transition entre la phase
ferroélectrique et paraélectrique dans le cristal (LINES and al, 1977). Cet agencement de
cristaux appartient a la structure de type Pérovskite, et sa géométrie est présentée a la Figure 1.1.
C’est une structure de forme cubique, ou 4 est un métal monovalent ou divalent et B est un métal
tétra ou pentavalent. Les atomes A, dans ce cas le Baryum (Ba) ou le Strontium (Sr), sont
localisés au coin du cube. L’atome B, communément le Titane 77 est localisé au centre du corps
du cristal pendant que les atomes d’oxygenes O se trouvent sur le centre des faces du cristal.
Notons que le matériau ferroélectrique peut présenter un des deux états de phases ferroélectriques
ou paraélectrique, dépendamment de la température a laquelle il est soumis, soit inférieure ou
supérieure a la température de Curie. Pour des applications aux composantes RF, le BST doit
opérer dans la phase paraélectrique puisque le moment dipolaire des différentes mailles n’existe
pas.

Lorsque le matériau BST est soumis a un champ électrique externe, 1’ion de Titane situé¢ au

centre de la structure de la Figure 1.1 se déplace de sa position d’équilibre de bas en haut, causant
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Figure 1.1 : Cristal de type pérovskite de forme générale ABO3

ainsi une variation de la permittivité du matériau. En absence de champ électrique, ’ion de
Titane reprend sa position initiale a cause de son état paraélectrique, d’ou le phénomene

d’accordabilité.

1.3 Conception des capacités varactors BST interdigitale

Dans cette sous section, nous présenterons le procédé de fabrication et la caractérisation des
varactors BST que nous utiliserons dans la conception des composantes RF reconfigurables

illustrées aux prochains chapitres de cette these.

1.3.1 Procédé de fabrication

Apres conception, les capacités ont été fabriquées en collaboration avec a I’Institut National de
Recherche Scientifique (INRS-EMT). Tout d’abord, de fines couches de Bay 5Sr(1-0.57iO3 (BST-
0.5) polycristalline ont été synthétisées, déposées et ensuite cristallisées sur un substrat d’alumine

(AL,O3) par la technique de dép6t PLD. Une couche de BST d’épaisseur 0.8 pm a ainsi été
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Plan de masse_—~—-" ™~

Figure 1.2 : Structure de la capacité interdigitale BST avec une entrée CPW

obtenue en bombardant une gaufre rotative d’alumine pure a 99.9%, de dimension 25.4 x 25.4
mm, par un faisceau de laser ultraviolet composé de krypton Fluoride (KrF). Par la suite, la
gaufre constituée de BST a été cuite a une température de 500 degré Celsius et sous une pression
a vide de 3G10™ Torr, permettant ainsi d’obtenir une fine couche amorphe dense. La
cristallisation a été effectuée dans une fournaise par un flux d’oxygéne a une température de 1050
degrés Celsius pendant 3 heures. Les travaux réalisés par (DELPRAT and al, 2007), relatent et
illustrent bien les résultats expérimentaux des parameétres du BST obtenu.

Aprés avoir préparé la gaufre d’alumine composée de BST, la prochaine étape est la
réalisation des patrons des capacités IDC congues. Pour ce faire, un procédé de fabrication lift-
off est utilis¢ pour effectuer la gravure des patrons sur la mince couche de BST. La surface
conductrice des capacités est composée d’un mélange de trois couches évaporées de Titane Ti
(~50nm), de cuivre (~1.9nm), et d’or (~50nm). Nous présentons a la Figure 1.2 la topologie de la
capacité BST interdigitale. Comme illustré précédemment, elle représente un substrat d’alumine

d’épaisseur /;= 254um, sur lequel est déposé une mince couche de BST d’épaisseur /,=0.8 pm.
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Figure 1.3 : Photographie d’une gaufre d’alumine constituée de multiples capacités IDC

La capacité¢ IDC, obtenue par gravure de couche métallique de 2 pm, est composée de doigts
interdigitaux et d’un port d’entrée en guide onde coplanaire (CPW).

La Figure 1.3 présente une gaufre d’alumine sur laquelle ont été réalisées plusieurs capacités
interdigitales BST discrétes. Nous avons fabriqués autant de capacités dans le but de comparer les
valeurs des parametres du BST (perte tangentielle et constante diélectrique) extraites en fonction
de 'uniformité de dépot de la mince de BST. De plus, nous avons réalis¢ sur la gaufre des
varactors BST qui seront utilisés ultérieurement pour la conception des composantes RF. Toutes
les capacités possédent un nombre de huit doigts dont les dimensions physiques sont spécifiées
par s~ 3 um, w= 13.5 pm et de différentes longueurs de ligne /. Les varactors BST que nous

avons numérotée par 1, 2, 5, 8, et 9, et dont les valeurs des longueurs de doigts associées sont
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Figure 1.4: Setup de mesure pour la caractérisation des varactors BST

données par /= 60 pm, 50 um, 72 pm, 60 um, et 60 um, ont été ensuite utilisés pour extraire les
différentes constantes diélectriques ainsi que les pertes tangentielle du BST. La Figure 1.4
présente le setup de mesure des parametres S des varactors BST. Le banc de test est composé
d’une station de mesure de type Cascade Summit 9000, d’un analyseur de réseau HP8510 et
d’une probe standard CPW de dimension 250 pm connectée a I’un des ports de 1’analyseur. Les
sources de tension DC sont utilisées pour appliquer différents niveaux de tension continue au port
de ’analyseur connecté a 1’entrée CPW de la capacité afin de modifier la constante diélectrique
du BST. Aprés avoir complété le montage du banc de test, nous avons effectué des mesures de
capacités et extrait les paramétres S;; un port pour différents niveaux de tension de polarisation,

allant de 0 a 30 Volt.
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1.3.2 Extraction des paramétres physiques et électriques du BST et des varactors

Apres avoir obtenus les parametres S mesurés des capacités BST, la prochaine étape consiste a
extraire les valeurs des parametres électriques de la fine couche de BST (sa constante diélectrique
et la perte tangentielle) que nous dénoterons par ¢, et tand,. Tout d’abord, nous avons obtenu la
partie réelle et imaginaire de la capacité en fonction du parametre S;; mesurés. Par la suite, nous
avons égalisé cette expression de la capacité complexe a la somme des capacitances partielles
obtenue mathématiquement par les équations de transformations conformes élaborées par
(GEVORGIAN and al, 1996).

L’expression de I’impédance (Z.) d’une capacité C est donnée par I’équation 1.1. De plus,

nous pouvons aussi exprimer I’impédance Z. en fonction du paramétre S;; mesuré par I’équation

1.2.
1
Z, = ToCZe avec w=2mnf 1.1
1+ 544
Z. =
c 1-54 1.2

ou Zy= 50 Q et f représentent I’impédance caractéristique de la ligne d’entrée CPW et la
fréquence de mesure. En égalisant les équations (1.1) et (1.2), nous obtenons 1’expression de C

sous la forme :

=@ =5)
© 2nfZy(1 + Sy11)

= Reel{C} + jimag{C} 1.3

En développant I’équation 1.3, nous pouvons par la suite exprimer les parties réelles et
imaginaires de la capacité C en fonction de la partie réelle et imaginaire du parameétre S;;. Apres

développement nous obtenons les expressions :
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Reel(C) = 1 2imag{S,.}
G = o fZ, (1 + reel{Sy,) )2 + (imag(S.,})? 1.4

mag(C) = L (reeltSu})” + (imag{su})* — 1 !
e - 2nfZy (1 + reel{S;1})? + (imag{S;1})? ]

D’autre part, les équations de la transformation conforme élaborée par (GEVORGIAN and al,
1996) stipulent que la capacitance totale théoriquement obtenue d’une capacité réalisée sur

multicouche est donnée par :

C=C3+Cp+ Cona 1.6
ou n>4 est le nombre de doigts de la capacité. C; et C, sont les capacitances partielles associées a
une capacité a trois doigts et a une structure périodique de doigts (n-3), respectivement. Ceng €5t
un terme de correction représentant la capacitance a la bordure des doigts. Les expressions
mathématiques des différentes capacitances partielles sont données par les équations statiques

suivantes (GEVORGIAN and al, 1996) :

K (k3)

3 £0&3 K(ké) f 17
avec &3 = 1+ qq3(&p1 — 1) + q23(&2 — &11) 1.8
G = 1K (k;3) K(ko) pour i= 1,2 1.9

-3 — T —— - 9 .
" 2K(kip) K(ky)
) 1
2
wr |1 = [(wy + 257)/ (3w + 257)] 1.10

AT T R [(wy)/ 3wy + 25)]°



[ k2 n(wr +5p)\ P
1 2(h1 + h2)
- 3wy + 2s;)
_ Wy o (3w f
. Sl“h(Z(h1+h2)> sinh ( 2(h1 + h2)
i3 =
(s + s5) sinh? (L)
sinh <—2(h1 T h2)> . 2(h1 + h2)
sinh? n(3wf + Zsf)
2071 + h2)
P
Ki; = [1- Ki3]2
K(kend)

Cena = 4nws (2 + T)&oEena -7~
K(kend)

avec eng = 1+ Giena (Erl - 1) + Q2end (Erz - grl)

1 K(kiend) K(kend)

iend =

2 K(k%end) K(k’end)
1
X 1—[(x+23f)/(x+lt+23f)]2 z
T2 | 1 [ef(x 1+ 25))]
. h( X )
k2R h2)
tend N m(x + s7)
S 2th1 + h2)
2
Kfend = [1 - Kiend]z

K(k
Cp = (n— 3)sogend %

avec &, =1+ Q1n(‘€r1 - 1) + QZn(ng - grl)

[N

aveci=1,2

aveci= 1,2

1
avec X = —Wf
2

avec i=1,2

1.11

1.12

1.13

1.14

1.15

1.16

1.17

1.18

1.19

1.20

17
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_ 1K(kin) K(ko)

din = Emm avec i= 1,2 1.21
__ W
Ko = 45 1.22

N[ =

o (m(ws + s¢) o (m(wr +57) =
sinh (3012723 [cosh <_2(h1f T h£)>+smh (2(h{ T h§)>] =

Kin = ( )l ( ) 1.23
) m(wr + s¢ 2( TW¢ ) L (T (Wt 5f 1,2
Slnh<2(h1+h2)> cosh* ot + w2y TS 2t 2
1
K =[1- K]z 1.24

Connaissant les parameétres géométriques de la capacité IDC comme I’illustre la Figure 1.2, ainsi
que la permittivité relative de la couche de I’alumine (g;= 9.8), nous avons ainsi obtenu
I’expression complexe de la permittivité du BST ¢, en égalisant les équations (1.3) et (1.6). Elle
s’exprime sous la forme complexe :

&, = Re[g;](1 — jtand,) 1.25

Dans cette expression, la perte tangentielle du BST est représentée par tand,, et la constante

di¢lectrique du BST (g;,) est donnée par I’expression Re(e;).

Connaissant les valeurs des paramétres S;; mesurés des capacités BST, nous nous sommes servis
du logiciel de calcul numérique Matlab afin d’extraire la constante diélectrique du BST ¢, et la
perte tangentielle tand, sur une plage de fréquence allant de 1 a 6 GHz. La Figure 1.5 et la Figure
1.6 présentent les valeurs de la constante diélectrique et de la perte tangentielle du BST pour des
mesures de capacités localisées a différentes positions sur le substrat d’alumine et correspondant
a des tensions de polarisation de 0 et 25 V. Nous observons a la Figure 1.5 une dépendance

fréquentielle de la constante di¢lectrique sur toute la bande de fréquences de mesure, allant de
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500 jusqu'a 700, et de 900 a 1450. Les courbes montrent aussi une valeur assez constante de la
constante di¢lectrique du BST évaluée a différentes positions a une tension de 25 V. Lorsque le
BST est par contre soumis a une tension de 0 V, les courbes nous montrent que la constante
dié¢lectrique augmente lorsque la capacité évaluée se situe de plus en plus proche du centre du
substrat d’alumine (voir les symboles en couleur noires). Toutefois, nous pouvons noter une
constante di¢lectrique du BST assez constante sur toute la bande de fréquences pour les capacités

évaluées aux positions # 1 et # 2 (voir les symboles en forme de cercles et de carrés).

L’extraction de la variation de la perte tangentielle du BST tano, par rapport a la fréquence
pour les tensions de polarisation de 0 et 25 volts est présentée a La Figure 1.6. Les courbes
montrent que les pertes varient autour de 0.02 a 0.065 sur toute la bande de fréquences. De prime
a bord ces derniers résultats nous montrent que le matériau BST présente des pertes assez
¢levées, mais néanmoins posséde d’autre avantages tel que 1’illustre le Tableau 1.1. Apres avoir
congu, mesuré et extrait les valeurs de la constante di¢lectrique et de la perte tangentielle du BST,
nous pouvons conclure qu’il est nécessaire d’utiliser les capacités BST IDC situées en bordure du
substrat d’alumine pour la réalisation ultérieure des composantes RF accordables que nous
présenterons dans les prochains chapitres.

Nous avons ensuite réalisé un modele circuit équivalent des capacités IDC BST afin d’obtenir
les valeurs des capacitances correspondant aux différentes tensions de polarisation. Pour ce faire,
nous avons déterminé les valeurs des paramétres du modele circuit, pour les capacités localisées
aux positions # 1, 2, et 5 et dont les longueurs de doigts sont /= 60, 50 et 72 um, afin de faire une
comparaison sur le pourcentage d’accordabilité des différentes capacités mesurées. La Figure 1.7

présente le modeéle circuit équivalent que nous proposons. La capacitance C,, et la résistance R,



1600

1400

1200

1000

800

600

Constante diélectrique (BST)

400

O #1
O #2
vV #5

<o
O <te

+ #38

e #9
\Y4
v.
@
PToe

v

§

Couleur noire : 0 Volt

.
Q
+

°
O

+

+

+

Couleur rouge : 25 Volt

Fréquence (

Hz)

Figure 1.5: Extraction de la constante diélectrique €,» du BST

fréquence, pour différentes capacités BST polarisées a 0 et 25

0.07

Perte tangantielle (BST)

0.01

Figure 1.6 : Extraction de la perte tangentielle tand, du BST en fonction de la

en fonction de la

v

.V
[ . & s © 7
TR R
1 2 3 4 5 6
G

0.06

0.05f

0.04

0.03

0.02

O #1 o+ #8
. O #2 e #9 o
g v vV #5
) v Y
O
O </ U
g @ .
¥ % g . \V/
° O @ (@] = o o) ﬁ
Ty g ¢, .
9 @ e I 8 ; oo+ 4
@ t - b4 .
) Couleur noire : 0 Volt
Couleur rouge: 25 Volt
1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

fréquence, pour différentes capacités BST polarisées a 0 et 25 V

20



21

Figure 1.7 : Modg¢le circuit équivalent de la capacité IDC BST

représentent les valeurs de la capacitance IDC et de la résistance série modélisant la perte
tangentielle du BST. La valeur de la capacitance C, est associée a la valeur de constante
diélectrique du BST et aux parametres physiques (s;, wret /y) de la capacité IDC. D’autre part, les
variables L et R, sont utilisées pour modéliser I’inductance due a la longueur des doigts et les
pertes créées par I’épaisseur du métal conducteur. Pour différentes tensions de polarisation
appliquées aux capacités IDC, allant de 0 jusqu'a 30 Volts, nous présentons a la Figure 1.8 les
variations de la capacitance C, et de la résistance paralléle R, en fonction de la tension de
polarisation des capacités mesurées a 1 GHz. Nous avons utilisé le logiciel de simulation ADS
pour faire I’extraction des valeurs des parameétres du modele circuit équivalent. Les courbes de la
Figure 1.8 nous montrent qu’au fur et a mesure que la capacitance C, diminue par rapport a la
tension de polarisation, la résistance parallele R, diminue. La diminution de R, montre que la
perte tangentielle du BST augmente en fonction de la tension de polarisation pour des mesures
effectuées a 1 GHz. Sur cette méme figure, on observe une légére variation de la capacitance C,
entre les capacités IDC # 1 et # 2 sur toute la plage de la tension de polarisation. Cette petite
variation est principalement due a la différence de longueur de doigt de 10 um entre chacune des

capacités. D’autre part, les courbes montrent aussi qu’avec la méme différence de longueur de
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doigt, une grande variation de la capacitance s’observe entre les capacités # 2 et # 5. Cette
grande différence s’explique par I’effet combiné de la différence de longueur de doigt de 10 um
et la non-uniformité de dépot de la mince couche de BST. Notons aussi que la résistance R,
augmente avec la taille de la capacité IDC.

L’un des parametres important que nous avons aussi analysé et comparé est le pourcentage
d’accordabilité¢ des différentes capacités. Ce paramétre détermine le degré de variation de la
capacitance en fonction de différents niveaux de tension de polarisation du BST. Le pourcentage
d’accordabilité se définit de fagcon générale par I’expression :

Cpmax - Cpmin

Accordabilité (%) = x 100 1.26

Cpmax
Comax €t Cyomin représentent les capacitances des capacités IDC obtenues a 0 volt et a différentes
tensions de polarisation non nulle jusqu'a 30 Volts. Nous présentons a la Figure 1.9 le
pourcentage d’accordabilit¢ des capacités # 1, # 2, et # 5 en fonction de la tension de
polarisation. Les résultats des courbes montrent que le pourcentage d’accordabilité capacitive
augmente de fagon quasi-linéaire avec la tension appliquée jusqu'a un pourcentage maximal
d’environ 52%. Les études et les analyses, ainsi que la caractérisation des capacités IDC BST
que nous avons effectué¢ dans ce chapitre nous dirigent aux prochaines étapes de nos travaux sur
la conception et la réalisation des composantes RF reconfigurables basées sur les diodes varactors

ou les capacités BST.
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CHAPITRE 2 COUPLEUR MULTI-BANDE RECONFIGURABLE

2.1 Introduction

Un coupleur hybride quadrature est un circuit passif RF composé de quatre ports, qui a pour
fonction de diviser un signal RF regu en deux signaux de sortie d’amplitude identique (3 dB)
mais déphasés de 90°. 1l est généralement utilisé dans les composantes de systemes radio
communication tel que des amplificateurs et des mélangeurs balancés, ainsi dans des
(dé)modulateurs a conversion directe. Nous présentons a la Figure 2.1 la topologie d’un coupleur
hybride quadrature standard réalisé¢ en technologie microruban. Il est composé essentiellement de
quatre ports connectés a des branches de lignes verticales et horizontales d’un quart de longueur

d’onde (A/4) évalué a la fréquence d’opération. Les impédances caractéristiques des différentes

lignes de transmissions sont données par Z; et Zo/N2. Zy est définit comme étant I’impédance de
référence aux ports. La puissance du signal introduite au port 1 est divis€ée en deux signaux
d’amplitude identique aux ports 2 et 3 et de différence de phase de 90° a la fréquence de
conception. Le port 4 restant isolé. Dans le livre de (POZAR, 1998 p. 379), on utilise la
méthode d’analyse mode paire et impaire pour analyser un coupleur hybride quadrature opérant a
une seule fréquence d’opération. Les exigences actuelles sur les performances des composantes
RF nous poussent a la réalisation d’un coupleur hybride quadrature multifonction, pour accroitre
les bandes de fréquence d’opération.

Certains travaux effectués par (FARDIN and al, (2007) présentent un coupleur hybride
quadrature accordable par du BST, mais dont la plage de variation de la fréquence centrale

d’opération ne permet pas de couvrir les bandes de fréquences commercialement disponibles a
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Figure 2.1: Topologie d’un coupleur hybride quadrature conventionnel

I’heure actuelle. Nous pouvons mentionner par exemple les bandes GSM et ISM, de méme que
WiMAX. Ce disant, nous présenterons dans les sections 2.2 et 2.3 de ce chapitre, la conception
et la réalisation de coupleurs multi-bandes accordables par des diodes varactors semiconducteur

et varactors BST.

2.2 Méthode d’analyse et de conception

Nous avons trouvé une facon de modifier la structure du coupleur de la Figure 2.1 pour qu’il
puisse fonctionner a deux bandes de fréquences d’opération arbitrairement choisies. Tout
d’abord une ligne de transmission microruban d’impédance caractéristique Zr et de longueur
¢électrique 90° (A/4) peut étre représentée par un modéle équivalent comme I’illustre la Figure 2.2.

Le modéle équivalent proposé est composé d’une ligne de transmission d’impédance Z, et de
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Figure 2.2: Une Ligne de transmission A/4 et un mod¢le équivalent

longueur électrique 6, a laquelle est connecté en parallele deux lignes de transmissions présentant
des admittances que nous dénotons par jY. En utilisant les équations qui lient les différents
parametres d’une ligne de transmission et qui sont illustrées aux tableaux en Annexe 1, nous

pouvons écrire la matrice ABCD décomposée du modele équivalent comme

1 0” cos 8 jZAsinH] 1 O]
[I'Y 1]1jZ,sinf®  cosf [iY 1 2.1

Aprés réarrangement, nous obtenons

[ cos@ —Z,Y sinf JjZ,sin 0
jYsin@ (1 —Z3Y? + 2Z,Y cot®) cos@ —Z,Ysinb 22
En imposant les égalités
cot@
Y = Z 23
A
Zysin@ = tZ; 2.4

L’équation 2.2 peut se récrire encore comme
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0 JjZ,sin0 0 tjZ;
i 0 +j— 0 :
]ZA sinf = Zr

On remarque que I’expression matricielle a I’équation (2.5) correspond a la matrice ABCD de la
ligne de transmission d’impédance caractéristique Zr et de longueur électrique £90° de la Figure
2.2. Pour que le coupleur fonctionne a deux fréquences d’opération distinctes et définies par f; et
/2, il faut que les longueurs électriques correspondantes dénotées par 6, et 6, soient une solution

de I’équation 2.4. Une des solutions générales et expression reliant 0, et 6, est donné par

0, =m—06, 2.6

En définissant la variable ¢ comme égale a

fi

1241
Q= 2 2.7

1+f—-2

nous obtenons les relations liant les longueurs ¢électriques 6 et 6, et les fréquences f; et f, égale

a:
T

91=§(1—<p) 2.8
T

Nous pouvons donc définir la longueur électrique du segment de la ligne de transmission

d’impédance Zr, que nous dénotons ici par 6y= 90°, comme égale a

_0,+06, m
o7 2 T2

2.10

En substituant les équations (2.8) et (2.9) dans (2.3) et (2.4), nous obtenons
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can (ﬂ) 2.11

{ tan (%) pour la fréquence f;
Ik pour la fréquence f

D’apres les équations démontrées en Annexe pour un réseau de lignes de transmission, nous
pouvons exprimer 1’admittance d’entrée Y d’une ligne de transmission ouverte d’un quart de

longueur d’onde évalué a fet f> et d’impédance caractéristique dénoté par Zp par 1’expression :

on
cot (T) pour la fréquence f;
Zy
Y = ot (ﬂ) 2.13
— Z—2 pour la fréquence f>
B

en combinant les équations (2.11) (2.12) et (2.13), nous obtenons

sin (ﬂ) tan (ﬂ) 2.14

Connaissant les expressions analytiques des variables du modele équivalent de la Figure 2.2,
nous pouvons donc modifier les branches des lignes de transmission du coupleur conventionnel
présenté a la Figure 2.1 afin d’obtenir une nouvelle topologie de coupleur hybride multi-bande
aux fréquences centrales de conception f; et f,. Nous présentons a la Figure 2.3 cette nouvelle
topologie du coupleur multi-bande, composé de huit sections de lignes de transmission
microruban. Les impédances caractéristiques des branches de lignes horizontale et verticale du

coupleur proposé sont dénotées par Z; et Z,, tandis que I’impédance des branches de ligne de
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Figure 2.3 : Topologie du coupleur hybride quadrature multi-bande statiques

transmission ouverte (stubs) est dénotée part Z;. Toutes les sections de lignes de transmission ont
une longueur électrique d’un quart de longueur d’onde Gy= m/2 évaluées a la fréquence centrale
(itf2)/2. Suivant les équations (2.12) et (2.14), les impédances caractéristiques des lignes de

transmissions du coupleur proposé en fonction du rapport fi/f> sont donné par

Z, = %
V2 cosLM] 2.15
Fion)
Z, = d
cos LM} 2.16
)
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(1 - fl/fz) (1 - fl/ﬁ)

2.17
(1 +f1/f2>

Z
Zs = — % __cot
(1++2)

NE

|
/sm2

La Figure 2.4 présente les courbes issues du calcul numérique des impédances Z;, Z, et Z; en
fonction du rapport fi/f>, obtenu a ’aide du logiciel Matlab. Une fois que les impédances
caractéristiques de chaque ligne de transmission sont obtenues, les largeurs et les longueurs
physiques des différentes sections de lignes de transmission peuvent étre déterminées simplement
a partir de 1’outil de calcul Line-Calc de ADS, sous la condition 8y=r/2 évaluée a fo= (fi+/2)/2.

La prochaine étape de conception est de modifier la structure du nouveau coupleur multi-
bande de la Figure 2.3 afin qu’il soit reconfigurable. Pour ce faire, nous avons remplacé le
segment de ligne de transmission ouvert d’impédance caractéristique Z; par une structure
équivalente constituée d’une ligne de transmission d’impédance caractéristique que nous
dénoterons par Zs, et de longueur électrique 03,< 6y chargée par une capacité¢ C,,, comme
I’indique la Figure 2.5

En assumant la ligne de transmission de la Figure 2.5 sans perte et d’apres les équations
développées en Annexe 1, nous obtenons 1’expression de I’admittance d’entrée Y;,. de la petite

portion de ligne de transmission ouverte par

/1 21
Yine =J (Z_g) tan Zlc 2.18

avec A, étant la longueur d’onde guidée évaluée a fj, et /. représentant la longueur physique de la

petite portion de ligne. Nous observons de 1’équation (2.18) que pour une longueur de ligne
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Figure 2.4: Impédances caractéristiques des sections de lignes du coupleur multi-bande en
fonction de f1/f>

[:<A4/4, I’admittance d’entrée Y;,. représente celle d’une capacité de la forme jX, avec X= 0C,y-
Par conséquent, nous pouvons poser I’égalité
i(i) tan <2—n lc) = Cyarw 2.19

Zs Ag :
ou w=2m7f, représente la fréquence angulaire.
D’autre part, nous pouvons aussi exprimer la longueur physique totale 4,/4, correspondant a la
longueur électrique 8y=n/2, par :

Ay
= lmt 2.20

Ou /;, représente la nouvelle longueur physique associée a la longueur électrique 6s,. En

substituant 1’équation (2.19) dans 1’équation (2.20), nous obtenons I’expression de la longueur /3,

¢gale a
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Figure 2.5 : Ligne de transmission ouverte et circuit équivalent

A A
lym = Zg - (i) tan_l(Z3Cvarw) 2.21

La Figure 2.6 présente la variation de la longueur /3, en fonction de la fréquence fo= (fi1/2)/2
et pour différentes valeurs d’impédance Zs,= Z;. Les courbes de cette figure nous montrent que
nous pouvons obtenir une courte longueur physique /3, en choisissant une grande valeur de la
capacitance C,, et d’impédance caractéristique Zs, pour une valeur fixe de fp. Ainsi, un choix
judicieux de la longueur /3, et de la capacité C,,, nous permettrait de réduire la taille du coupleur.

Généralement parlant, on définit ’accordabilité¢ fréquentielle d’un circuit RF accordable en

utilisant 1’expression

meax - mein) % 100 292

Accordabilité frequentielle(%) = (2
meax + mein

OU fomin €t fomar SONt les minimum et maximum des fréquences d’opération centrales en référence a

fo. Ennous basant sur cette définition, les courbes de la Figure 2.6 montrent que le coupleur
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Figure 2.6 : Variation de la longueur /3,, en fonction de fo= (f1+£,)/2, pour différents C,,, et

impédances caractéristiques Z3,,

multi-bande chargé par des capacitances diodes varactors présenterait un grand pourcentage
d’accordabilité pour une impédance Zs,, élevée. A titre d’exemple, a fy= 4 GHz, ’équation 2.22
montre que 1’accordabilité fréquentielle du coupleur correspondant a une impédance de Z3,= 80
Q estde 71.1 %, soit une variation de f, allant de 2 a 4 GHz. Par contre pour une valeur de Z3,=
10 Q, I’accordabilité est de 35.3%, soit une variation de f; allant de 2.9 a 4 GHz.

Dans ce paragraphe, nous illustrerons brievement comment le concept de ligne de
transmission a onde lente est utilisé pour minimiser la taille du coupleur hybride. Les équations
de Télégraphe utilisées dans le livre (POZAR, 1998 p. 58), montrent que toute ligne de
transmission microruban sans perte peut étre modélisée par une succession infinitésimale de
circuits éléments localisés LC. C et L représentant ainsi une capacitance paralléle et une
inductance série équivalente par unité de longueur de ligne. Dans ce méme ouvrage, il est bien
démontré que I’'impédance caractéristique et la longueur d’onde guidée de la ligne de ransmission

sans perte, que nous dénotons par Z;. et A, peut s’exprimer en fonction de C et L comme
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L

Zie= |7 223
Lot 2.24
9 fWIC

Nous observons de ces équations que lorsque L et C augmentent avec un méme ratio de maniere a
garder une impédance Z;. constante, la longueur d’onde guidée A, proportionnelle a la longueur
physique de la ligne de transmission diminue. Les travaux effectués par (SUN and al, 2005)
utilisent aussi ce méme concept pour miniaturiser un coupleur. Nous avons appliqué ce principe
dans notre cas actuel, et la Figure 2.7 présente la topologie finale du coupleur hybride multi-
bande reconfigurable. Dans cette nouvelle structure, la branche de ligne de transmission
horizontale d’impédance caractéristique Z; de la Figure 2.3 a donc été remplacée par une
succession d’unités de cellules discontinues dont les variables des dimensions physiques sont
dénotées par w,, I, w; et [ Nous avons représenté la capacité C,, par un modele de diode
varactor connecté au plan de masse a travers des trous réalisés dans le substrat.

Afin de valider les différentes méthodes d’analyse illustrées précédemment, nous effectuerons
la conception des coupleurs représentés a la Figure 2.3 et la Figure 2.7, dans le but de comparer
leurs performances. Ils sont congus sur un support de substrat d’alumine de permittivité relative
et d’épaisseur &= 9.8 et 0.635 mm pour opérer aux fréquences d’opération sans fil de f;= 2.45

GHz et f,= 5.8 GHz. La couche conductrice métallique utilisée a une €paisseur de 2 pm.
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Figure 2.7 : Topologie du coupleur hybride quadrature multi-bande contrélables

Les impédances caractéristiques des différentes sections de lignes de transmission du
coupleur multi-bande de la Figure 2.3 sont ainsi obtenues a partir des courbes de conception
présentées a la Figure 2.4 avec un rapport fi/fo= 0.422. Les longueurs électriques des lignes sont
données par I’équation 2.10 évaluées a fo= (fi+ f2)/2= 4.125 GHz. Les valeurs numériques des
différentes largeurs et longueurs des sections des lignes de transmission du coupleur de la Figure
2.3 sont déterminées a partir du logiciel Line-Calc de ADS et sont présentées au Tableau 2.1.

Les dimensions des sections de lignes de transmission du coupleur miniature de la Figure 2.7
sont obtenues par simulation EM a I’aide du logiciel ADS. Les courbes de la Figure 2.6 nous
permettent de déterminer les valeurs requises de la capacitance C,, ainsi que celle de
I’impédance caractéristique Zs,, et de la longueur physique /3, a la fréquence de conception fy=
4.125 GHz. Nous illustrons au Tableau 2.2 les valeurs numériques des parametres de conception
pour une capacitance C,,= 1 pF. La ligne de transmission d’onde lente est composée de huit

unités de cellules discontinues, correspondant a une longueur totale de ligne égale a /;= 5.5 mm.



Tableau 2.1 Paramétres de conception du coupleur multi-bande de la Figure 2.3
Z Z Z3 01 0, 03
43 Q 62 Q 372 Q 90° 90° 90°
w1 Wy % A b Iz
0.83 mm 0.38 mm 1.07 mm 7 mm 7.2 mm 6.85 mm

Tableau 2.2 Parameétres de conception du coupleur multi-bande contrdlable de la
Figure 2.7
Z, Z3m 0, Oz
62 Q 80 Q 90° 26.4°
W) Wim b Lim
0.38 mm 0.18 mm 7.2 mm 2.1 mm
W L w; i
1.16 mm 0.425 mm 0.195 mm 0.25 mm
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La Figure 2.8 et la Figure 2.9 présentent les performances EM simulées des coupleurs a la
Figure 2.3 et la Figure 2.7. Les courbes des résultats montrent que les deux coupleurs
fonctionnent & deux bandes de fréquences d’opérations identiques pour une capacité de charge
Cyo= 1 pF. Les coefficients d’adaptation (S;;) et d’isolation (S4;) entre les ports 1 et 4 sont
D’autre part, la Figure 2.9 présente les amplitudes des pertes

présentés a la Figure 2.8.

d’insertion (S,; et S3;) et les différences de phase (£S;;-£S3;) entre les ports 2 et 3. Les
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coupleurs bibandes statiques et controlables ont les dimensions respectives de 8 mm X 18.25 mm
et de 6 mm X 5.4 mm. Ces graphes présentent aussi les performances du coupleur multi-bande
de la Figure 2.7 pour des valeurs de capacitances (C,, ) de 0.6 pF et 2 pF. Pour conclure cette
section, nous avons utilis¢ différentes techniques d’analyse et de conception permettant de
miniaturiser et de contrdler les deux bandes de fréquences d’opération du coupleur hybride
quadrature multi-bande.  Dans la prochaine section, nous aborderons et présenterons
I’implémentation de deux prototypes de coupleurs hybrides multi-bandes reconfigurables par des

capacitances diodes varactors semi-conducteurs et BST.

2.3 Implémentations des prototypes et résultats expérimentaux

Dans le chapitre 1 de cette thése, nous avons présenté la modélisation et la caractérisation des
capacités varactors BST dont la capacitance varie par I’application d’une simple tension DC. Par
la suite, dans la section 2 de ce chapitre nous avons proposé une méthode d’analyse et de
conception d’un coupleur hybride quadrature miniature multi-bandes controlables par des
capacitances. Dans cette section, nous fabriquerons et caractériserons deux types de coupleurs
hybrides quadrature multi-bandes accordables. Le premier coupleur sera implémenté avec quatre
diodes varactors semi-conducteur identiques, tandis que le second utilisera quatre varactors BST
comme caractérisé au chapitre 1. Par la suite, nous allons comparer les performances des deux
coupleurs, en termes de parametres S et de distorsion non-linéaire 11P3.

Nous avons choisi une varactor semi-conducteur a plaques paralléles pour la réalisation du
premier coupleur. Elle est de type MSV34,075 manufacturé par la compagnie Aéroflex Métélics
Corporation. Selon la fiche technique, la plage de variation de sa capacitance est de 0.6 a 4 pF

pour une plage de tension de polarisation inverse allant de 30 2 0 V. Avant de mesurer et de
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caractériser la diode varactor semiconducteur, nous allons expliquer briévement son principe de
fonctionnement.

La varactor utilisée est une diode a jonction de type pn (ANTOGNETTI and al, 1993). La
diode a jonction pn est un composant électronique extrémement utile et répandu, principalement
parce qu’il peut redresser une tension. En effet, la diode pn conduit un courant appréciable (de
I’ordre du mA) lorsqu’une tension supérieure a quelques dixiemes de volts est appliquée entre
son anode et sa cathode. Par contre, elle ne conduit qu'un courant négligeable (de 1’ordre du pA)
si la tension appliquée est de signe opposé. Cette propriété peut étre exploitée pour redresser une
tension alternative de moyenne nulle, c’est-a-dire pour la transformer afin d’obtenir une tension
dont la valeur moyenne est non nulle. La diode pn a une caractéristique courant—tension
fortement non linéaire : par exemple, lorsque la tension d’une diode polarisée positivement est
doublée, le courant augmente d’un facteur trés supérieur a deux. La diode pn est obtenue en
dopant un monocristal semiconducteur, sur une premicre moiti¢ avec des accepteurs (région p), et
sur I’autre moitié avec des donneurs (région n). La frontieére entre les régions dopées est appelée
jonction métallique. Des contacts métalliques sont ensuite déposés sur le semiconducteur pour
constituer I’anode (contact avec la région p) et la cathode (contact avec la région n). Le schéma
de principe de la diode pn est illustré a la Figure 2.10. La Figure 2.11 montre le schéma d’une
jonction pn réalisée sur un circuit intégré. La Figure 2.12 montre le symbole électrique et le sens
conventionnel adoptés dans ce chapitre pour le courant i et la tension v de la diode. Les forces
¢lectriques présentes a ’intérieur de la jonction pn ont pour origine la formation d’une région de
déplétion au voisinage direct de la jonction métallique. L’apparition d’une région de déplétion
est due au fait que les électrons de la région n qui diffusent dans la région p laissent derriére eux

des donneurs ionisés (+). Ceux-ci étant immobiles, ils ne sont plus neutralisés électriquement par
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les ¢€lectrons. Il apparait donc une charge d’espace positive au voisinage direct de la jonction
métallique, coté¢ n. Parallelement, les trous qui diffusent de la région p vers la région n
découvrent des ions accepteurs, chargés négativement, qui engendrent une charge d’espace
négative (-) au voisinage direct de la jonction, coté¢ p. Comme la charge d’espace est positive du
coté n et négative du coté p, elle produit un champ électrique interne dirigé de la région n vers la
région p. L’effet combiné de la distribution de charges (positives et négatives) dans la zone de

déplétion, et celle du champ électrique généré crée donc une capacitance qui varie en fonction

anode (A)—[ p n ]— cathode (K)
\ Contact métalliques /

Figure 2.10 : Schéma de principe d’une diode a jonction pn

Substrat de type n

Figure 2.11: Schéma d’une diode pn réalisée sur un circuit intégré. Le
substrat est de type n. Les contacts métalliques sont en alumine et la couche

de SiO; sert d’isolant électrique

i

anode 4’<Ii cathode

N S

v

Figure 2.12 : Symbole électrique d’une diode a jonction pn
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Figure 2.13 : Jonction pn de la diode polarisée inverse

Figure 2.14: Photographie de la varactor semiconducteur MSV34,075 et du kit de
calibration TRL

de la tension externe DC appliquée entre I’anode et la cathode. La diode varactor peut étre
polarisée de fagon directe, c’est-a-dire avec une différence de potentiel positif entre 1’anode et la
cathode, ou de facon inverse par une différence de potentiel négatif entre 1’anode et la cathode.
Dans le cadre de ce travail, la diode varactor sera polarisée de facon inverse puisque suivant ses
caractéristiques courant-tension et capacitance-tension, elle présente une large plage de variation
de capacitances avec un courant de diffusion et de fuites minimes. La Figure 2.13 illustre les

différentes régions de la jonction pn d’une diode polarisée inverse.
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Comme dans le cas des varactors BST décrits au chapitre 1, la diode varactor MSV34,075 a
été mesurée et modélisée afin d’extraire le modele de circuit équivalent . Le kit de calibration
TRL et un échantillon monté sur un substrat d’alumine, sont présentés a la Figure 2.14. La
Figure 2.15 présente le modele circuit équivalent extrait a partir du simulateur ADS. 11 est
composé d’un modele non-linéaire SPICE, d’une inductance (L) et d’une capacité (C,).
L’inductance L; permet de modéliser le fil (wirebond) de connexion de I’anode vers la ligne de
transmission microruban d’impédance 50 Q. La capacit¢ C, représente 1’espace entre le pad

connecté a la masse et la ligne conductrice. Afin de valider le modele SPICE de la diode

CP
I
I

A
b——""""AANN—
L R PN diode

§ 5 Modele SPICE =

Figure 2.15: Mod¢le circuit équivalent SPICE issue de la caractérisation de la varactor
MSV34,075

semiconducteur, nous avons mesuré les paramétres S;; un port de la varactor a différentes
tensions de polarisation allant de - 30 & 0 volts, puis nous avons comparé¢ les valeurs a celles
obtenues a partir du modéle SPICE. La description des parametres du modéle SPICE

(ANTOGNETTI and al, 1993) sont illustrés comme :

Is Courant de saturation
N Coefficient d’émission

Cio Capacitance de jonction a 0 volt



Bv

Ibv

Rs

Tension de claquage inverse

Courant correspondant a Bv

Tension de jonction

Coefficient de rugosité

Résistance ohmique de la zone de déplétion
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Le Tableau 2.3 présente les parameétres des éléments parasites (Ry, L; et C,) et les valeurs des

parametres du modele SPICE fournies par le manufacturier.

Tableau 2.3 : valeurs des paramétres du modele SPICE caractérisant la varactor
MSV34,075
Parameétres Unités Valeurs
Is A le-12
N 1.65
Cio pF 4
V; \Y 0.6
M 0.45
Bv A% 30
Ibv A 10e-6
L nH 0.1
Cp pF 0.02
R Q 1.1
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La Figure 2.16 présente la partie réelle et imaginaire de la capacitance complexe de la
varactor semiconducteur en fonction de la tension de polarisation, obtenues en utilisant les
équations (1.3) — (1.7) du chapitre 1 et les parametres S;; mesurés. La partie réelle représente la
capacitance exprimée en pF, tandis que la partie imaginaire représente les pertes reliées au
courant de diffusion et de fuite entre la jonction p et n.

Les courbes montrent que la capacitance varie de 0.7 a 4 pF sur une plage de tension de
polarisation (|V},|) de 30 a 0 volts, soit un pourcentage d’accordabilité capacitive de 82.5% selon
I’équation (1.26). La variation de la capacitance mesurée correspond bien a celle prédite par le
modele SPICE. Par contre la courbe représentant les pertes montre qu’elles augmentent lorsque

la

4 0.2
N
™ 1015 S
g 3 2
~ AE
8> N 01 (\)’
2 2 £
3 £
X 1005 2
! £
- - : - - 0
0 5 10 15 20 25 30
v, (V)

Figure 2.16: Partie réelle et imaginaire de la capacitance mesurée de la varactor

semiconducteur MSV34,075 a différentes tensions de polarisation V.

valeur de la tension appliquée, en absolue, diminue. Ceci s’explique par le fait que le courant de
diffusion circulant entre la jonction p et n augmente lorsque la zone de déplétion diminue avec la

tension de polarisation. La courbe montre aussi que la non-linéarit¢ de la diode varactor
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augmente lorsque la tension diminue. Nous pouvons conclure de cette modélisation de la diode
varactor que les performances (pertes d’insertion et distorsion IIP3) des composantes RF
reconfigurables, utilisant les diodes varactors, se dégraderont au fur et a mesure que la tension de
polarisation diminuera.

Apres avoir caractérisé et modélisé la diode varactor semiconducteur et la varactor BST dans le
chapitre 1, nous avons réalis€ deux coupleurs multi-bandes reconfigurables, 1’un composé¢ de
varactors semiconducteur et I’autre de varactors BST. Le but est de comparer leurs performances
en terme du pourcentage d’accordabilité¢ fréquentielle, de la perte d’insertion et de distorsion non-
linéaire (IIP3). Le premier coupleur est composé de quatre diodes varactors semiconducteur
MSV34,075, tandis que le second utilise quatre varactors BST de longueur /= 60 um obtenues
de la gaufre d’alumine présentée a la Figure 1.3. Les varactors présentent des pourcentages
d’accordabilité capacitive de 82.5% (0.7 a 4 pF) pour la varactor semiconducteur et 50 % (1 a 2
pF) pour la varactor BST. La Figure 2.17 présente des photographies des deux coupleurs
fabriqués sur un substrat d’alumine de permittivité 9.8 et d’épaisseur de 0.635 mm. Les
coupleurs sont réalisés suivant la topologie présentée a la Figure 2.7 et avec les dimensions
illustrées au Tableau 2.2. En utilisant les trous métallisés dans le substrat, nous avons connecté
un co6té des varactors au plan de masse et ’autre coté a la ligne de transmission microruban
d’impédance Z3,, par I'intermédiaire d’un fil d’or (wirebond). Les varactors sont attachées sur le
substrat par une couche de polymere conductrice en argent.

Afin de mesurer les paramétres S des différents coupleurs, nous avons effectué une
calibration deux ports SOLT de I’analyseur de réseau (VNA) Anritsu 37397. Les varactors sont

polarisées simultanément par une seule source de tension DC connectée sur un port DC de
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I’analyseur. Les Figure 2.18 a Figure 2.23 présentent les paramétres S mesurés des deux

coupleurs pour différentes tensions de polarisation. Les coefficients de réflexion (S;;) et

il
3
Figure 2.17: Photographie des coupleurs hybrides accordables avec les varactors

semiconducteur (dessus) et varactors BST (dessous)

d’isolation (S4;) sont présentés a la Figure 2.18 et Figure 2.19, tandis que les Figure 2.20 et
Figure 2.21 montrent les pertes d’insertion (Sy; et S3;) aux ports 2 et 3. Les différences de phase

entre les ports 2 et 3 sont représentées aux Figure 2.22 et Figure 2.23. On observe des ces
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courbes que I’adaptation et les pertes d’insertion des deux coupleurs se détériorent au fur et a
mesure que la tension diminue. Cette détérioration des performances des coupleurs est due a
deux facteurs : le premier étant I’accroissement des pertes des diodes varactors (semiconducteur
et BST) lorsque la tension de polarisation diminue, tandis que le second facteur est la
désadaptation des ports d’entrée des coupleurs lorsque la capacitance augmente. Les pertes
d’insertion des deux coupleurs multi-bande varient entre -3 et -5 dB sur les deux bandes de
fréquences d’opération accordables. La Figure 2.22 présente des différences de phase (£Sz;-
£8S3;1) de 90° et 270° (multiple de 90°) pour les bandes d’opération inférieure et supérieure du
coupleur constitué¢ avec des varactors semiconducteur. Tandis que la Figure 2.23 présente une
variation de différence de phase de 90°+£5° aux deux bandes de fréquences d’opération pour le
coupleur constitué de varactors BST.

Le coupleur multi-bande composé de diodes varactors semiconducteur présente une
accordabilité fréquentielle de 45.9 % et 5.2%, correspondant a une variation des fréquences
centrales d’opération inférieur et supérieur de 1.7 a 2.715 GHz et de 5.7 4 6 GHz. Le coupleur
multi-bande contrdlable par des varactors BST montre une accordabilité fréquentielle de 29.2 %
et 4.3 %, correspondant a une variation des fréquences centrales d’opération de 1.9 a 2.55 GHz et
de 5.4 a 5.7 GHz. La différence de pourcentage d’accordabilité fréquentielle entre les deux
coupleurs est attribuable au meilleur pourcentage d’accordabilité capacitive de la diode varactor
semiconducteur (82.5%) par rapport celle de la varactor BST (50%).

Le probléme de la linéarité des deux coupleurs a été investigué par la technique de test deux-
fréquences. La description de cette méthode de mesure est bien décrite en Annexe 2. La
différence entre la puissance de sortie a différentes fréquences fondamentales (f,,) et la puissance

du produit d’intermodulation d’ordre 3 (IMD?3) est présentée au Tableau 2.4. Dans ce tableau,



49

des tensions de 3 et 15 volts sont définies au coupleur composé de diodes varactors
semiconducteur, tandis que le coupleur constitué¢ de varactors BST est polarisé avec des tensions

de 0 et 20 volts.

6V
12V

S,,| (dB)

-30 f,=2.715 GHz 4 18V / 1
> 25 \Vj f2= 57 GHZ T
f,= 6 GHz
404 2 3 4 5 6
Fréquence (GHz)
O T T T T T

S,,| (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 2.18 : Paramétres S}, (dessus) et S4; (dessous) mesurés du coupleur hybride

accordable avec des varactors semiconducteur
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Figure 2.19 : Paramétres S;; (dessus) et Ss; (dessous) mesurés du coupleur hybride

accordable avec des varactors BST
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Figure 2.20 : Parameétres Sy; et S3; mesurés aux bandes de fréquences inférieur
(dessus) et supérieur (dessous) du coupleur hybride accordable avec des varactors

semiconducteur
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Figure 2.21 : Parameétres Sy; et S3; mesurés aux bandes de fréquences inférieur

(dessus) et supérieur (dessous) du coupleur hybride accordable avec des varactors
BST
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Figure 2.22: Différence de phase (5,,-S3;) mesurée aux bandes de fréquences
inférieur (dessus) et supérieur (dessous) du coupleur hybride accordable avec des

varactors semiconducteur
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Figure 2.23 : Différence de phase (S21-S31) mesurée aux bandes de fréquences
inférieur (dessus) et supérieur (dessous) du coupleur hybride accordable avec des

varactors BST
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Ces différentes tensions de polarisation appliquées ont été choisies de maniere a faire fonctionner
des coupleurs a des fréquences centrales d’opération identiques. Connaissant le niveau de
puissance d’entrée de la fondamentale et celui du IMD3 mesuré, nous présentons a la Figure 2.24
les points d’intersections d’ordre 3 (IIP3) des deux coupleurs, en fonction de la tension de

polarisation, calculés suivant I’expression

1
[IP3 = Py + 5 (Poye = IMD3) 2.25

Dans 1’équation (2.25), Pi, et Py représentent les puissances d’entrée et de sortie aux ports des

coupleurs.

Tableau 2.4 : Parametres d’entrées et de sorties du test de non-linéarité des coupleurs
multi-bandes contrdlables

Jopt0.5MHz Vi(volt) Pin (dBm) | Pyu(dBm) - IMD3 (dBm)
1.8 3 -6.6 -62.81
Coupler avec
semiconducteur 2.45 15 -4.4 -68.33
1.8 0 -6.3 -63.61
Coupler avec
BST 2.45 20 -3.26 -74.06

Les courbes de la Figure 2.24 montrent une meilleure linéarité des coupleurs lorsque la tension de
polarisation augmente ou la capacitance des varactors diminue. Par contre, nous observons que
le coupleur hybride controlable avec les varactors BST présente une meilleure linéarité que celui
avec des varactors semiconducteur. Le coupleur avec varactors BST présente un IIP3 variant de

+25.45 et +35 dBm pour des tensions de 0 a 25 volts, tandis que le coupleur composé de
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varactors semiconducteur exhibe un IIP3 allant de +11.5 et +34 dBm pour la méme plage de
tensions de polarisation. Comme prédit par le Tableau 1.1 du chapitre 1, cette étude de linéarité
des coupleurs multi-bandes reconfigurables nous permet de conclure que la varactor BST

présente une meilleure linéarité que la varactor semiconducteur.

Varactor BST

N
()]

1IP3 (dBm)
S

RN
(&)

104 5 10 15 20

v, (Volt)

Figure 2.24 : Variation du IIP3 des deux coupleurs hybrides multi-bande contrdlables en

fonction de la tension de polarisation des varactors
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CHAPITRE 3  FILTRE MULTI-BANDE ET RECONFIGURABLE

3.1 Introduction

Les filtres jouent un role important dans plusieurs applications RF/micro-onde. Ils sont utilisés
pour sélectionner/rejeter ou séparer/combiner des signaux de différentes fréquences se
propageant dans les systémes et équipements RF/micro-onde. Le spectre ¢lectromagnétique est
limité et a besoin d’étre partagé parmi toutes les nombreuses technologies et applications RF
existantes. Les filtres sont utilisés pour sélectionner ou confiner les signaux RF/microonde a
I’intérieur d’une limite de spectre assigné. Les technologies émergentes, telles que les
communications sans fil, continuent a générer des intéréts pour les filtres micro-ondes avec de
plus en plus de contraintes comme des performances supérieures, une taille plus petite, un poids
plus léger, et un colt moindre. Dépendamment des besoins et spécifications, les filtres
RF/micro-onde peuvent étre congus avec des circuits éléments localisés ou distribués sous forme
de structures en lignes de transmission telles que les guide-ondes et les microruban. Les
avancées récentes dans les matériaux innovateurs et les technologies de fabrication, incluant les
ferroélectriques (BST), les MEMS, les semiconducteurs, les HTS, les LTCC et les MMIC, ont
favorisées un développement rapide des filtres microruban et autres.

Un des objectifs de ce chapitre est de décrire la conception et la réalisation de deux filtres
passe bandes compacts multifonctionnelles basés sur la technologie microruban. Les deux filtres
proposés sont basés sur une topologie de résonateur bimode. Les résonateurs bimode ont été
largement utilisés pour réaliser des filtres micro-ondes RF. Nous pouvons citer a ce sujet les

travaux réalisés par (HONG AND LANCASTER, 1995), (MANSOUR, 1994) et bien d’autres.
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Une caractéristique principale et un avantage de ce type de résonateur se fonde sur le fait que
chaque résonateur bimode se comporte comme deux circuits résonants. Par conséquent, le
nombre de résonateurs requis pour la conception d’un filtre correspondant a un certain nombre de
degrés est réduit de moitié, résultant a une configuration compacte du filtre.

Le premier filtre réalisé est un filtre bimode multi-bande statique aux fréquences centrales
d’opération de 5.2 et 5.8 GHz. Par la suite, nous présenterons une version reconfigurable du
filtre bimodes passe bande basée sur des diodes varactors semiconducteur qui fonctionne de la

bande GSM a la bande ISM (1.9 a 2.45 GHz).

3.2 Filtre bimode multi-bande multicouche

La technique utilisée pour réaliser le filtre bimode multi-bande repose sur la conception
individuelle de deux filtres bimode trés sélectifs, I'un opérant dans la bande 5.2 GHz et ’autre de
5.8 GHz, afin de les combiner pour générer les deux bandes passantes requises. D0 a la
proximité des deux bandes de fréquences de conception, les deux filtres doivent présenter une
réponse fréquentielle sélective de manicre a ce que chacune d’elle présente un taux de réjection
¢élevé a la bande de fréquence non désirée, soit a 5.8 GHz pour le filtre congu a 5.2 GHz et a
5.2 GHz pour celui fonctionnant a 5.8 GHz. Le substrat RT/duroid 6010 de la compagnie Rogers
est utilisé pour la conception du filtre, grace a sa haute permittivité pour la miniaturisation des

circuits.

3.2.1 Filtres bimodes treés sélectifs
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Nous allons d’abord faire un bref rappel sur la distribution des champs ¢€lectromagnétiques dans
un résonateur bimode avant de passer a la méthodologie de conception des deux filtres bimodes
sélectifs. La Figure 3.1 présente une vue en deux et trois dimensions d’un résonateur microruban
de forme carrée supporté par un substrat quelconque. Le résonateur posséde une longueur et une
largeur de dimension a suivant I’axe des X et Y, et une hauteur de substrat / orientée suivant
’axe Z. Etant donné que la hauteur du substrat est trés petite par rapport aux dimensions du
résonateur (h<<a), les champs a travers la bordure du résonateur sont considérés comme nuls,
résultant a un champ ¢lectrique presque normal a la surface du résonateur. Par conséquent nous
pouvons considérer que la distribution des champs électriques et magnétiques a I’intérieur de la
cavité suit une configuration TM”. En se basant sur cette hypothése, les murs de la cavité aux
plans XY pour Z égale 0 et 4 sont considérés comme parfaitement électriques (MEP), tandis que
les quarte autres coOtés de la cavité sont modélisés comme des murs parfaitement magnétiques
(MMP). Les expressions décrivant la distribution des champs électriques et magnétiques a

I’intérieur et aux fronti¢res de la cavité résonante sont données par (BALANIS, pp. 739):

E.(z=0,0<x<a0<y<a)=E,(z=h0<x<a0<y<a)=0 3.1
H(x=00<y<a0<z<h)=H,(x=a0<y<aq0<z<h)= 3.2
H(@y=00<x<aq0<z<h)=H(y=a0<x<q0<z<h)= 3.31
H,=0 34
mm nm
E, = Z ZAmn cos (Tx) cos (Fy) 35
m=0n=0
jweeff) (E)EZ)
H, = -—
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1y =120 5
5 miy 2 nmy 2
k= () +(Z) 3.8

Dans ces équations, les indices m et n permettent de spécifier les différents modes TM” 0 se
propageant dans la cavité, et k. la constante de propagation. A, représente les amplitudes des
modes, o indique la fréquence angulaire et e est la permittivité effective du diélectrique. Nous
présentons aussi a la Figure 3.1 la distribution du champ électrique E,, pour les modes TM? ¢ et
TM10.

Suivant I’équation (3.8), la fréquence de résonance des modes se propageant a I’intérieur de

la cavité est donnée par :

() 39

fmnO - 2T (—.ugeff a a

La fréquence de résonance des deux premiers modes TM? o9 et TM%)0 est donné par I’expression

1

f100 = for0 = —F— 3.10
2a./uEess :

Les équations (3.6) et (3.7) montrent que les champs magnétiques suivant la direction de 1’axe
des X et I’axe des Y, associés aux modes TM*o9 et TM?10, sont orthogonaux.

Nous pouvons conclure de cette analyse qu’un résonateur microruban de forme carrée comporte
deux modes (TM?*}9 et TM%10) résonnant a une méme fréquence fondamentale. Afin de coupler

ces modes, il est nécessaire d’introduire une perturbation a un angle de 45° par rapport aux axes
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X et Y du résonateur comme 1’illustre la Figure 3.1, de manicre a ce que les deux modes couplés

magnétiquement fonctionnent comme deux résonateurs couplées.

Y.

Z MEP MMP

Figure 3.1: Résonateur microruban (vue du dessus a gauche) et un modéle

équivalent en forme de cavité résonante a droite

La réalisation des filtres passe bande sélectifs énoncées dans la section introduction de ce
chapitre commence par la conception d’un filtre bimode deux pdles (HONG and al, 1995) dont la
topologie, les différents parameétres physiques, et un modéle circuit équivalent sont présentés a la
Figure 3.2. 1l est composé d’un résonateur bimode sur lequel est attaché une petite perturbation
(pxp) qui permet de coupler les deux modes dégénérés TM* oo et TM?y19. Le résonateur est excité
en entrée et en sortie par un couplage capacitif. Dans le modele circuit équivalent, nous avons
représenté les modes résonants (TM” oo et TM?1¢) et la perturbation (pxp) par deux circuits LC
série et un coefficient de couplage direct M. Le coefficient M, représente le couplage croisé

entre le port d’entrée et de sortie du filtre qui est a 1’origine de I’apparition d’une paire de zéros



de transmission autour de la bande passante du filtre.
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Puisque le résonateur bimode est

équivalent a deux circuits résonants, la connaissance du coefficient de couplage entre les deux

modes est essentielle pour la conception du filtre.
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Figure 3.2 : Filtre bimode conventionnel deux pdles (dessus), et modele circuit équivalent

(dessous)
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Le coefficient de couplage M, en fonction de la perturbation p présenté a la Figure 3.3 est

obtenu par simulation EM a partir du logiciel ADS. Le coefficient de couplage M, est donné par

I’expression :
2 2
_ |fioo = fo10
100 T Jo1o0

Dans 1’équation (3.11), fieo €t fo10 représentent les fréquences de résonances des modes TM? ¢ et
TM®y10 comme définit a I’équation (3.10). Nous présentons aussi a La Figure 3.3 ’analyse de la
perte d’insertion (S;;) du filtre en fonction de la perturbation de taille p. Le substrat RT/duroid

6010 a une permittivité relative est de &= 10.2 et une épaisseur de 0.635 mm. Les dimensions

géométriques
0.07 2.6
o 124
E’ 0.06
Qo {12.2
§ 0.05 =
o) 12 T
S 004} =
= . 11.8
‘G 0.03} ™ _16—
“g_’ .
5] 0.02 114
0035 06 07 08 0.9'2

Perturbation P (mm) '

Figure 3.3 : Perte d’insertion S,;(dB) simulé du filtre deux pdles, et coefficient de couplage

entre les modes TM oy et TMy; en fonction de la perturbation p
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du filtre bimode d’ordre deux, exprimées par les parametres physiques du filtre représenté a la
Figure 3.2, sont données par w, = 0.56 mm, wy; = 0.16 mm, w = 0.3 mm, /; = 1.158 mm, /, = 0.933
mm, /3 = 0.75 mm, /g = 1.24 mm, s; = 0.1524 mm. On remarque que la séparation entre les
fréquences de résonance des modes dégénérés augmente de fagon linéaire avec la perturbation p,
ce qui signifie une augmentation ou diminution de la largeur de bande du filtre en fonction de p.
D’autre part, les courbes nous montrent que la perte d’insertion du filtre & un minimum de 1.35
dB pour une valeur de p= 0.65 mm. Ce minimum de perte d’insertion est principalement
attribuable a la perte diélectrique du substrat d’une valeur de 0.0023.

La sélectivité ou degré de réjection d’un filtre RF peut étre amélioré en utilisant soit un
nombre ¢€levé de résonateurs, soit par la technique de couplage croisé entre résonateurs non-
adjacents. La combinaison de ces deux méthodes est utilisée pour concevoir le filtre passe bande
bimode sélectif dont la topologie est présentée a la

Figure 3.4. Afin de mieux comprendre le principe de fonctionnement du filtre, nous avons
aussi représenté son modele circuit équivalent. Il s’agit d’un filtre passe bande d’ordre quatre
puisqu’il est composé de deux résonateurs bimode identiques a celui de la Figure 3.2. Les
coefficients M, et M34 représentent les couplages mutuels directs entre les modes résonants 1 et
2 du premier résonateur et les modes résonants 3 et 4 du deuxieme résonateur, dus a la
perturbation p. Le coefficient My;, représentant le couplage direct entre les modes 2 et 3 des
différents résonateurs, est obtenu en connectant les deux résonateurs bimode a travers la branche
de ligne microruban représentée par la variable 2/4+/s. Les coefficients M;3, My, représentent les
couplages croisés entre les modes non-adjacents 1 et 3, et les modes 2 et 4, tandis que le

coefficient M4 montre le couplage crois¢ entre les modes 1 et 4. La configuration du filtre passe
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bande sélectif est réalisée de maniere a ce que les couplages My, et M3, M3s et My, et les

couplages Mj; et M4 présentent des signes opposés. Ceci résulte en
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Figure 3.4: Filtre bimodes quatre pdles quasi-elliptiques (dessus) et modele circuit

équivalent (dessous)
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une réponse fréquentielle du filtre hautement sélective, composée de deux paires de zéros de
transmissions a fréquences finies, situées autour de la bande passante. La représentation

matricielle générale de couplage du filtre proposé s’exprime sous la forme :

0 My, Mz My,
My 0 My My,
Mz, M3, 0 M, 3.12
My My, My 0

[m] =

Puisque les deux résonateurs bimodes sont identiques et que la structure du filtre de la
Figure 3.4 est symétrique, les relations entre les différents coefficients de couplages sont définies
comme : M= M3, Mi3= M4, Mi3= -Mi2, Mas= -M3zs, M14= -Mas.

Les différents coefficients de couplages du filtre d’ordre quatre sont obtenus par simulation
EM a partir du logiciel ADS momentun et de I’équation (3.11). Le substrat utilisé¢ et les
dimensions physiques des résonateurs sont identiques a celles du filtre d’ordre deux de la Figure
3.2, avec les longueurs physique /4= 1.6 mm et /5= 5 mm. Afin de montrer le degré de sélectivité
du filtre proposé, nous présentons a la Figure 3.5 la réponse fréquentielle de la perte d’insertion
(Sz1) des filtres passe bande d’ordre deux et quatre, a la fréquence centrale d’opération fy= 5.8
GHz, obtenue par simulation EM a I’aide de ADS. Le filtre passe bande d’ordre deux présente
une réponse de type elliptique, avec deux zéros de transmissions localisés aux fréquences 5.22
GHz et 6.75 GHz. Sa bande passante fractionnelle (FBW) obtenue a 3 dB de perte d’insertion est

de 5.6% suivant I’expression

f1;0f2 % 100 avec £ = fi ‘;fz

FBW = 3.13
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Figure 3.5 : Réponse fréquentielle S,;(dB) obtenue par simulation EM du filtre bimodes

d’ordre deux et d’ordre quatre pour différentes valeurs de /.

Dans I’équation (3.13) f et f> représentent les fréquences autour de fo= 5.8 GHz correspondant a
une perte d’insertion du filtre de 3 dB.

La Figure 3.5 présente aussi la réponse fréquentielle du filtre passe bande d’ordre quatre pour
différentes valeurs de la taille d’espace /; et avec une longueur constante de 2/4+/s= 8.2 mm. Les
courbes montrent clairement une meilleure sélectivité pour le filtre d’ordre quatre avec deux
paires de zéros de transmissions situées autour de la bande passante. On observe que les zéros de
transmissions situés plus proches de la bordure de la bande se déplacent vers I’intérieur de la
bande passante du filtre lorsque 1’espace /; décroit, tandis que ceux situés plus a I’extérieur de la
bande, s’¢loignent de la bande passante. Le filtre passe bande sélectif proposé présente une
caractéristique quasi-elliptique pour les valeurs de /;< 1.6 mm, et une réponse elliptique avec
seulement deux zéros de transmissions pour des valeurs de /7> 1.6 mm. L’annulation d’une paire

de zéros de transmissions est due a la diminution du coefficient de couplage M4~ 0 lorsque



68

I’espacement /; augmente. Ces résultats montrent que les différentes paires de zéros de
transmissions du filtre passe bande bimode sont controlables en modifiant I’espacement /; entre
les deux résonateurs bimode.

Comme nous I’avons mentionné précédemment, 1’objectif dans cette sous-section est de
concevoir deux filtres passe bande sélectifs, 1’un opérant a la fréquence centrale d’opération de
5.2 GHz et I’autre a 5.8 GHz, dans le but d’obtenir une intégration multicouche qui permettra de
réaliser un filtre multi-bande. La procédure de conception du filtre sélectif d’ordre quatre a la
fréquence centrale d’opération 5.2 GHz est identique a celle utilisée pour réaliser le filtre opérant
a 5.8 GHz. Les valeurs des parametres géométriques optimaux du filtre a 5.2 GHz sont obtenues
a I’aide du logiciel ADS et sont données par : w, = 0.56 mm, w; = 0.16 mm, w = 0.3 mm, /; =
1.27 mm, [, = 1.143 mm, /3 = 0.75 mm, /s = 1.45 mm, s; = 0.1524 mm, [, = 1.97 mm et /s = 5.22
mm, et p = 0.6 mm.

La Figure 3.6 présente les prototypes fabriqués des deux filtres passe bande bimode aux
fréquences centrales de 5.2 GHz (gauche) et de 5.8 GHz (droite), ainsi que les réponses
fréquentielles de la perte d’insertion (S,;) et de 1’adaptation (S;;) simulées et mesurées. Une
meilleure sélectivité des deux filtres a été obtenue pour une valeur optimale de ’espace /7= 1
mm. Le filtre mesuré a la fréquence centrale d’opération de 5.8 GHz présente une largeur de
bande fractionnelle de 6%, et une perte d’insertion minimale de 2.25 dB. Les zéros de
transmissions mesurés sont localisés a 4.85, 5.52, 6.15 et 7.13 GHz. La rejection hors de la
bande passante est meilleure que 40 dB en dessous de 5.33 GHz ainsi qu’entre 6.15 et 8 GHz.
D’autre part, le filtre opérant a la fréquence centrale de 5.2 GHz exhibe une largeur de bande
passante fractionnelle de 5.8 %, avec une perte d’insertion minimum de 2.17 dB dans la bande

passante. Les zéros de transmission mesurés se trouvent a 4.32, 4.88, 5.47 et 6.41 GHz. La
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Fréquence (GHz)

Figure 3.6 : Prototypes des filtres passe bande bimode d’ordre quatre aux fréquences
centrale de 5.2 GHz (gauche) et a 5.8 GHz (droite), ainsi que les parameétres S;(dB),

$51(dB) simulés et mesurés

rejection hors de la bande passante est meilleure que 40 dB pour des fréquences en dessous de 4.8
GHz ainsi qu’entre 5.5 et 7.35 GHz. On observe une fréquence de résonnance a 7.66 GHz,
représentant la seconde fréquence harmonique générée par la branche de ligne de transmission
microruban 2/4+Is. Les filtres passe bande bimode réalisés sont trés compacts, et présentent des

dimensions respectives de 13 mm x 9 mm pour le filtre opérant a 5.2 GHz et de 11 mm x 8§ mm
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pour celui fonctionnant a 5.8 GHz. Les courbes de la Figure 3.6 montrent que le filtre passe
bande réalisé¢ a la fréquence centrale d’opération de 5.2 GHz se comporte comme un circuit
ouvert a la bande passante du filtre opérant a 5.8 GHz et vice-versa. Cette derniére observation

est un critére important dans la conception du filtre passe bande bimode multi-bande.

3.2.2 Intégration multicouches des filtres bimode

Dans cette section nous réaliserons et comparerons deux filtres passe bandes bimode multi-bande.
Le premier filtre est congu sur une seule couche de substrat, tandis que le deuxiéme est réalisé sur
plusieurs couches superposées de substrat. Les deux filtres multi-bande consistent en deux filtres
passe bande bimode microruban d’ordre quatre opérant aux fréquences centrales de 5.2 GHz et
5.8 GHz. Comme décrit a la section précédente, les filtres ont été réalisés indépendamment sur
deux couches de substrat distinctes de méme épaisseur et permittivité. Dans le cas du premier
filtre multi-bande, les deux filtres passe bande opérant a 5.2 GHz et 5.8 GHz sont directement
connectés ensemble sur un méme substrat afin d’obtenir les deux bandes passantes requises.
Dans le cas du deuxi¢me filtre multi-bande proposé, le concept de multicouche est utilisé afin
d’obtenir une taille optimale. Pour le filtre multicouche présenté a la Figure 3.7, le filtre passe
bande opérant a 5.8 GHz est placé sur le dessus du premier substrat sans plan de masse. Le
deuxiéme filtre opérant a 5.2 GHz est localisé sur la face de dessous du second substrat pendant
que sur la face du dessus, les ports d’entrée et de sortie du filtre multi-bande proposé sont congus
sous la forme d’une ligne de transmission CPW (ligne coplanaire). Cette trace de métal CPW
opére comme un plan de masse commun pour les deux filtres passe bande bimode et aussi

comme une interface de découplage. La transition surface a surface d’une ligne CPW a une ligne
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microruban est utilisée pour alimenter les filtres passe bande opérant aux fréquences centrales de

5.2 GHz et 5.8 GHz aux ports d’entrée et de sortie du filtre multi-bande multicouche. Basé sur le

Ligne
—microruban

1/0 Port

Plan de masse
commun

Substrat 2

Figure 3.7 : Architecture du filtre multi-bande multicouche proposé et la transition surface a

surface d’une ligne de transmission CPW a une ligne microruban

méme substrat qu’a la section précédente, les deux filtres bimodes multi-bande ont été congus par
simulations (EM) en utilisant le logiciel de simulation 3D HFSS version 11. La Figure 3.8
montre les performances de la transition de ligne CPW a la ligne microruban, illustrée a la Figure
3.7, pour les valeurs des paramétres optimisés égales a : W = 1.39 mm, s = 0.25 mm, W,, = 0.85
mm, L =3.72 mm, g = 0.97 mm. La transition présente une bonne adaptation (S;;<-20dB) dans

la bande de fréquences allant de 5 GHz a 6.3 GHz.
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Les photographies des prototypes et les performances des filtres multi-bande sont présentées
aux Figure 3.9 et Figure 3.10. Les filtres multi-bande présentent des dimensions respectives de
25 mm x 20 mm pour celui réalisé sur une seule couche de substrat et de 15 mm x 20 mm pour

celui monté en multicouche. La technique de calibration TRL est utilisée pour définir les plans

S,.], IS, (dB)

=04 5 6 7 8

Fréquence (GHz)

Figure 3.8 Performances simulées de la transition CPW a microruban a I’aide du logiciel

HFSS
de référence des mesures des filtres. Les résultats de simulation et de mesures du parametre
d’adaptation (S;;) et d’insertion (S;;) des deux filtres sont présentés respectivement a la Figure
3.9 et Figure 3.10. La Figure 3.10 montre un décalage des deux bandes passantes du filtre
multicouche. Ce décalage est attribuable aux erreurs de tolérances dues a la fabrication du filtre.
Les pertes d’insertions mesurées des filtres, dans les deux bandes passantes, sont inférieures a 2.5
dB et 2.76 dB. Les largeurs de bande passante fractionnelle a 3 dB sont inférieures a 5% pour les
deux filtres multi-bande. L’isolation de bande a bande mesurée du filtre multicouche est
meilleure que 27 dB de 5.3 GHz a 5.72 GHz, tandis que la rejection hors de la bande passante est

meilleure que 25 dB en dessous de 4.87 GHz et au dessus de 6.16 GHz.
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Figure 3.9 : Prototype du filtre bimode multi-bande ainsi que les paramétres S;,(dB),

$>1(dB) simulés et mesurés

73



4.5 5 5.5 6 6.5
Fréquence (GHz)

Figure 3.10: Prototype du filtre bimode multi-bande multicouche ainsi que les

paramétres S;1(dB), S»;1(dB) simulés et mesurés
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3.3 Filtre bimode accordable

Dans la section précédente de ce chapitre, nous avons proposé et réalisée des filtres passe bande
sélectifs microruban dans le but de concevoir un filtre passe bande bimode multi-bande
multicouche. Dans cette section, nous présenterons la conception et la réalisation d’un filtre
passe bande contrdlable basé¢ sur des diodes varactors semiconducteur. Ce type de filtre offre
plusieurs avantages tels que : une grande plage de fréquences d’opération avec une seule bande
passante ¢lectroniquement controlable, ’allégement de la complexité de conception et la

réduction des coits de fabrication.

3.3.1 Méthodologie d’analyse et de conception

A cause de sa structure compacte, nous avons opté pour une topologie de filtre bimode comme
dans le cas des filtres réalisés précédemment. La Figure 3.11 présente 1’architecture d’un filtre
bimode conventionnel (gauche) et la version reconfigurable proposée. A la section précédente de
ce chapitre, nous avons décrit en détail le principe de fonctionnement du filtre passe bande
bimode conventionnel. Le filtre passe bande bimode accordable est composé d’un résonateur
bimode en forme de méandre avec la longueur d’un c6té égale au quart de longueur d’onde (44/4).
Les branches de lignes microruban sont individuellement chargées par des capacitances (Cyar).
Comme illustré a la Figure 3.11, le couplage entre les modes résonants (TM”jo9 et TM?19) du
résonateur bimode est réalisé par la combinaison d’une petite perturbation (p’xp’), et d’une
capacitance (Cyq;) connectée a une ligne microruban haute impédance court-circuitée. Les

capacitances C,,, ont pour but de modifier la distribution des modes TM?* o9 et TM“1¢ afin de
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1/0

Figure 3.11 : Topologie du filtre passe bande bimode standard (gauche) et reconfigurable

proposé (droite)

contrdler leurs fréquences de résonance, d’ou une possible réduction de la taille du résonateur
bimode. La capacitance C,, est utilisée pour contrdler le couplage entre les deux modes. Pour
la suite, nous utiliserons le terme lignes de transmission résonantes pour représenter les deux
modes TM?joo et TM%9. Avant de passer a 1’étape de conception du filtre, nous allons tout
d’abord décrire analytiquement ’effet des capacitances C,,, sur les fréquences de résonance des
modes TM?o0 et TM% 0. La distribution de la tension (V) et du courant (I) sur la ligne de
transmission résonante représentant le mode TM”|go, suivant le plan XZ de la cavité résonante
présentée a la Figure 3.1, est présentée a la Figure 3.12. La ligne de transmission résonante de la
Figure 3.12, que nous considérerons sans perte, est d’impédance caractéristique Z,, de constante
de propagation f, et de longueur physique d (0<d<a). La ligne de transmission est chargée aux
extrémités par des capacitances C,,. En utilisant la théorie des lignes de transmissions illustrée

en Annexe 1, la matrice ABCD de la structure a la Figure 3.12 est donnée par



Figure 3.12 : Résonateur ligne de transmission chargée par des capacités

| A

avec

A=D =cosO, —wC,y Z,Sinb, 3.15

B =jZ,sin, 3.16

C=j <2vaar cos 6, + Zisin 0, — w?Cphgr>Zy sin Ga) 317
a

ou w=2nfet 6,=f,d représentent la fréquence angulaire et la longueur électrique de la ligne.
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En posant les conditions fronti¢res selon la distribution du courant et de la tension comme illustré
a la Figure 3.12, et aussi comme dans le cas de la cavité résonante a la Figure 3.1, nous avons /; =
I, =0 et V; ==V, pour la résonance fondamentale et V; =V, pour la premiere harmonique, nous

obtenons alors de I’équation (3.14)

c I I .
VA =~ = 3.18
4 I,=0 v, 1,=0
v pour la fréquence fondamentale
A= ={ 3.19
VZ 12=0 +1 ‘

pour premiere harmonique

En imposant les conditions de 1’équation (3.19) dans I’équation (3.15), nous obtenons

cosO,0 — wCyhar Z,Sin B, = —1 3.20

cos 0,0 — WCyyr ZySin B, = +1 3.21

ou 0 et 1 représentent les indices associés a la fréquence de résonance fondamentale et a la
premicre harmonique. Puisque 4 = +1 selon I’équation (3.19), et que C = 0 selon ’équation
(3.18), nous obtenons de I’équation (3.17)

1
wOCvar(l — COs gao) = Z_Sin Ba0 3.22
a

3.23
W1 Char(1 —cosBy;) = — Z—sin 0.1
a

En utilisant les identités trigonométriques, nous pouvons exprimer 6, et ,; comme

1
040 = tan™? (—)
a0 an Zﬂfoza Cvar 3 .24

Oy = 2m —tan 1 2nf1Z,Cqr) 3.25
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Avec fy et fi représentant la fréquence de résonance fondamentale et la premieére harmonique de la
ligne de transmission résonante. Nous pouvons observer des équations (3.24) et (3.25) que
lorsque la capacité C,, augmente, les longueurs électriques 6,9 et 6,; diminuent, indiquant 1’effet
de propagation d’onde lente généralement appelé en terme anglais « slow-wave effecty. Le
principe de résonateur chargé par des capacités est donc utilisé dans le contexte actuel du filtre
passe bande bimode pour réduire sa taille et controler sa fréquence centrale d’opération.

Nous avons congu les deux filtres passe bande bimodes illustrés a la Figure 3.11 afin de faire
une ¢tude de comparaison des performances. La technique de conception est identique a celle
décrite a la section précédente de ce chapitre. Les deux filtres a deux poles sont congus et
simulés en utilisant le simulateur (EM) ADS momentum a la fréquence centrale d’opération fy =
2.45 GHz. Le substrat utilisé est ’alumine d’épaisseur 0.635 mm et de permittivité relative ¢, =
9.9. La couche d’or conductrice est d’épaisseur 2 um. Les dimensions géométriques du filtre
conventionnel illustré a la Figure 3.11 (gauche) aprés optimisation avec le logiciel ADS sont
données par : w,= 0.59 mm, w; = 0.08 mm, w=0.3 mm, /; =3 mm, / =2.6 mm, /3= 0.75 mm, /s
=3 mm, s; = 0.045 mm et p = 1.55 mm. Afin de faciliter la conception du filtre passe bande
bimodes reconfigurable de la Figure 3.11 (droite), la ligne haute impédance en forme de méandre
(W,, Ly,) est modélisée par une inductance L; connectée en parallele avec la capacité C,,,, comme
présenté a la Figure 3.11. Le filtre deux poles reconfigurable a aussi été analysé par une
Cosimulation (EM) avec le logiciel ADS momentum. Le substrat utilisé est le méme que celui
dans le cas du filtre conventionnel. Les dimensions obtenues aprés optimisation du filtre sont
données par : w,= 0.59 mm, w; = 0.08 mm, w = 0.3 mm, /; =2.17 mm, ,, = 1.75 mm, 5 = 0.75
mm, /g = 2.15 mm, s; = 0.045 mm et p’ = 1 mm, L; = 8§ nH. En utilisant I’équation (3.24) et en

connaissant I’impédance caractéristique et la longueur ¢électrique fixées a Z, = 67.5 Q et 6,0 =
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31.45°, correspondant a une largeur et une longueur physique de ligne microruban de w = 0.3 mm
et 2l+1; = 4.25 mm, nous avons obtenus une valeur de capacitance C,,- = 1 pF a la fréquence de
conception de fp = 2.45 GHz. La Figure 3.13 présente la réponse fréquentielle simulée de la perte
d’insertion (S;;) et le coefficient de couplage M,, illustré par 1’équation (3.11), en fonction de
différentes valeurs de capacitances C,q, et pour une valeur fixe de C,,- =1 pF. Les courbes de la
Figure 3.13 montrent que le décalage entre les fréquences de résonance des deux modes TM* o et
TM?y10, en d’autre terme la largeur de bande passante du filtre accordable, peut étre controlée par
la capacité C,,,. Nous observons un minimum de perte d’insertion autour de 1.35 dB pour une
valeur de capacitance de C,,,= 1pF.

Connaissant la valeur de I’inductance L; = 8 nH, nous avons utilisé les équations de
conception d’approximation d’inductance décrites dans le manuel de (HONG and al, 2001, p. 95)
pour extraire les dimensions physiques (W, L,) de la ligne microruban haute impédance en forme
de méandre illustrée a la Figure 3.11. Les valeurs obtenues par calcul numérique sont données
par W,=0.15mmet L, =11 mm. La Figure 3.14 présente les réponses fréquentielles (S;; et Sz1)
simulées des filtres conventionnels proposés de la Figure 3.11 a la fréquence centrale d’opération
fo=2.45 GHz. On observe que le filtre accordable proposé présente une meilleure sélectivité par
rapport au filtre conventionnel. Les valeurs des longueurs physiques (d) des différents
résonateurs de la Figure 3.11 sont données par 2(/;+) + /5 = 11.95 mm pour le filtre
conventionnel (gauche) et 8.59 mm pour le filtre contrdlable (droite), soit une réduction de la
taille de pres de 40%. Les deux filtres présentent des caractéristiques elliptiques. Dans le cas du
filtre conventionnel, les deux zéros de transmissions sont localisés a 2.14 GHz et 3.1 GHz, avec

une largeur de bande passante fractionnelle autour de 11% a la fréquence centrale de conception
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Figure 3.13 : Perte d’insertion S»;(dB) simulée du filtre deux poéles controlable, et
coefficient de couplage M, entre les modes TMo et TMy;p en fonction de la
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Figure 3.14: Perte d’insertion S,;(dB) et adaptation (S;;) des filtres bimodes

conventionnels et reconfigurables

de 2.45 GHz. Le filtre bimodes accordable montre deux zéros de transmissions a 1.97 et 2.73
GHz, avec une rejection en dehors de la bande passante meilleure que -28 dB en dessous de 2.05

GHz et de 2.68 a 3.5 GHz. Sa largeur de bande passante fractionnelle est de 7.7 %, avec une
perte d’insertion de 2.1 dB. Notons que la perte d’insertion (S,;) dans la bande passante est
principalement due a 1’effet de peau créé par la mince couche d’or conductrice, avec des pertes
ohmiques liées aux capacités chargées considérées nulles. La Figure 3.16 présente la réponse
fréquentielle simulée de la perte d’insertion (S;;) en fonction de différentes valeurs de C,, =
Cyarp- On observe une variation de la fréquence centrale d’opération de 2.45 a 1.9 GHz pour des
valeurs de capacitances allant de 1 a 2 pF, et une largeur et une forme de la bande passante assez

constante.
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Figure 3.16: Perte d’insertion S>;(dB) simulée du filtre deux pdles controlable en fonction

des capacitances Cyar €t Cyarp
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Figure 3.15: Perte d’insertion S,;(dB) et adaptation (S;;) simulées du filtre deux podles

controlable en fonction de la résistance série R,
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Comme nous I’avons décrit au chapitre 2 de cette these, les diodes varactors semiconducteur
utilisées comme capacitances pour faire varier la fréquence centrale d’opération du filtre,
possedent une résistance équivalente série (R;). C’est pourquoi, nous présentons a la Figure 3.15
la variation de la perte d’insertion (S,;) et 1’adaptation (S;;) dans la bande passante du filtre
accordable, opérant a fy = 2.45 GHz, pour différentes valeurs de la résistance série R;. Nous
observons une augmentation des pertes d’insertion allant de 2.1 a 4.4 dB pour des valeurs de R

variant de 0 a 2 Q.

3.3.2 Implémentation du prototype et résultats expérimentaux du filtre passe bande

controlable

Le filtre passe bande bimode contrdlable est congu et fabriqué pour des applications couvrant les
bandes GSM et ISM (1.9 GHz a 2.45 GHz). Le substrat d’alumine d’épaisseur 0.635 mm et une
permittivité de 9.9 sont utilisés pour la fabrication du prototype. La photographie du filtre
accordable fabriqué est présentée a la Figure 3.17. Ses dimensions sont les mémes que décrit a la
section précédente de ce chapitre. Les capacitances chargés C,,. et C,, sont remplacées par des
diodes varactors semiconducteur de type MSV34075, identiques a celles décrites et utilisées au
chapitre 2 lors de la conception du coupler quadrature hybride accordable. Sa plage de variation
de la capacitance est de 0.7 a 4 pF pour une tension de polarisation allant de -30 a 0 V. Sa
résistance équivalente série se situe autour de 1.1 Q, et augmente lorsque la tension de
polarisation diminue comme illustré la Figure 2.16. Une capacitance discréte RF (Cregiock) de
100 pF, dont un des cotés est connecté au plan de masse a partir d’un trou dans le substrat et
I’autre a la ligne de transmission haute impédance, pour découpler le signal RF et DC. Toutes les

diodes varactors semiconducteur sont polarisées simultanément a partir d’une seule source de
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tension DC. La Figure 3.18 présente les résultats des parametres S simulés et mesurés a

différentes valeurs de capacitances C,,, et de tensions de polarisation DC Vj,,,. On observe une

Tension de polarisation DC

CRFbIock

Wirebond Via hole

varactor varactor

Figure 3.17 : Prototype du filtre bimodes reconfigurable par des diodes varactors

légere déviation de la fréquence d’opération entre les résultats simulés et mesurés. Ce décalage
est causé par ’effet du fil d’or de connexion et du petit espace entre le carrée microruban
connecté au plan de masse via le trou dans le substrat et la ligne microruban conductrice du filtre.
Les courbes montrent une largeur de bande constante du filtre sur toute sa plage de fréquences
d’opération. L’intervalle de la tension de polarisation Vs se situe autour de 15 a 3 V,
correspondant a une variation de la capacitance C,,- de 1 pF a 2 pF. Les zéros de transmissions
inférieures mesurées varient de 1.66 a 2.07 GHz, tandis que les zéros de transmissions supérieurs
se déplacent de 2.2 4 2.67 GHz.

Le filtre bimode accordable présente une accordabilité fréquentielle mesurée de 20% pour la

variation de la fréquence centrale de 1.9 a 2.4 GHz, et une largeur de bande passante fractionnelle
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a 3 dB constante autour de 5.75%. Les pertes d’insertion dans la bande passante augmentent de
I’ordre de -3 a -7 dB, lorsque la capacitance varactor augmente ou la tension de polarisation
diminue. Cette dégradation de perte d’insertion est attribuable a la résistance séries Ry qui
augmente avec le courant d’induction dans la diode varactor semiconducteur lorsque la tension de
polarisation diminue, comme illustré¢ la Figure 2.16. La rejection du filtre accordable mesuré
hors de la bande passante est meilleure que 28 dB pour différentes tensions de polarisation.

Le probléme de la linéarité du filtre passe bande bimode accordable a été investigué par la
technique de test deux-tonnes, étant donné que les diodes varactors semiconducteur sont des
¢léments actifs non-linéaires. Le modele SPICE de la diode varactor de type MSV34,075, dont
les valeurs de paramétres sont illustrées a la Figure 2.15, est utilisé pour obtenir par Cosimulation
(EM) la variation de la puissance de sortie du filtre en fonction de la puissance d’entrée (Poy Vs
Pin). Le setup de test de linéarité en deux tonnes illustré en Annexe 2 est utilisé pour mesurer les
niveaux de distorsion d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) pour différentes tensions de
polarisation du filtre comme dans le cas des coupleurs étudiés au chapitre 2 de cette theése. Par la
suite, Les valeurs correspondantes des IIP3 a différentes fréquences d’opération sont obtenues en
utilisant I’équation (2.15). La Figure 3.19 présente les résultats simulés de la caractéristique Py
vs P;, et les différentes valeurs mesurées de I’IIP3 sur toute ’intervalle de variation de la
fréquence d’opération du filtre. Les courbes des résultats suggeérent une meilleure linéarité du
filtre reconfigurable pour de faibles valeurs de capacitances ou une grande tension de

polarisation.
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CHAPITRE 4 AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE FAIBLE BRUIT
MULTI-BANDE

4.1 Introduction

L’amplificateur faible bruit (LNA) fait partie d’'une des composantes importantes rencontrées
dans un récepteur/émetteur RF. En effet, il permet d’accroitre la sensibilité du récepteur en
amplifiant le signal regu avec le minimum de bruit possible. Des amplificateurs faible bruit
multi-bande ont déja fait ’objet d’intenses travaux de recherches dans le passé. Nous pouvons
citer les travaux effectués par (MOREIRA and al) et (YOO and al) sur les LNA multi-bande
composés de deux amplificateurs polarisés distinctement qui utilisent des circuits d’adaptation
avec inductances et capacitances a changement d’état. Cependant, en pratique il n’est pas
souhaitable de polariser individuellement deux transistors dans le but de minimiser la
consommation de courant et la complexité du circuit. Dans ce contexte, nous présenterons la
conception et la réalisation d’un LNA multi-bande basé sur la technique de ligne de transmission
résonante a saut d’impédance, communément appelée sous le terme anglais «step impedance
resonator (SIR)». L’amplificateur proposé présente une fréquence de réjection entre les deux
bandes de fréquences d’opération, permettant d’éliminer tout signal RF indésirable regu a partir

de I’antenne de réception.
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4.2 Concept de résonateur a saut d’impédance (SIR)

Le résonateur est généralement utilisé comme élément de base dans la conception de filtres passe
bande RF. Sa structure posseéde plusieurs fréquences de résonance, dont la fréquence
fondamentale et les harmoniques. De nombreuses recherches sont effectuées au niveau des filtres
afin d’¢liminer ou de rejeter les bandes passantes dues aux harmoniques. Le concept de SIR est
I’une des méthodes pouvant étre utilisées pour controler les fréquences harmoniques. Nous
pouvons mentionner a titre d’exemple les travaux effectués par (LIN and al) et (CHANG and al),
qui utilisent le concept SIR pour supprimer les trois premieres harmoniques. Un résonateur peut
étre de différentes longueurs physiques égales a un multiple de quart de longueur d’onde (nA/4).
La Figure 4.1 présente un modé¢le ligne de transmission d’un résonateur microruban (SIR) et sa
structure. 1l est composé de deux sections distinctes de lignes de transmissions microruban
d’impédances caractéristiques Z;, Z, et de longueurs électriques ¢, et 6. En assumant que les

lignes de transmissions sont sans pertes, I’impédance d’entrée Z; s’écrit comme

Virtual Ground

0 20, 0
o A
o
Zr— Z Z 20 it
ek 5
ZLZ ZLI

Figure 4.1 : Topologie d’un résonateur microruban d’une demi-longueur d’onde (A4/2)

(gauche), et son mod¢le ligne de transmission (droite)
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Z,+jZtan 6,

Zr=17
="z, +7Z,,tan6, 4.1
7, =24
L1 _jtan 0, 4.2
ZLl +sztan 292
Ziy 4.3

=7

>Z,+jZ,, tan 26,
En combinant les équations (4.2) et (4.3) dans 1’équation (4.1), on obtient apres développement
I’expression

K(1—tan62)(1 —tan6?) — 2(1 + K?) tan 6, tan 6,
2(Ktan 6, + tan 6,;)(K — tan 6, tan 6,)

ZT = _jzl 4.4

Dans I’équation (4.4), le rapport K= Z,/Z,.

A la condition de résonance, le résonateur doit présenter un circuit ouvert. La partie imaginaire
de I’équation (4.4) doit donc étre infinie (soit 1/Z;/= 0). Une solution possible a cette condition
est donnée par

K = tan 6, tan 6, 4.5

En posant 6, = 6, nous obtenons

6, = 6, = tan"*(VK) 4.6

Dans 1’équation (4.6), 8, et 6, sont évaluées a la fréquence fondamentale de résonance dénotée
par fo.

Le résonateur de la Figure 4.1 présente la premiére fréquence harmonique (f;) pour les longueurs

¢lectriques des différentes sections de lignes de transmission données par
s
051 = 952 = E 4.7

Dans I’équation (4.7), 6, et 5, sont évaluées a la fréquence f;.
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La relation entre la longueur électrique (0) et physique (TL) d’une ligne de transmission

microruban est donnée par

TL
0 = 2m— 4.8

g

Dans I’équation (4.8), la longueur d’onde guidée 4, est évaluée aux fréquences de résonances f, et
/1, correspondant aux longueurs électriques spécifiées aux équations (4.6) et (4.7). La relation
entre la fréquence de résonance fondamentale fy et 1’harmonique f; est donc obtenue par le

rapport des équations (4.6) et (4.7). Le ratio fi/fy en fonction du rapport K est donné par

h__ m
fo  2tan-'(VK) 4.9

La Figure 4.2 présente la variation des longueurs électriques 6, et 6, et du ratio fi/fy en fonction
du rapport d’impédance K. Lorsque le ratio de K= 1 (Z,= Z,), les longueurs électriques et la
fréquence harmonique sont données par 6= 6,= 45°%t fi= 2Xf;,. Dans ces conditions, le
résonateur de la Figure 4.1 présente une longueur électrique total 8= 6, + 6,= /2, correspondant
a une longueur physique de A,/2 évaluée a la fréquence fondamentale f;. Les courbes de la Figure
4.2 montrent que les fréquences fj et f; peuvent &tre contrélées en augmentant ou en diminuant le
ratio K, c'est-a-dire les largeurs des sections de lignes de transmissions microruban associées aux
impédances caractéristiques Z; et Z,. Nous aborderons dans la prochaine section de ce chapitre,

la conception et la réalisation d’un LNA multi-bande basé sur le concept de SIR.
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Tableau 4.1 : Valeurs typiques des parametres d’un LNA pour des applications sans fil

Ga NF Si1 et Sy Si2 L1, K2 [1P3

>10 dB <2dB <15 dB <20 dB >1 >-10dB

4.3 Conception de réseaux d’adaptations et I’amplificateur multi-bande

Les criteéres et les spécifications a respecter lors de la conception d’un LNA sont basés sur un
faible niveau de bruit (NF), un gain élevé (Gy), une stabilité (ui, p2) et une bonne adaptation (S,
et S») au port d’entrée et de sortie. A cela s’ajoute également une faible consommation de

puissance, ainsi qu’une linéarité appréciable (IIP3). Le Tableau 4.1 illustre les valeurs typiques

75 2
g
S 70t il
<" 118
T 65} 3
n c
() )
=] >
_g 60 k -1.6@-
(&) Y
R S
o 55} £
5 1142
> 50 f > S
(@)
-

45 2 3 4 5 6 7 8 9 102

Rapport d'impédance K

Figure 4.2 : Calcul des longueurs ¢électriques des sections de lignes de transmissions de la

Figure 4.1, et le rapport de fréquence (f1/fy) en fonction du ratio d’impédance K=7,/2,.
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des parametres d’un LNA a respecter pour des applications sans fil. La premicre étape de
conception d’un LNA est basée sur le choix du transistor. De nos jours il existe deux types
généraux de transistors. Ce sont les transistors a jonction bipolaire (BJT) et les transistors a effet
de champ (FET) (ROBERTSON I.D, pp.45). Le transistor BJT est composé de trois terminaux,
un émetteur, une base et un collecteur. Il représente un meilleur choix pour la réalisation des
amplificateurs faibles bruits grace a ses propriétés attractives telles que le faible colit de
production, le faible niveau de bruit (1/f) et de consommation de courant, ainsi qu’un gain en
courant appréciable. Le transistor bipolaire est réalisé sous deux types de jonction, soit le npn et
pnp. Le transistor de type npn est généralement utilisé pour la conception d’'un LNA a cause de
la meilleure vélocité des porteurs de charges négatives se trouvant dans la région n (€électrons) par
rapport aux porteurs de charges positives dans la région p (trous)

Le transistor RF de type npn silicium germanium (SiGe) BJT (BFP 640) du manufacturier
Infineon Inc est choisi pour la conception de I’amplificateur faible bruit LNA multi-bande. 11 est
facile a adapter a des charges standards de 50 Q et présente une faible figure de bruit selon sa
fiche technique. Il exhibe un minimum de figure de bruit et un gain de 0.75 dB et 15.56 dB a la
fréquence de 2.4 GHz, 1 dB et 9.85 dB autour de 5 GHz.

La Figure 4.3 présente la configuration émetteur-commun du transistor RF SiGe BJT BFP 640 et
la caractéristique de transfert DC IV obtenue a partir du mod¢le non linéaire SPICE du transistor
BFP 640, dont les paramétres sont fournis par le manufacturier, et le logiciel ADS. La Figure 4.3
montre que le point de polarisation est donné par une tension collecteur-émetteur Veg= 1.35 'V,
un courant au collecteur de I.= 4mA et un courant de base Igg= 16 pA, résultant a un faible
niveau de bruit et un haut gain aux différentes fréquences centrales de conception de 2.45 GHz et

5.2 GHz. La prochaine étape dans la conception du LNA multi-bande est la réalisation du circuit
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de polarisation. Il existe une variété de topologies de circuit de polarisations des transistors
bipolaires (GILMORE, pp. 60). La Figure 4.4 présente 1’architecture peu complexe a rétroaction
parallele collecteur-base du circuit de polarisation utilisé. Il est composé de deux résistances Ry,
et Ry, permettant de générer un courant au collecteur et a la base du transistor de [.= 4 mA et
Igg= 16 pA pour une tension externe DC choisie V4= 1.5 V. Les expressions des résistances Ry,

et Ryz en fonction des parametres du point de polarisation sont données par :

R.. = Vdc - VCE 410
DL I+ I '
Rpq
Vep = (=22 ) x 150
2~ \Ry1 + Ry, 4.11
Vv,
Ry, = Iﬂ 4.12
BB

Les valeurs numériques des résistances obtenues sont égales a Ry;= 37.5 Q et Ry= 35 KQ,
correspondant au point de polarisation illustré a la Figure 4.3 et pour une tension externe
appliquée de V4=1.5 V.
La stabilisation du transistor BFP640 est analysée en utilisant les paramétres S mesurés obtenus
du manufacturier au point de polarisation Vcg= 1.5V et Ic= 4mA. L’analyse de la stabilité est
réalisée en utilisant le logiciel ADS pour tracer les courbes des facteurs de stabilité p; et po,
donnés par les équations (4.13) et (4.14), en entrée et en sortie du transistor sur une largeur bande
de fréquence donnée.

Le transistor est inconditionnellement stable lorsque le facteur de stabilité en entrée et en
sortie respecte les conditions données par pu;> let u,>1. La Figure 4.5 présente le transistor avec

les différents circuits de stabilisation.  Les courbes montrent que le transistor est
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inconditionnellement instable sans circuits de stabilisation pour des fréquences inférieures a 4
GHz. L’inductance Lg connectée a I’émetteur du transistor de la Figure 4.5 permet d’assurer une
bonne adaptation au port d’entrée et une stabilité du transistor a basse fréquence. D’autre part, la
résistance Ry, connectée au port de sortie du transistor (collecteur) améliore et stabilise le
transistor a haute fréquence. La haute capacitance Cpcpiock €t la ligne de transmission microruban

d’un quart de longueur d’onde A,/4 connectée a I’'une des extrémités de la résistance Ry jouent

Sortie
Collecteur llc
1+
] — Ve
Base Transistor I
Entrée >Modele Spice
Iss Emetteur

T T T T T T T T T T T -
_ IBB 56 uA

lBB= 48 uA

IBB= 40 uA

. IBB= 32 uA

1 IBB= 24 uA

(1= 4mA, V_ = 1.35V)

s
i
|
1

IBB= 16 uA

4 IBB= 8 UA

5 2 25 3 35 4 45 5 55 6
V. (Vo)

Figure 4.3 : Configuration émetteur-commun et caractéristiques de transfert DC du

transistor RF npn SiGe BJT BFP640
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+
_I 1.5V

Transistor
Modele Spice

Emetteur

Figure 4.4 : Topologie du circuit de polarisation du transistor SiGe BJT avec rétroaction

paralléle collecteur-base

Iy = 1— 1Sy, i3

L1811 = A3 + 1521502 '
1—18;,]2

U = 4.14

B S22 = A(ST I + 1521512

A = 511522 = 521512

ou Si1, Si2, S21 et Sy, représentent des parametres S mesurés du transistor.
plusieurs fonctions : Premierement, un courant nul a travers la résistance Ry,p est obtenu grace a
la capacitance Cpcpiock €n mode DC du transistor. Deuxiémement, la capacitance Cpcplock S€
comporte comme un court-circuit en mode d’opération RF, permettant ainsi a la ligne de
transmission microruban A,/4 SIR de présenter un circuit-ouvert a sa fréquence de résonance
fondamentale et la premieére harmonique du résonateur fy et f; tel qu’illustré dans la section
précédente de ce chapitre.

L’analyse de la stabilité du transistor a la Figure 4.5 a 1’aide du logiciel ADS permet d’obtenir

une valeur d’inductance Lg= 0.4 nH et de résistance Ry.p= 7 Q. Les courbes de la Figure 4.5
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montrent une stabilité inconditionnelle du transistor sur une large bande de fréquences allant de 1
a 6 GHz. Le LNA multi-bande est congu pour une premiére fréquence centrale d’opération
autour de fo= 3 GHz et une seconde fréquence a fi= 5.2 GHz. Les courbes de la Figure 4.2
permettent d’obtenir un ratio K= 1.8 et les longueurs ¢électriques des sections de lignes 8,= 6,=
54° pour un rapport de fréquence fi/fo= 1.75. L’impédance caractéristique Z;= 85 Q est obtenue
pour une valeur fixe de Z,= 48 Q et un ratio K= 1.8.

La méthode typique pour concevoir le circuit d’adaptation d’entrée est d’afficher sur un
abaque de Smith les cercles de figure de bruit et de gain constants disponibles au port d’entrée du
transistor. La Figure 4.6 présente les cercles de figure de bruit (NF) et de gain disponibles (Gp) a
la fréquence de 2 GHz, obtenus a partir de ’analyse du circuit de la Figure 4.5 a 1’aide du logiciel
ADS. Les courbes montrent un coefficient de réflexion en entrée de I'se= I'op= 0.1£30° pour un
minimum de NF= 0.75 dB et un gain disponible Ga= 14.6 dB. La Figure 4.7 décrit I’architecture
complete de ’amplificateur faible bruit multi-bande un étage proposée, avec I’illustration des
composantes parasites dues au boitier du transistor. En raison de la bilatéralit¢ du transistor
(S12# 0), le simulateur commercial ADS est utilis¢ pour réaliser les circuits d’adaptation en
entrée et en sortie du transistor. Les circuits d’adaptation sont de type passe-haut, permettant
ainsi d’éviter la réalisation d’autres circuits supplémentaires de couplage des modes DC et RF.
La procédure d’adaptation de I’impédance optimum de source Zs.= (60+7j) Q, pour un NF= 0.75
dB et un Ga= 14.6 dB, a une charge standard de 50Q2 est présentée a la Figure 4.6. Les valeurs
des parameétres des réseaux d’adaptation obtenues sont égales a C,= 1.3 pF, L;= 3.5 nH, L,=5.8
nH pour une adaptation a 2 GHz. L’adaptation en sortie (I''= I'*,,) de ’amplificateur est
obtenue simplement en utilisant la ligne microruban SIR en connexion avec une capacitance Co=

100 pF. Les capacitances Crroiock (~100 pF) présentées a la Figure 4.7 sont utilisées pour bloquer
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Figure 4.5 : Topologie de LNA avec le circuit de stabilité du transistor BFP640

le signal RF. La Figure 4.8 présente le gain (S,)), le coefficient de réflexion (Sy;), et la figure de
bruit NF simulés, a 1’aide du logiciel ADS, de ’amplificateur faible bruit multi-bande de la
Figure 4.7 pour différentes valeurs de Z,, Z,, 0, et 6,. Les courbes de la Figure 4.8 présentent

deux bandes de fréquences d’opération du LNA, la premiére autour de 2.45 GHz et la seconde a
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5.2 GHz. La ligne microruban résonante SIR présente un court-circuit et génere une fréquence de
rejection entre les bandes de fréquence d’opération inférieure et supérieure. L’amplificateur
faible bruit proposé présente un gain simulé de 14 dB a la fréquence centrale d’opération de 2.45
GHz et de 8 dB a la fréquence de 5.2 GHz. Les figures de bruit simulées aux différentes

fréquences d’opération ont des valeurs de 0.76 dB et 0.95 dB.

Gain Ci“xycles

o

~ -+

Figure 4.6 : Cercles de gain et de figure de bruit constant a 2 GHz de I’architecture de la

Figure 4.5, et procédure de réalisation des circuits d’adaptation
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Figure 4.7 : Description schématique du LNA multi-bande un étage

4.4 Amplificateur deux étapes multi-bande, prototypage et résultats

expérimentaux

Les courbes de la Figure 4.8 montrent que I’amplificateur faible bruit multi-bande un étage
proposé présente un gain assez faible, autour de 9.5 dB, a la fréquence de conception de 5.2 GHz.
Une topologie cascadée par une adaptation d’impédance direct, avec une ligne de transmission

d’impédance caractéristique 50 Q, de deux étages de LNA de la Figure 4.7 est ainsi proposée afin
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NF (dB)

Fréquence (GHz)

1S,.1, 1S, (dB)
NF (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 4.8 : Performances simulées du LNA de la Figure 4.7 pour des valeurs de 0,= 6,=

54°, Z,= 48 Q (dessus), et 6= 0,= 6,, Z,= 85 Q, et Z,= 48 Q (dessous).
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d’améliorer le gain total de DI’amplificateur multi-bande. La figure de bruit totale de
I’amplificateur deux étages est quasi-constante et égale a celle du premier étage d’amplification.
Le gain (Gga) et la figure de bruit (NF;) total de I’amplificateur multi-bande deux étages sont

donnés par les expressions

GAt S GAlGAZ 415

NF, — 1

NF; = NF; + —— 4.16

Dans les équations (4.15) et (4.16), tous les paramétres de gain et de figure de bruit sont exprimés
en valeur absolue.

La conception de DI’amplificateur deux étages multi-bande est réalisée en technologie
microruban et comporte des éléments localisés discrétes. Le substrat utilisé¢ est le RT/Duroid
6010 avec une permittivité relative ¢,= 10.2 et une épaisseur de 0.635 mm. Les composantes
discrétes sont de taille standard 0402 (Imm x 0.5mm) et avec un haut facteur de qualité et une
faible tolérance. Ils sont utilisés pour réaliser les circuits de polarisation et d’adaptation.
L’inductance Ly = 0.4 nH est réalisée par une ligne microruban haute impédance a partir des
équations de conception démontrées par (HONG and al 2001, pp. 95). La largeur et la longueur
de la ligne de transmission microruban modélisant Lg, ainsi que le diamétre du trou connectant la
ligne au plan de masse, sont donnés par 0.15 mm, 3.5 mm et 0.4 mm. Le logiciel ADS est utilisé
pour obtenir les paramétres physiques des sections de ligne de transmission microruban SIR,

correspondant aux impédances caractéristiques et longueurs électriques Z;= 85 Q, Z,= 48 Q, 6,=
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6,=57°. Les valeurs obtenues pour les paramétres physiques sont égales a : W= 0.12 mm, W=
0.5 mm, et TL;= TL,= 6.5 mm. La Cosimulation et I’optimisation des parametres de gain et de
figure de bruit de I’ensemble de I’amplificateur deux étages sont réalisés a partir du logiciel ADS
et par des modeles des ¢léments localisés. Toutes les composantes sont connectées au plan de
masse a travers des trous plaqués réalisés dans le substrat. Les deux transistors SiGe BJT sont
polarisés en utilisant une seule source de tension DC externe.

Un prototype de I’amplificateur faible bruit deux étages multi-bande est présenté a la Figure
4.9. La dimension du boitier est de 30 mm x 30 mm. La Figure 4.10 présente 1’adaptation (S;,
S»;), I'isolation (S;;), le gain (Sy;) et la figure de bruit (NF) simulés et mesurés avec
I’amplificateur faible bruit multi-bande. Les courbes montrent des gains simulés de 25.8 dB et
16.5 dB aux fréquences centrales d’opération de 2.45 GHz et 5.2 GHz, et avec des niveaux de
figure de bruit de 1 dB et 1.4 dB. Les pertes ohmiques des composantes localisées entrainent une
légere dégradation des performances du LNA multi-bande. Les gains et figures de bruit mesurés
a 2.45 GHz et 5.2 GHz sont respectivement de 22 £ 0.5 dB, 12+ 1 dB, et 1.4 dB et 1.5 dB. Une
fréquence de rejection est observée a la fréquence de 3.7 GHz. L’adaptation (S;;) mesurée est
meilleure que 15 dB sur des bandes de fréquences d’opération de 2.2 a 3 GHz et de 4.6 a 6 GHz.
L’isolation simulée et mesurée est meilleure que 25 dB aux deux bandes de fréquences d’intérét.
Le test de non-linéarité deux tonnes de I’amplificateur est réalisé en utilisant le montage présenté
en Annexel afin de mesurer le niveau de signal de distorsion d’ordre 3 (IMD3). Les points
d’interception d’ordre 3 (IIP3), obtenus a partir de I’équation (2.25), sont de -10 dBm et -4 dBm
aux différentes fréquences centrale d’opération de 2.45 GHz et 5.2 GHz. La consommation totale
du courant DC de I’amplificateur est de 4 mA pour une valeur de tension d’alimentation externe

DC de 1.5 V, soit une consommation de puissance de 7.5 mW. Nous présentons au Tableau 4.2
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un résumé des performances de I’amplificateur faible bruit multi-bande proposé avec ceux

réalisés par (DAO and al) et (YOO and al)

{ )

T

Figure 4.9 : Prototype fabriqué du LNA deux étages multi-bande
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Figure 4.10 : Performances simulées et mesurées du gain, de I’adaptation, de 1’isolation

(dessus), et de la figure de bruit (dessous) du LNA multi-bande



Tableau 4.2 : Résumé et comparaison des performances des amplificateurs

LNA proposé DAO YOO
fé%l‘zl)ence 245 | 52 2.4 5.2 2.4 52
Tension (V) 1.5 1.5 1.2 1.2 1.5 1.5
}}rft?éeec(g%% 220 21 12 119 16 30
Gain (dB) | 22 2 15 5 118 16
NF (dB) 14 15 23 24 3.6 25
[IP3 (dBm) | -10 7 3 6.7 3 3
Consummati 75 9 5.04 45 45
on (mW)
Technologie PCB 0.18 um CMOS 0.18 um CMOS

107
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CHAPITRE S RECEPTEUR RF MULTI-BANDE RECONFIGURABLE

5.1 Introduction

Actuellement, les deux types de récepteurs RF les plus souvent cités sont de types
superhétérodyne et conversion directe.  Dans un contexte commercial, le récepteur
superhétérodyne est le plus utilisé a cause de ses meilleures performances. Néanmoins, de
nombreuses recherches sont axées sur le récepteur conversion directe, encore désigné sous le
nom de récepteur a conversion directe, a cause de sa simple architecture et de son faible colit de
fabrication. Le premier récepteur conversion directe a base de jonction six-port a été réalisé au
centre de Recherche Poly-Grames de I’Ecole polytechnique par LI and al, 1995. Depuis lors,
différents types d’architectures six-port ont été proposés pour les récepteurs a conversion direct
opérant aux bandes de fréquences sans fil. Nous pouvons citer a titre d’exemple, les travaux
réalisés par Gagné, 2004 et Marsan, 2002. Récemment, la technique six-port a été utilisée pour la
conception d’un émetteur dans le but de concevoir un systéme émetteur/récepteur six-port
complet (ZHAO, 2006 et LIM, 2007). Les sections suivantes présentent le principe de
fonctionnement de la jonction six-port et les différentes étapes de conception d’un démodulateur
six-port frontal accordable pour la réalisation d’un récepteur numérique conversion directe multi-

bande reconfigurable.

5.2 Jonction six-port multi-bande reconfigurable
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La jonction six-port pour les récepteur RF est un circuit passif a six ports congu spécialement
pour la démodulation de signaux numériques RF de type MPSK. 1l est composé d’un
diviseur/combineur de puissance Wilkinson (POZAR, 1998 pp. 363) et de trois coupleurs
hybrides quadratures qui produisent deux signaux de sortie déphasés de 90° (POZAR, 1998 pp.
379). Le diviseur de puissance a pour fonction de diviser un signal RF en deux signaux de méme
amplitude et de méme phase, tandis que le coupleur hybride quadrature génere deux signaux de
méme amplitudes mais déphasés de 90°. Les matrices de dispersion du diviseur Wilkinson et du

coupleur hybride quadrature sont données par :

[S]=—L[(1) é 1] 5.1

V21 1 o '
70 {) 10

1= 0 0 ; 52
01 j 0

Une architecture de la jonction six-port est présentée a la Figure 5.1. Une jonction six-port idéale
permet de combiner par un processus de phase, les signaux RF provenant du port d’entré RF (ae)
et de l’oscillateur (as), pour générer quatre signaux RF, d’amplitude identique et de phase
multiple de 90°, aux différents ports de sorties dénotés par 1, 2, 3 et 4.

Les proportions de signaux générés aux sorties des différentes composantes (diviseur et
coupleurs) de la jonction six-port, obtenues a partir des matrices aux équations (5.1) et (5.2), sont
illustrées a la Figure 5.1. Les expressions des formes d’onde aux différents ports de sorties 1, 2,

3 et 4 sont données par :
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Figure 5.1 : Architecture d’une jonction six-port conventionnelle

by =2+ 53
bzz%‘*'f% 54
b3=%+% 5.5
b4:_j%_% 5.6

Considérant tous les ports de la jonction six-port adaptés et un rapport a = ag/asentre les
amplitudes des signaux aux ports 6 et 5, les formes phasiques des ondes décrites aux équations
(5.3) a (5.6) se réécrivent comme :
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a6 — aae(]96) = aase[j(BG_HS)] 5_8
a (ig._ T ;
by = Ee(ws (1 + aeli@o+o1) 5.9
b, = %e[fws)] {1+ ae[}'(“”%)]} 5.10
by = %e(jes){l + qeliCoN) 5.11
b, = _Ee(j95+%) {1 + ae[j(Ae_%)]} 5.12
> .

AQZ 96 - 95

Les équations (5.9) a (5.12) montrent que les signaux aux ports de sorties (1, 2, 3, 4) varient en
fonction du déphasage 6, — 05. Différents niveaux de signaux peuvent ainsi étre obtenus, en
utilisant des détecteurs de puissance connectés a chaque port de sortie de la jonction six-port, en
fonction de la phase d’un signal modulé¢ MPSK, par exemple QPSK, recu a I’entrée du port RF
(6). L’expression permettant de décrire la caractéristique d’un détecteur de puissance RF
connecté a un port parfaitement adapté est donnée sous la forme :

V; = K|b;|? aveci =1,2,3,4 513

Dans 1’équation (5.13), b; représente les expressions d’ondes obtenues aux équations (5.9) a
(5.12), et K illustre la caractéristique intrinséque du détecteur de puissance.

Les expressions des tensions DC délivrées par les détecteurs de puissance connectés aux
différents ports de sorties de la jonction six-port sont données par :

a2

vV, = KI [1+ a? — 2acos(AB)] 5.14

2
a
Vv, =1’(I[1+a2 — 2a sin(A8)] 5.15
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2
a
Vs =1’(I[1+a2 + 2a cos(AB)] 5.16

2
a
Vv, =1’(I[1+a2 — 2a sin(A8)] 5.17

Les expressions des signaux I et Q énoncées par les équations (5.8) et (5.9) sont obtenues en

soustrayant les termes en cosinus et sinus des tensions de sorties présentées aux équations (5.14)

A (5.17).
I =V, —V, = aKa? cos(AB) 5.18
Q =V,—V, =aKa?sin(Af) 5.19

Le vecteur I" dans le plan complexe I/Q (In-phase et Quadrature) est donné par 1’expression :

=W =V)+jlVy—Vy) 5.20

L’équation (5.20) peut se réécrire apres développement comme

I = aKa?el/(49)] 5.21
L’équation (5.21) représente un cercle centré a Iorigine du plan complexe et de rayon aKa’, dont
les points de constellation des signaux numériques MPSK démodulés sont déterminés par le
déphasage AG= 0 — Os.

L’équation (5.21) montre qu’un signal modulé numérique QPSK, dont le codage Gray binaire de
données: 11 codé par 85 = m/4, 01 codé par 6, = 3 /4, 00 codé par 8, = 5m/4, 10 codé par

0 = 7m /4, peut étre parfaitement reconstitué pour une valeur de 85 = 0.
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L’objectif dans ce chapitre est de réaliser une jonction six-port multi-bande reconfigurable.
Pour ce faire, nous présentons dans les sous sections qui suivent un bref rappel de la topologie et
des performances du coupleur hybride quadrature multi-bande accordable et d’un diviseur de

puissance Wilkinson opérant dans une large bande de fréquence.

5.2.1 Le coupleur hybride quadrature multi-bande reconfigurable

La topologie du coupleur hybride quadrature reconfigurable utilisé dans ce chapitre pour la
réalisation de la jonction six-port, est identique a celle du coupleur de méme type congu et
présenté dans le chapitre 2 de cette thése. 11 est composé de quatre sections de ligne de
transmission microruban d’un quart de longueur d’onde a une fréquence centrale entre les deux
bandes de fréquences d’opération, et de deux paires de lignes de transmission ouvertes
connectées en paralléle. Les bandes de fréquences d’opérations sont controlées par les diodes
varactor semiconducteur de types MSV34,075 et présentent 45.9% et 5.2% d’accordabilité
fréquentielle correspondant a une variation des fréquences centrales d’opération inférieur et
supérieur de 1.7 a 2.715 GHz et de 5.7 a 6 GHz. Le test de caractérisation non-linéaire deux
tonnes montre que le coupleur présente un IIP3 variant de +11.5 a +34 dBm pour la tension de
polarisation des diodes varactors variant de - 30 a 0 volts. Le coupleur hybride multi-bande
accordable est réalisé sur un substrat de RT/Duroid 6010 de Rogers de permittivité relative &=
10.2 et d’¢épaisseur 0.635mm. Les dimensions physiques du coupleur de la Figure 2.7 sont
obtenus a 1’aide du logiciel ADS et sont données par : w,= 0.38mm, w;= 0.18 mm, L= 7.2mm,
7= 2.1mm, w= 0.195mm, w,~= 1.16mm, /= 0.25mm, /= 0.425mm, avec la capacitance varactor

Cp qui varie de 0.7 a 4 pF. Les performances du coupleur hybride reconfigurable ne sont pas
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présentées dans cette sous-section puisqu’elles ont déja fait I’objet d’une analyse détaillée dans le

chapitre 2.

5.2.2 Diviseur de puissance RF Wilkinson multi-bande

Le diviseur de puissance RF Wilkinson est I’un des ¢léments essentiels de la jonction six-port. 11
est utilisé pour diviser le signal provenant de 1’oscillateur (port 5) en deux signaux de sortie
d’amplitudes et de phases identiques. Il est congu pour opérer a deux larges bandes de
fréquences statiques couvrant les différentes bandes de fréquences d’opération du coupleur
hybride quadrature contrdlable présenté dans la sous-section précédente. Le diviseur de
puissance est réalisé en technologie microruban et il est bas¢ sur les travaux de recherche réalisés
par ZENGGUANG and al, 2006. La Figure 5.2 présente la topologie du diviseur de puissance
ainsi que les paramétres de ses dimensions physiques. Il est composé d’un port d’entrée et deux
ports de sortie d’impédances Zy= 50 Q, ainsi que de deux sections de lignes de transmission
d’impédances caractéristiques et de longueurs électriques distinctes. L’isolation entre les deux
ports de sorties est réalisée a 1’aide d’un circuit RLC parall¢le. Le diviseur multi-bande a été
congu a I’aide du simulateur ADS aux fréquences centrales d’opération de 2.45 GHz et de 5.2
GHz. Les valeurs des dimensions physiques et du circuit RLC aprés optimisation sont obtenues
égale a : [;;)= 6mm, /= 10mm, wy;;= 0.2mm, and wp= 0.3mm, R= 100 Q, L= 5.1 nH et C= 0 pF.
La Figure 5.3 présente les résultats de simulations des parameétres de dispersion S. On observe
une bonne adaptation et isolation aux différents ports du diviseur (S, S22, S33) et (Sa3, S32). Les

pertes
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Figure 5.2 : Topologie du diviseur de puissance RF Wilkinson multi-bande

Parameétres S (dB)

Fréquence (GHz)

Figure 5.3 : Performances simulées de 1’adaptation (S;;, Sz, Ss33), de la perte

d’insertion (S, S31) et de I’isolation (S;3, Ss;)
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d’insertions (S>;, S31) de -3 dB montrent qu’un signal provenant de 1’oscillateur local sera
parfaitement divisé de fagon égale entre les ports de sorties. Ces courbes nous montrent que le
diviseur de puissance peut opérer sur des bandes de fréquences allant de 1.5a 3 GHzetde 4.52a 6

GHz pour une adaptation et une isolation meilleurs que -15 dB.

5.3 Simulation de la jonction six-port reconfigurable

La Figure 5.4 présente la topologie de la jonction six-port composée de trois coupleurs hybrides
quadratures contrdlables et d’un diviseur de puissance Wilkinson. Le logiciel ADS est utilisé
pour obtenir les paramétres S de dispersion de la jonction six-port pour les valeurs de capacitance
de charge de C,= 0.6 pF et 2 pF. Les ports 6 et 5 représentent les ports d’entrées du signal (RF)
recu modulé QPSK, et du signal de référence de I’oscillateur (LO). Les ports 1 a 4 sont les ports
de sortie de la jonction.

La Figure 5.5 présente les réponses fréquentielles simulées des valeurs des adaptations et
d’isolations aux différents ports d’entrée (Ses, Sss, Ss¢) pour les différentes valeurs de
capacitances de charge C,= 0.6 pF et 2 pF. On observe une adaptation et une isolation meilleure
que -15 dB pour une variation de bande fréquentielle inférieure et supérieure allant de 1.8 GHz a
2.8 GHz et de 5.7 GHz a 6.3 GHz. Les valeurs d’adaptions aux différents ports de sorties
présentées a la Figure 5.6 sont meilleures que -15 dB, sur les mémes plages de fréquences
d’opération.

Une jonction six-port idéale présente des parametres de transmissions (Se1, Se2, Se3, Sesa €t Ssy,

Ssa, Ss3, Ssq) égale a -6 dB, ainsi qu’une différence de phase entre les ports de sorties de 90° ou
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un multiple » entier. Les Figure 5.7 a la Figure 5.10, montrent les magnitudes et la phase des

parametres S de transmission entre les deux ports d’entrée et les quatre ports de sorties. Les

ORI

Figure 5.4: Configuration microruban de la jonction six-port multi-bande

reconfigurable

courbes montrent que les paramétres de transmission (Se1, Se2, Se3, Sea €t Ssi, Ssa, Ss3, Ss4) ont
des magnitudes presque identiques autour de -7.4 dB et avec une différence de phase égale a
(nx90°) + 5° aux deux bandes de fréquences d’opération de la jonction six port. La dégradation

des pertes d’insertions est due a la résistance équivalente série R, de la diode varactor.



118

866‘ S65’ S55 (dB)

866‘ S65’ S55 (dB)

&

_ 1 1 1 1
4()5_4 5.6 5.8 6 6.2 6.4 6.6 6.8
Fréquence (GHz)

Figure 5.5 : Adaptations et isolations (See, Sss, Ss6) aux ports d’entrées RF (6) et LO
6))
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Figure 5.6 : Adaptations (S;1, S22, S33, Sas) aux ports de sorties
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Figure 5.7 : Pertes d’insertions (S¢1, Se2, Se3, Se4) entre le port d’entrée RF (6) et
les sorties 1, 2, 3, et 4
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Figure 5.8 : Pertes d’insertions (Ss;, Ss2, Ss3, Ss4) entre le port d’entrée LO (5) et les

sorties 1, 2, 3, et 4
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Figure 5.9 : Phases (S¢1, Se2, Se3, S¢s) entre le port d’entrée RF (6) et les sorties 1, 2,
3,et4
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5.4 Jonction six-port reconfigurable incluant les détecteurs de puissances :

Prototype et résultats expérimentaux

Au début de la section 5.2 de ce chapitre, nous avons démontré qu’un signal numérique modulé
MPSK regu peut étre démodulé a I’aide de détecteurs de puissance RF a large bande connectés a
chaque ports de sorties de la jonction six-port multi-bande reconfigurable présentée a la Figure
5.4. Le détecteur de puissance logarithmique AD8318 de la compagnie Analog Device Inc est
choisi pour détecter et convertir en bande de base (DC) les signaux RF présents aux ports de
sorties de la jonction six-port. L’intégration des détecteurs de puissances a la jonction six-port
permet ainsi de créer un démodulateur frontal RF multi-bande reconfigurable. Selon la fiche
technique du détecteur de puissance AD8318, la plage de fréquences d’opération varie de 1| MHz
a 8 GHz, avec une bande dynamique de puissance allant de -65 dBm a 5 dBm pour une
impédance d’entrée de 50 Q. Le détecteur est polarisé par une seule source de tension
d’alimentation DC de 5 volt pour générer un courant de 68 mA nécessaire a son fonctionnement.
Son temps de réponse se situe autour de 10 ns.

Le détecteur de puissance logarithmique AD8318 est modélisé par 1’équation (5.22) afin de
réaliser une analyse des signaux I et Q dont les expressions sont présentées aux équations (5.18)

et (5.19) en fonction du déphasage A6= 6, — 05

Ve = —0.024log,,[P] + 0.66 5.0

Dans I’équation (5.22), les variables P et V,, représentent la puissance du signal d’entrée et la

tension de sortie DC aux ports du détecteur. La caractéristique Vouvs P du détecteur de puissance
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AD8318, présenté a la Figure 5.11, est obtenue en exploitant un modele non-linéaire de
composante défini dans le domaine fréquentielle (FDD2P) contenu dans la plateforme
schématique du logiciel ADS. La caractéristique Vy,vs P modélisée présente une sensibilité du
détecteur autour de -60 dBm et une plage dynamique allant de -60 dBm a 5 dBm pour une
variation de la tension de sortie allant de 2 a 0.64 volt. Les performances du modele obtenu sont
identiques a celles présentées sur la fiche technique du détecteur de puissance AD8318.

La Figure 5.12 présente les résultats de simulation des tensions DC a la sortie de chaque
détecteur de puissance en fonction du déphasage A= 6, — 05 entre les signaux d’entrées RF (6)
et LO (5), pour le démodulateur six-port opérant a la fréquence centrale d’opération de 2.45 GHz
(Co= 1pF). Les courbes montrent que pour un signal numérique modulé QPSK, avec les valeurs
de A@égales a 45°, 135°, 225° et 315°, les données numériques sont parfaitement reconstituées a
partir des signaux I/Q dont les expressions sont données par les équations (5.18) et (5.19). Les
performances du démodulateur six-port reconfigurable ont été aussi analysées a d’autres
fréquences d’opération.

La Figure 5.13 présente un prototype du démodulateur frontal six-port reconfigurable réalisé
en technologie microruban sur un substrat de type RT/Duroid 6010. Il est composé d’une
jonction six-port multi-bande contrélable en connexion avec quatre détecteurs de puissance RF
(AD8318) montés en surface. Chaque coupleur hybride est composé de quatre diodes varactors
semiconducteur de type MSV34,075 permettant de minimiser la taille du circuit et de controler
les deux bandes du démodulateur six-port multi-bande.

La Figure 5.14 montre les résultats expérimentaux des parametres S du démodulateur frontal

six-port multi-bande reconfigurable présenté a la Figure 5.13. Les courbes représentent le
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Figure 5.11 : Réponse logarithmique de la caractéristique Voy Vs Piy représentant le modele

du détecteur de puissance RF AD8318

coefficient de réflexion et d’isolation (Ses, Ses) entre le port d’entrée RF 6 (RFj,) et le port de
référence RF 5 (LO) pour les deux bandes de fréquences accordables allant de fi,in;= 1.36 GHz a
fmaxi= 2.8 GHz et de fiino= 5.8 GHz a fiaxo= 6.25 GHz, correspondant aux tensions de polarisation
des diodes varactors de Vpias= 0 et 25 volts. Des mesures similaires ont été effectuées pour les
coefficients de réflexion Sss. D’aprés 1’équation (2.22), le démodulateur six-port proposé exhibe
une accordabilité fréquentielle de 69% pour la bande de fréquence inférieur et de 8% pour la
bande supérieure. Notons que les quatre détecteurs de puissance connectés aux ports de sorties
de la jonction six-port, numérotés par 1, 2, 3 et 4, sont utilisés pour obtenir les signaux de sortie
en bande de base DC afin d’obtenir les signaux de sorties I et Q en utilisant deux soustracteurs
(par exemple des comparateurs hautes vitesses) comme nous I’indiquent les expressions données

par les équations (5.18) a (5.19).
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Figure 5.12 : Les tensions DC de sortie par rapport au déphasage
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Figure 5.13 : Prototype de la jonction six-port frontal multi-bande reconfigurable incluant
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Figure 5.14 : Magnitudes mesurées Ses (dessus) et Ses (dessous) pour des tensions de

polarisation Vyis= 0, 5 et 25 volt
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5.5 Récepteurs conversion directe reconfigurable a base d’un filtre passe

bande versus un démodulateur six-port

Dans cette section nous analysons deux types de récepteurs conversion directe reconfigurables: le
premier récepteur utilise un filtre passe bande RF comme ¢élément accordable, tandis que le
deuxieme est bas¢ sur un démodulateur six-port controlable. Premiérement, nous présenterons un
bref rappel sur le principe de modulation M-PSK, et par la suite nous aborderons la conception et
réalisation compléte de deux types de récepteurs numériques a conversion directe
reconfigurables. L’architecture du premier récepteur est composée d’un filtre passe- bande
contrdlable, tandis que le second récepteur est basée sur le démodulateur I/Q six-port multi-bande

controlables.

5.5.1 Rappel sur la modulation M-PSK

La modulation de signal consiste essentiellement a coder I’information a transmettre, sous forme
d’amplitude, de fréquence ou de phase. Le cas particulier d’une modulation numérique M-PSK
consiste a modifier la phase de la porteuse, tout en gardant une amplitude constante, selon
différents états de modulation ou symboles, que nous dénoterons par M. Un signal M-PSK est

généralement définit par I’expression :

s(t) = Acos[w,t + 6,] 5.23

2n(n—1)
"
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Figure 5.15 : Diagramme de constellation pour une modulation numérique QPSK avec code

Gray binaire
L’équation (5.23) montre que la distance de phase entre deux états de modulation est de 2n/M.
La modulation M-PSK est représentée sous forme de diagramme polaire, encore appelé
constellation, tel qu’illustré a la Figure 5.15 par la représentation d’une modulation numérique 4-
PSK (QPSK). Les modulations BPSK ou 8PSK correspondent a des états de modulation M= 2 et
8 (2", n est égal au nombre de bits par symbole). Le récepteur numérique doit donc déterminer
lequel des états se situe a I’intérieur de la zone de décision se trouvant a une distance de phase de
+1/M, et y associer le symbole correspondant.

La densité de spectre de puissance d’un signal numérique modulé M-PSK s’exprime par

Es

Py_psk = )

(sin n(f — fC)TS>2 <sin n(—f — fc)Ts>2
N 5.24

n(f = f)Ts n(—f = fI)Ts

E, = E,log, M

Ty = Ty log, M
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Ey, = C/Ty et Ty, représente 1’énergie et la durée de transmission d’un bit. 7§ et f représente la
période et la fréquence de symbole. C et f. représentent la puissance et la fréquence de la
porteuse.

Nous observons de 1’équation (5.24) que pour des modulations M= 2"= 2, 4 ou 8, les
fréquences de transmissions de symboles ou encore vitesses de modulation correspondantes, sont
égales a n/T, (n=1, 2, 3). Notons aussi que la largeur de bande absolue RF d’un signal modulé
M-PSK diminue au fur et a mesure que M augmente. Par contre sa largeur de bande efficace
augmente lorsque M augmente, puisqu’il est défini comme le ratio entre le taux de bits transmis
sur la largeur de bande passante absolue.

Un autre parameétre important des modulations numériques M-PSK est la probabilité d’erreur
sur les bits (BER). Cette probabilité¢ d’erreur de bit est proportionnelle a la distance entre les
symboles les plus rapprochés dans le diagramme de constellation. Cette distance est
généralement égale a 2\/FS sin(r/M). La probabilité d’erreur sur les bits permet de déterminer
la performance de démodulation d’un récepteur M-PSK en fonction de 1’efficacité de puissance
d’un signal modulé ou encore par le rapport signal sur bruit (SNR). Le rapport signal sur bruit
est généralement défini comme étant le ratio de 1’énergie du bit (Ep) sur la densité spectrale de
puissance de bruit (Ny). La probabilité moyenne d’erreur d’un symbole pour une modulation M-

PSK est théoriquement définie par :

2E, log, M I8
P. = 2Q Jb—gzsin(—) 5.25

N, M

(L
Qx—xfmexp( x*/2)dx
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En pratique, I’expression taux d’erreur (BER) de bit est généralement utilisée pour mesurer
les performances d’un récepteur, puisqu’on ne peut mesurer la probabilité d’erreur définie a
I’équation (5.25).

Nous aborderons dans les sections suivantes 1’analyse de la sensibilité (SNR) et de la bande
dynamique de deux systémes récepteurs controlables précédemment énoncés. Dans les deux cas,
a I’exception des composantes contrdlables, tous les éléments constituant les récepteurs operent
sur une large bande de fréquences. Nous présenterons les résultats de simulation des systémes a
I’aide du logiciel ADS. Par la suite, nous vous décrirons le montage complet du banc de test de
mesures du récepteur a conversion direct multi-bandes contrélables composé du démodulateur
frontal six-port accordable. Finalement, les diagrammes de constellation et le BER du récepteur

six-port reconfigurable seront présentés suivi d’un test de sélectivité

5.5.2 Architectures et simulation des systémes

La Figure 5.16 présente les architectures des deux récepteurs conversion directe reconfigurables.
Le premier est compos¢ d’un filtre passe bande contrdlables (dessus) tandis que le second est
équipé d’un démodulateur six-port accordable (dessous). La sensibilit¢ des récepteurs est en
grande partie affectée par le filtre passe bande a I’entrée, tandis que la largeur de bande
dynamique dépend généralement de la performance du démodulateur.

Le sensibilité d’un récepteur est définie comme étant le minimum de niveau de puissance du
signal RF regu pour lequel le signal démodulé a un minimum spécifi¢ de rapport signal sur bruit
(SNR) ou encore un minimum de taux d’erreur de bits (BER). La bande dynamique quant a elle

exprime le rapport entre le niveau maximal de puissance que le récepteur peut tolérer sur le
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Figure 5.16 : Diagramme bloc du récepteur a conversion direct accordable bas¢ sur un filtre

passe bande accordable (dessus), et une jonction six-port accordable (dessous)

minimum de niveau de puissance détectable (MDS). Le principal parameétre influengant la
sensibilité d’un récepteur est le niveau de bruit blanc associ¢ au signal RF recu en entrée du
récepteur combiné au niveau de bruit généré par le récepteur. Le bruit généré par un récepteur
est généralement obtenu en déterminant la figure de bruit totale (NF;) du systéme qui est donnée

par I’expression :
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NF,—1 NF3—1  NF—1
G G G3 Gf - Giy

NF, = NF, + 5.26

NF;, et Gj représentent la figure de bruit et le gain en absolu de la composante a différents étages
du récepteur. D’autre part, la bande dynamique est généralement déterminée en obtenant le

produit d’intersection d’ordre 3 (IIP3;) équivalent du systéme donné par :

1 1 G2 G2G2
~ + + T
(IIP3),  (11P3), = (1IP3), ' (IIP3),

5.27

1IP3; caractérise la distorsion non-linéaire de chaque composante du systéme.

A partir des équations (5.26) et (5.27), nous observons que la sensibilité d’un récepteur est en
grande partie influencée par la figure de bruit de la premiére composante dans la chaine de
réception. La bande dynamique est beaucoup plus affectée par la non-linéarité de 1’élément se
trouvant a la fin de la chaine de réception.

Nous avons analysé en termes de taux d’erreur de bit (BER), la sensibilité et la bande
dynamique des deux récepteurs proposés dont les architectures sont présentées a la Figure 5.16.
La premiére architecture emploie un démodulateur six-port large bande intégré avec un filtre
passe bande contrdlable, tandis que le deuxiéme systéme est basé sur un démodulateur six-port
bibande controlables intégré avec un filtre passe bande large bande.

Le filtre contrélable que nous avons utilisé dans le premier systéme récepteur est identique a
celui réalisé dans le chapitre 3 de cette theése. C’est un filtre bimode réalisé en technologie
microruban et congu pour opérer dans les bandes mobile GSM et ISM (1900 MHz a 2.4 GHz). 11

est composé d’un résonateur en forme de méandre et de quatre capacitances chargées. La
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perturbation des modes dégénérés est obtenue en combinant une petite trace carrée de ligne
microruban et une ligne résonante en forme de méandre additionnelle. L’accordabilité
fréquentielle est réalisée en modifiant la longueur électrique de chaque branche du résonateur par
des diodes varactors semiconducteur. Le filtre mesuré présente un pourcentage d’accordabilité
fréquentielle de 23 % dont la fréquence centrale d’opération varie de 1.9 GHz a 2.4 GHz pour des
tensions de polarisations des diodes varactors allant de 3 a 15 Volt. Il présente une largeur de
bande fractionnelle constante a 3 dB autour de 5.75% et une perte d’insertion entre 3.1 et 7 dB
sur toute la plage de fréquence dynamique. Les détails de conception et les performances du
démodulateur six-port multi-bande controlables composant le second systéme récepteur
accordable ont été bien décrits aux sections 5.3 et 5.4 de ce chapitre.

Dans les deux cas d’analyse des architectures présentées a la Figure 5.16, un amplificateur
faible bruit large bande est utilis¢ pour amplifier le signal RF recu afin d’obtenir une meilleure
sensibilité, tandis que le modele du détecteur de puissance présenté a la section 5.4 est exploité
afin d’obtenir le signal de sortie DC d’un signal inconnu issue de la combinaison des signaux aux
ports d’entrée RF (RFin) et de référence (LO). Ensuite, nous avons utilis€ un circuit en bande de
base composé de deux modules comparateurs pour générer les signaux en phase (I) et quadrature
Q).

La simulation et 1’analyse des deux récepteurs reconfigurables sont réalisées a I’aide de la
plateforme schématique du logiciel ADS. Dans les deux architectures, la partie transmetteur de
signaux numériques est composée d’un module modulateur I/Q en connexion avec deux sources
de tension pouvant générer des trains de bits pseudo-aléatoire a une vitesse de transmission de bit
de 20 MHz. Notons que la vitesse de transmission de bits pour les modulations QPSK, 8PSK et

16PSK correspond a 2x20 Mbps, 3x20 Mbps et 4x20 Mbps, soit 40 Mbps, 60 Mbps et 80 Mbps
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pour un nombre de bits associé¢ a chaque symbole de 2, 3 et 4. Le niveau de puissance de la
porteuse RF est défini a P.=-10 dBm.

Tous les tests d’analyse des performances des deux récepteurs sont effectués en utilisant un
signal RF modulé QPSK et avec une fréquence d’opération de la porteuse qui est maintenu égale
a la fréquence d’opération du récepteur (f,,). Un modele de Friis (Line-of-Sight : LOS) est utilisé
pour représenter la propagation entre 1’antenne €mettrice et réceptrice possédant des gains de 4
dBi et distancées de 1m. La Figure 5.17 présente le schéma typique de simulation du systéme
récepteur/récepteur basé¢ sur le démodulateur six-port reconfigurable. Un schéma identique a
aussi €té réalisé pour analyser le premier type de récepteur composé de filtre passe bande bimode.
Un gain de 20 dB est défini pour le module amplificateur faible bruit des récepteurs. Un module
représentant les parametres S du filtre contrélable mesurés a différentes tensions de polarisation
est utilis¢ dans I’analyse du premier récepteur, tandis que la deuxiéme architecture emploie un
modele de simulation électromagnétique (EM) du démodulateur six-port multi-bande
controlables. Les diodes varactors sont représentées par le modéle SPICE non linéaire dont les
paramétres de la diode varactor sont définis au Tableau 2.3, tandis que le détecteur de puissance
est représenté par 1’équation (5.22).

La technique d’enveloppe non linéaire implantée dans le logiciel ADS est utilisée pour
analyser les deux systemes. Les fréquences d’opération du premier récepteur sont sélectionnées
égales aux fréquences d’opération du filtre passe bande contrélable (1.9 GHz a 3 volt, et 2.4 GHz
a 15 volt). Les fréquences du deuxiéme récepteur quant a elles, sont sélectionnées égales a celles
du module électromagnétique six-port controlable (1.9 GHz a 5 volt, 2.4 GHz a 15 volt, et 5.8

GHz a 0 volt). La Figure 5.18 présente les taux d’erreur de bits (BER) simulés pour différents
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Figure 5.17 : Schématique ADS du récepteur conversion directe accordable, incluant le

modele EM de la jonction six-port frontal, les diodes varactor et le modele non linéaire du

détecteur de puissance RF

niveaux de rapport signal sur bruit (SNR ou Eu/Np). Nous observons que les BER des deux
récepteurs augmentent lorsque leurs fréquences d’opération diminuent. Cette variation du BER
est causée par la désadaptation au port d’entrée des composantes controlables (filtre et

démodulateur six-port) pour des tensions de polarisation décroissantes. Le niveau de puissance
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Figure 5.18 : BER simulés des récepteurs accordables proposés basé sur un filtre passe

bande (ligne en pointillée) et un six-port frontal accordable (ligne pleine)

délivré (Pge1) a ’entrée des composantes accordables est fonction de I’adaptation et est défini par

les expressions

Prrin—Pger
|511|2 = % 5.28
RFin
Paer = Prrin(1 = [5111%) 5.29

Dans les équations (5.28) et (5.29), les parametres S;; et Prrin représentent les coefficients de
réflexion illustrés a la Figure 3.18 et la Figure 5.14 et le niveau de puissance a la sortie du LNA.
L’équation (5.29) montre que la puissance du signal QPSK délivré (Pge) diminue lorsque la
tension de polarisation des diodes varactors diminue. En conséquence, le BER augmente puisque
le ratio signal sur bruit (SNR) diminue. Les courbes de la Figure 5.18 montrent que le premier

systeme récepteur opérant a la fréquence centrale d’opération de 1.9 GHz présente un taux
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d’erreur de bits ¢élevé. La dégradation du BER dans ce cas est principalement due a la perte
d’insertion mesurée de 7 dB du filtre passe bande contrdlable illustrée a la Figure 3.18. Cette
perte d’insertion augmente le niveau de bruit du récepteur selon 1’équation (5.26). Nous pouvons
conclure de cette premicre analyse du BER en fonction du SNR que le récepteur a conversion
directe basé sur le module six-port controlable présente une meilleur sensibilité.

La bande dynamique du deuxiéme récepteur est analysée pour différentes fréquences
centrales d’opération de f,,=1.9, 2.4 et 5.8 GHz, puisque le démodulateur six-port controlable
présente des propriétés de non linéarité dues a la diode varactor. Nous présentons a la Figure
5.19 les résultats de simulation des BER en fonction du niveau de puissance du signal RF a
I’entrée de I’amplificateur faible bruit avec un niveau de puissance du signal de référence (LO) de
P1o= Prrint3 (dBm). Les bandes dynamiques obtenues sont égales a 48, 65, et 81 dBm (de -64 a
-16 dBm, -61 a 4 dBm, et -71 a 10 dBm) pour des fréquences centrales d’opération fo,= 1.9, 2.4,
et 5.8 GHz (correspondant & un BER de 10°°). Les courbes a la Figure 5.19 montrent que la bande
dynamique du second récepteur est limitée par la diode varactor. Le minimum de signal
détectable simulé est de -70 dBm, tandis que le maximum de niveau de puissance dépend de la
non-linéarité des diodes varactors.

La sélectivité du deuxiéme récepteur est analysée pour différente tensions de polarisation des
diodes varactors. La Figure 5.20 montre les résultats des BER simulés en fonction des
fréquences f; d’un signal recu modulé QPSK, situé proche de la fréquence centrale d’opération
Jop- Nous observons que les BER augmentent rapidement lorsque la fréquence f; est 1égeérement

décalée de la fréquence fp.



140

-2
1 O T T T v v 1 T T
- fS= 1.9 GHz
\ ---f=24GHz 4
-4 . \ N 7
10 Yoo — f=58GHz -
" \ S X 1
\ \ »~ ]
\ \ o
\ ) 64dB —— - = —>
-6 \ ‘\ 2
x 5 Sa e
L 10 K ~~--\\ .......... H
m M ST T T i
_____ 1
-------------------------- !
Bl ] N 48dB - TTssl 1
10° L SN 48dB — > ~ L
\\ I|
80 dB 3% ]
-10 AN i
10 B \\ ! i
1 1 1 1 1 1 1 1~
-70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0 10
PeFin (4BM)

Figure 5.19 : BER simulés sur une plage de niveau de puissance (Prrin) au port d’entré du

LNA, avec différente fréquences centrale d’opération f,,= 1.9, 2.4 et 5.8 GHz

En nous basant sur les résultats de simulations des BER réalisées précédemment, nous
pouvons conclure que I’architecture du récepteur numérique a conversion directe composé d’un
démodulateur six-port contrélable présente une meilleure sensibilité et une plus large plage de
fréquence accordable que celui avec un filtre controlable. Notons la bonne robustesse du
récepteur six-port proposé grace a la large bande dynamique du démodulateur QPSK. Toutefois,
un filtre passe bande contrélable additionnelle au port d’entrée RFin pourrait étre utile afin de

rejeter tous signaux d’interférences situés trés proches de la bande passante du récepteur.
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Figure 5.20 : BER simulés en fonction de la fréquence f; d’un signal modulé QPSK recu,

avec différente fréquences centrale d’opération fo,= 1.9, 2.4 et 5.8 GHz

5.6 Récepteur a conversion direct basé sur le module six-port bibande

accordable : Banc d’essai et résultats expérimentaux

La Figure 5.21 représente, dans un environnement beaucoup plus réaliste, le diagramme bloc du
banc de test de mesure du récepteur six-port multi-bande reconfigurable. Nous n’avons pas
inclus le filtre passe bande a large bande dans les mesures dans cette architecture. Les blocs

transmetteur et récepteur sont composés de deux antennes planaires quasi-Yagi large bandes
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Figure 5.21 : Diagramme bloc du banc de test de mesure du récepteur six-port reconfigurable

provenant des travaux de recherches menés par KANEDA and al, 2002. Un générateur de signal
vectoriel (Agilent E4438C) et un générateur de série de données (Anritsu MES522A Tx) sont
utilisé ensembles afin de créer une modulation QPSK standard de séquence de bits pseudo-
aléatoire (PSBR) 2°-1. Pour tous les tests réalisés, nous utilisons un signal cohérant provenant
du générateur E4438C comme oscillateur local afin d’obtenir de meilleures performances du
récepteur. Une source de bruit HP346C en connexion avec un amplificateur large bande a gain
¢levé et un combineur de puissance large bande sont utilisés pour combiner différents niveaux de
bruit blanc avec le signal QPSK transmis afin de mesurer les performances du récepteur en terme
du rapport signal sur bruit (SNR).

Pour accroitre la sensibilité ou le minimum de signal détectable par le récepteur, le module

récepteur contrdlable proposé est composé d’un amplificateur faible bruit large bande Gali 39+
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de la compagnie Mini-Circuit opérant dans la plage DC a 7 GHz, de la compagnie Mini-circuit
Inc. De plus, la jonction six-port multi-bande accordables est connectée a quatre détecteurs de
puissance RF large bande (ADS8318, opérant de 1 MHz a 8 GHz). Deux comparateurs haute
vitesse quad (AD8564), avec un temps de réponse de 7 ns, de la compagnie Analog devices Inc
sont utilisés pour générer les signaux démodulés I/Q a partir des tensions DC de sorties aux
détecteurs de puissance. Les constellations du signal QPSK démodulé sont par la suite
directement visualisées sur un oscilloscope suivant I’expression vectorielle complexe I'= /450,
avec les signaux / et Q donnés par les €quations (5.18) et (5.19). De plus, les mesures du taux
d’erreur de bits (BER) sont obtenues a 1’aide du module récepteur de données pseudo-aléatoire
(Anritsu ME522A Rx) en conjonction avec un signal d’horloge synchronisé provenant du module
transmetteur de données pseudo-aléatoire.

Une photographie du banc de test de mesure est présentée a la Figure 5.22. Les antennes
émettrice et réceptrice sont distantes de 0.6 m. La puissance générée par le générateur de signal
vectoriel est de -22 dBm, correspondant a un minimum de niveau de puissance du signal
détectable mesuré¢ autour de -70 dBm a I’entrée de I’amplificateur faible bruit (Gali 39+). Un
atténuateur variable fixé a -30 dB est utilisé pour ajuster le rapport entre le niveau de puissance
aux entrées RFin et LO du six-port. Les diodes varactors sont polarisées simultanément a travers
un circuit de polarisation trois ports, communément appelé Bias-T, connecté au port de référence
LO. Les tests effectués sur le récepteur sont réalisés avec un taux de séquences de bits pseudo-
aléatoire de 40 Mbps dans une modulation QPSK.

La Figure 5.23 présente une séquence pseudo-aléatoire des signaux de sortie I/Q démodulés dans
le domaine temporel, pour une fréquence d’opération du récepteur a 1.9 GHz (c’est-a-dire pour

une tension de polarisation de 5 volt). Dans cette méme figure, nous présentons les résultats de
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Figure 5.22 : Photographie du banc de test de mesure du récepteur six-port reconfigurable
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mesures des différentes constellations des signaux démodulés pour différentes fréquences
d’opération du récepteur a 1.9 GHz (5 volt), 2.45 GHz (15 volt), et 5.8 GHz (Ovolt).

La Figure 5.24 présente les mesures des diagrammes de constellations de signaux QPSK
démodulés pour différents SNR (Ey/Ny) de 5 et 18 dB. La grande distorsion du diagramme de
constellations lorsque la fréquence d’opération du récepteur diminue est due a la désadaptation au
port d’entrée RFin (6) de la jonction six-port contrélée par des diodes varactors.

Nous avons mesuré la sensibilit¢ et la sélectivité du récepteur proposé a différentes
fréquences centrales d’opération f,, en termes de performances du BER. Les résultats de
simulation et de mesures des différents BER en fonction du rapport SNR (E/Ny) sont présentés a
la Figure 5.25. Les petites différences observées entre les résultats simulés et mesurés des BER
sont attribuables a des erreurs de mesures du banc de test, tel que des erreurs de mesure de niveau
de bruit ou par exemple la distance entre les deux antennes qui n’est pas exactement comme dans
la simulation. Les courbes mesurées de la Figure 5.25 montrent que le BER se dégrade lorsque la
fréquence f,, diminue comme dans le cas de la simulation du systeme. La dégradation du BER
par rapport a la fréquence f,, observée est due a la désadaptation au port d’entrée RFin lorsque la
tension de polarisation des diodes diminue. En fait, la désadaptation dans ce cas est dynamique
et est en fonction de la tension appliquée qui modifie la condition au port d’entrée de la jonction
six-port.

La sélectivité du récepteur opérant a différentes fréquences d’opération f,, de 1.9 GHz (5
volt), 2.4 GHz (15 volt), et 5.8 GHz (0 volt) est investiguée en mesurant les BER en fonction de
la fréquence f; du signal QPSK recu. Les résultats de mesures de la sélectivité du récepteur sont

présentés a la Figure 5.26. Les courbes montrent que le BER augmente rapidement lorsque la
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fréquence f; du signal modulé est lIégérement décalée par rapport a la fréquence d’opération fo, du

démodulateur six-port.
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Figure 5.23 : Séquences de signaux I/Q mesurées par rapport au temps (dessus coin
gauche), et constellations du signal QPSK démodulé sans bruit ajouté aux fréquences
d’opération de 1.9 GHz (dessus coin droit), 2.45 GHz (dessous coin gauche) et 5.8 GHz

(dessous coin droit)
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Figure 5.24 : Constellations du signal QPSK démodulé mesurées avec Ey/Ny de 18 dB
(dessus, milieu et dessous coin gauche) et 5 dB (dessus, milieu et dessous coin droit), aux
fréquences d’opération de 1.9 GHz (dessus, coin gauche et droit), 2.45 GHz (milieu, coin

gauche et droit), et 5.8 GHz (dessous, coin gauche et droit)
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volt), et 5.8 GHz (Vyas= 0 volt)
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CONCLUSIONS ET TRAVAUX FUTURS

Les prochaines générations des systémes radios télécommunication devront étre capables de
s’adapter et de s’ajuster par rapport a des situations indésirables dans leur environnement. Ces
systémes devront étre constitués de composantes pouvant réaliser de multiples fonctions. C’est
dans cet esprit qu’il est nécessaire d’axer les recherches dans le développement de composantes

multi-bandes reconfigurables par logiciels, dans le but de réaliser des systemes radios cognitives.

Nous avons donc proposé et réalisé¢ plusieurs types de composantes frontal RF et un récepteur
conversion directe multi-bande et reconfigurable dédi¢ aux systémes de communications sans fil
numériques. Nos travaux dans ce domaine ont générés 10 publications, incluant les articles de

journaux et de conférences.

Dans un premier temps, nous avons caractérisé¢ et réalisé des capacités IDC composées de mince
couche de BST afin d'extraire la variation de la capacitance, de la résistance équivalente série, en
fonction de différentes tensions de polarisation. Nous avons aussi modélisé la variation de perte

tangentielle ainsi que la constante dié¢lectrique du matériel BST aux fréquences RF/microondes.

En nous basant sur les capacités discrétes IDC BST réalisées ainsi que sur des diodes varactors
semi-conducteur standard, nous avons réalisé¢ et comparé les performances de deux coupleurs
hybrides quadrature accordables. Le coupleur hybride multi-bande accordable avec le BST a
présenté 29.2% et 4.3% d’accordabilité fréquentielle pour la premiére et la deuxieme bandes pour

des tensions de polarisation de 0 a 25 volt. D’autre part, nous avons obtenu 45.9% et 5.2% pour
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le coupleur avec diodes varactors semi-conducteur. Les tests d’intermodulations montrent que le
coupleur avec capacités IDC BST présente une meilleure linéarité. Les comparaisons de
performance entre ces composantes accordables ont démontré que le matériel ferroélectrique
présente un potentiel dans le développement des systémes de communication radio sans fil

intelligents et a application cognitive.

Nous avons aussi investigué¢ et validé expérimentalement un filtre bimode multi-bande aux
fréquences U-NII de 5.2 et 5.8 GHz. Tout d’abord, nous avons congu, fabriqué et testé deux
filtres bimodes bandes étroites. Ensuite une configuration multicouche en conjonction avec deux
transitions a couplage capacitif a été utilisée pour combiner les deux filtres et générer les deux
bandes de fréquences requises. Nous avons par la suite réalisé une version contrélable du filtre
bimodes en utilisant des diodes varactors semiconducteur. Les capacitances diodes varactors ont
¢été utilisées pour modifier et coupler les fréquences de résonance des deux modes dégénérés afin

de faire varier la fréquence centrale d’opération du filtre de 1.9 a 2.45 GHz.

Nous nous sommes ensuite tournés vers la conception d’un amplificateur faible bruit multi-bande
pour des systémes de communication sans fil aux fréquences WLAN. Nous avons tout d’abord
réalisé un LNA un étage présentant un maximum de gain et un minimum de figure de bruit
possible aux deux bandes de fréquences d’opération. Le LNA réalisé présente une fréquence de
réjection entre les deux bandes d’opération permettant de supprimer tout signal non désiré. Par la
suite nous avons réalis¢ un LNA cascadé deux étages afin d’améliorer le gain total avec un
minimum de figure de bruit. Les mesures de non-linéarité ont été aussi effectuées afin d’observer

les limitations du LNA.
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Les différentes composantes réalisées nous ont permis de concevoir et de tester un récepteur a
conversion direct multi-bande reconfigurables pouvant opérer aux bandes de fréquences GSM
(1.9 GHz), ISM (2.45 GHz) et WIMAX (5.8 GHz). Tout d’abord, deux types complémentaires
d’architectures de récepteur a conversion direct accordables ont ét¢ analysés en termes de
performances du BER. Par la suite nous avons conclu que I’architecture basée sur le module
frontal six-port accordable présentait de meilleures performances en termes de sensibilité et de
largeur de bande de fréquence accordable, mais avec une bande dynamique limitée par la non
linéarité des diodes varactors. Ensuite, un banc de test complet de mesures du récepteur a
conversion direct basé sur le six-port frontal accordable a ét¢ monté. Des résultats expérimentaux
de BER ont été effectués afin de valider le concept d’accordabilité fréquentielle et de sélectivité
du récepteur proposé. Les performances des différents BER montrent que le systéme récepteur
reconfigurable proposé présente un grand potentiel pour les futurs systémes de communication

sans fil avec des possibilités cognitives.

TRAVAUX FUTURS

Nous avons utilisé les équations de transformations conformes afin de modéliser et de
caractériser les capacités varactor BST en extrayant les parameétres électriques et physiques tels
que la perte tangentielle, la constante diélectrique ainsi que la capacitance. Notre premicre
suggestion concerne la modélisation non-linéaire de la capacité varactor BST. En effet, de nos
jours il n’existe aucun modele permettant de prédire le comportement non-linéaire des varactors

ferroélectriques comme dans le cas de la diode varactor semi-conductrice qui comporte un
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modele Spice bien défini par logiciel. Un modéle non-linéaire de la capacité varactor BST
permettrait par exemple de prédire rapidement et précisément la distorsion d’un signal RF qui

traverse la varactor BST par rapport a un certain niveau de puissance RF.

Notre seconde suggestion s’arréte sur la conception du filtre multi-bande multicouche et sur le
filtre microruban accordable par les diodes varactors. Le filtre multi-bande proposé présente un
probléme d’intégration a un systéme complet de radio communication sans fil. En effet, les
performances du filtre passe bande qui réalis€ en dessous du substrat et qui opere a 5.2 GHz
pourraient étre modifi¢ par le plan de masse commun au systéme €émetteur/récepteur complet. Il
serait donc souhaitable d’améliorer 1’architecture du filtre multi-bande en intégrant un plan de
masse en dessous du filtre fonctionnant a 5.2 GHz.

En ce qui concerne le filtre passe bande reconfigurable, bien qu’il soit accordable sur une large
bande de fréquence, il serait profitable de résoudre le probléeme de désadaptation qui varie avec la
tension de polarisation de la diode varactor. Un systéme d’adaptation d’impédance devrait dont
étre intégré au filtre de maniére a garder le coefficient de réflexion et d’insertion constante pour
les différentes tensions de polarisation des diodes varactors. Le systéme d’adaptation

d’impédance permettrait de maintenir une perte d’insertion du filtre accordable autour de 3 dB.

Notre derniére suggestion concerne la conception et la réalisation du systéme récepteur frontal
reconfigurable. Nous sommes encore loin d’un récepteur intégré complet a base de six-port. En
effet, plusieurs éléments ne sont pas inclus dans la présente étude. Dans un récepteur réel
reconfigurable, la fréquence du signal de la porteuse a I’entrée LO du six-port doit étre identique

et synchronisé la fréquence du signal RF regu par I’antenne réceptrice. Il serait donc intéressant
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de réaliser et d’intégrer au six-port un circuit a verrouillage de phase reconfigurable, dans le but
de récupérer automatiquement la porteuse LO. Finalement, les travaux décrits dans cette these
supposent un canal de communication unique. Cependant, les systémes de communications réels
utilisent des bandes de fréquences composées de multiples canaux. Il est donc nécessaire et
avantageux de compléter le récepteur en réalisant des circuits permettant de sélectionner I’un des
canaux de la bande et d’¢éliminer les canaux adjacents, nous pouvons citer par exemple des filtres

reconfigurables passe bandes a ondes acoustiques.
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ANNEXE: 1 Matrices de transmission et transformations

Tableaux illustrant les relations entre les différents paramétres d’une ligne de

transmission

Paramétres S en termes des parametres ABCD, Y, et Z
ABCD Y VA
B _ _
S A+ /Zo (Zo—-D Yo — Y1) (Yo + Yop) + Vi,7 (Zy1 = Z0)(Zop + Zo) — Z12Z24
1
A+B/Z0+CZ0+D (Yo + Y1) (Yo + Yz2) — Yooy (Z11 + Z0)(Zy2 + Zo) — Z12Z2:
s 2(4D — BC) —2YpY, 271,57,
" A+8/, +czo+D (o + V) (o + Yo2) = Vio¥or | (Zay + 20) (Zay + Z0) — Z12Z
g 2 —2Vy1Yy 22512
. A+B/; +¢zy+D (Yo + Vi)Yo + Yo2) = VioYor | (Zuy +20)(Zaz +Z0) = Z12Z01
_A+B/ _

s At7/2, = C0HD | ()= Yoo) +Yig¥er | (Zua + Z0) (oo = Z0) = ZuoZn
2 A+ B/ZO +CZy+D Yo + Y1) (Vg + Yop) — Yip7y (Zy1 + Z0)(Zaz + Zo) — Z12Z21
Paramétres ABCD en termes des paramétres S, Y, et Z

S Y A
4 (1 +811)(1 = S33) + 512521 R Zn
255 Y21 Zy
B 7 (148101 +532) = 512521 1 Z11Z22 — Z12Z21
’ 285 Y1 Zn
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C i (1 - 511)(1 - 522) - 512521 _ (Y11y22 - y12Y21) _i
ZO 2521 Y21 Z21
D (1= 811)(1 + S33) + S12521 _ I
28551 Y21 Zn
Un réseau deux ports montrant les variables du réseau
Il 12
P G
ZOI
4 Réseau deux ports V2 |::| Zo
E, Y \4
O &
PuisqueV, = —1,Z,,, I'impédance d’entrée au port 1 du réseau deux ports ci-dessus est donnée
par:
p V., Zy,A+B
m =7 =5 1N
L ZyC+D

En substituant les parametres ADCB pour un réseau de ligne de transmission, nous obtenons

I’expression

Zyy + Z.tanhyl
€Z,+ Zy, tanhyl

Zipp =2
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Ou Z. et vy, et [ sont I'impédance caractéristique, la constance de propagation complexe, et la
longueur de la ligne de transmission. Pour une constante de propagation complexe sans perte

2
y=jf, nous pouvons ainsi réécrire I’expression précédente comme :

. ZoytZ tanpl
- T°Z.+jZy, tan Bl

Zinl

Lorsque 1’on impose un circuit ouvert ou un court-circuit a un des ports du réseau de ligne de

transmission, 1’équation ci-dessus devient égale a :

Zyny = —2%
ML itan Bl

pour un circuit ouvert et
Zipn = jZ tanfl

pour un circuit fermé
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ANNEXE 2 : Setup de test de mesure de la linéarité

La procédure le plus souvent utilisée pour quantifier les effets de non-linéarité, qui sont associ¢s
a un circuit non-linéaire, est le test deux-tonnes. Le principe de base est présenté a la Figure A.2.
L’application deux-tonnes sinusoidales au port d’entrée du circuit non-lin€aire cause 1’apparition
des produits d’intermodulation en sortie. Parmi eux les produits d’intermodulation d’ordre 3 sont
ceux les plus critiques puisqu’ils sont localisés proche des tonnes fondamentales et sont donc trés

difficile a rejeter par un processus de filtrage.

DUT
Circuit non-linéaire T T

Figure A.2.1 : Réponse d’un circuit non-linéaire sous une excitation deux-tonnes

Un montage typique de mesures deux-tonnes, comme illustré a la Figure A.2.2, peut étre utilisé
pour déterminer la performance de linéarité d’un tel circuit. Deux sources de signaux RF sont
utilisées pour générer deux tonnes sinusoidales avec des fréquences individuelles rapprochées de
fi et fo. Les atténuateurs sont utilisés pour éviter tout mélange de signaux provenant des
générateurs qui pourrait générer d’autres distorsions supplémentaires. Le combineur de
puissance RF est ensuite utilisé pour combiner les deux signaux qui vont par la suite étre envoyés
a I’entrée du circuit non-linéaire sous test. Finalement, I’analyseur de spectre est utilisé pour

visualiser le spectre du signal de sortie de la composante non-lin€aire.
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Générateur de
signaux RF a f|

I
F ES i oo Analyseur de spectre
- )i p— /W\(:ombineur de -

Attenuateur
25-30 dB

uissance RF

M~ DUT
1\ R&S FSIQ40

Générateur de Attenuateur

signaux RF a f, 25-30dB

Figure A.2.2 : Schématique du setup de mesures de linéarité



