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RESUME

Ce travail propose, dans sa premicre partie, la conception et la réalisation d’un
atténuateur variable a base d’une diode PIN. Le mod¢le de cette diode que nous
suggérons est obtenu par I’analyse du coefficient de réflexion d’un circuit congu pour
cette fin. Le modele trouvé reproduit bien le comportement physique de la diode PIN.

Le deuxiéme volet de ce mémoire présente la conception et la réalisation d’un déphaseur
a base d’une diode Varactor. La modélisation de cette diode est réalisée de la méme fagon
que la diode PIN. Bien que les modeles utilisés pour les diodes PIN et Varactor ne soient
physiques, ils s’implantent facilement dans le simulateur et donnent de bons résultats.

Le troisieme volet consiste a développer et implanter une méthode de linéarisation du
control de I’atténuateur et du déphaseur a 1’aide d’une transformation numérique (Dc-Dc)

ou de circuits de polarisation non linéaires. Une linéarisation quasi-parfaite sur 10dB
(atténuateur) et 70° (déphaseur) est obtenue.

SIGNE :

Mr:"MTIMAT MOHSEN




CONCEPTION ET REALISA’I:ION DE CIRUITS DE MODULATION MICRO-
ONDES A CONTROLE LINEAIRE

MTIMAT MOHSEN

SOMMAIRE

La simulation des systémes de communication a entrées et sorties multiples (multi-in
multi-out : MIMO) nécessite la réalisation d’un émulateur de canal afin de tester et
calibrer les algorithmes d’égalisation de signaux numériques. L’émulateur du canal est
constitué, entre autres, d’un atténuateur et d’un déphaseur variables a controle linéaire.
En effet, si ces modules ne sont pas linéaires, il sera impossible d’extraire le signal
modulant de 1’enveloppe. La linéarité de ces circuits garantit la réalisation d’une
modulation d’amplitude ou de phase.

Ce travail propose, dans sa premiére partie, la conception et la réalisation d’un
atténuateur variable a base d’une diode PIN. Le modele de cette diode que nous
suggérons est obtenu par I’analyse du coefficient de réflexion d’un circuit congu pour
cette fin. Le modele trouvé décrit en bonne partie le comportement physique de la diode
PIN.

Le deuxié¢me volet de ce mémoire présente la conception et la réalisation d’un déphaseur
a base d’une diode Varactor. La modélisation de cette diode est réalisée de la méme
fagon que la diode PIN. Nous signalons que les modeles trouvés ne répondent pas
intégralement aux caractéristiques physiques de ces diodes PIN et Varactor. Une
amélioration des deux modgles proposés est nécessaire.

Contrairement aux techniques souvent utilisées, la procédure de linéarisation suggérée ne
s¢ base pas sur les caractéristiques (I/V) des semi-conducteurs. En effet, pour assurer la
linéarisation, nous avons proposé de transformer le potentiel de contrdle des diodes
utilisées par une méthode numérique. Les résultats obtenus par cette méthode sont
acceptables et montrent que les dispositifs proposés permettent une atténuation et un
déphasage linéaire en fonction de la tension de contrdle. Toutefois, cette technique peut
étre améliorée par ’utilisation d’une carte FPGA (Field Programmable Gate Array) qui
permet de réduire les erreurs de calcul et le bruit.



MICROWAVE MODULATION CIRCUITS DESIGN WITH LINEAIR
CONTROL

MTIMAT MOHSEN

ABSTRACT

The simulation of multi-in multi-out (MIMO) communication systems requires the
realization of a channel emulator in order to test and calibrate equalization algorithms of
digital signals. Channel emulator is composed of several modules among them an
amplitude attenuator and phase shifter. These two components are generally time varying
with linear control. In fact, when they are not linear, we can not extract the modulated
transmitted signal. Circuit linearity allows modulator realization.

In the first part of this work, we propose the design and realization of a variable
attenuator based on PIN diode. The proposed model for this diode is obtained by the
analysis of the reflection coefficient of an adequate circuit. The obtained model describes
mostly the physical behaviour of the PIN diode.

In the second part of this work, we suggest the design and realization of a phase shifter
based on varactor diodes. The modeling of this diode is performed as in the case of PIN
diode. We note that obtained models do not totally fit physical characteristics of PIN and
varactor diodes. So, it is necessary to improve the two proposed models.

Our proposed linearization procedure is not based on the I/V semi-conductor
characteristics. Indeed, we have suggested transforming diode control potential by a
numerical method. Obtained results show that the proposed architectures allow linear
attenuation and phase shifting. However, our procedure can be improved by the use of
FPGA (Field Programmable Gate Array) which reduces the computation errors and noise
power.
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Teonv Temps de conversion du convertisseur analogique numérique

CKeonv Horloge interne du convertisseur analogique numérique

mV Milli-Volt

ADCH Registre de bits a poids forts ( High)

CAN Convertisseur analogique numérique

CAN98 Carte congue pour la conversion numérique analogique

Lout Courant a la sortie de la carte CAN9S8

Loutss Courant maximum a la sortie de la carte CAN98 (full scale)

Lref Courant de référence de la carte CAN98

Vout Voltage a la sortie de la carte CAN98

LM324N Type d’amplificateur opérationnel utilisé



INTRODUCTION

Dans un environnement de propagation radio, le trajet de transmission entre un émetteur
et un récepteur est sévérement obstrué par des batiments, des montagnes et des reliefs.
Divers phénomenes physiques régissent la propagation de ’onde électromagnétique. 11
s’agit en particulier de la réflexion, la diffraction et la dispersion. Ainsi, chaque onde est
diffractée en un ensemble de sous-ondes suivant de sous-trajets de longueurs différentes
et arrivant au niveau du récepteur avec différents retards et différentes atténuations. Dans
le cas de systtmes MIMO, ces phénomenes seront plus complexes. Un canal MIMO a
deux antennes émettrices et deux antennes réceptrices est défini par sa matrice de

paramétres H(2x2) comme le montre la Figure 1.

Figure 1  Canal MIMO 2x2

Les techniques développées a ce jour qu’elles soient logicielles ou matérielles, présentent
encore des limitations empéchant une généralisation de leur utilisation. En effet, les
techniques logicielles ne permettent pas des tests en temps réel des circuits de
communication. Alors que la réalisation pratique d’un émulateur d’un canal nécessite un
traitement en bande de base, pour ce faire, il faut échantillonner le signal puis le convertir
a I’aide d’un mélangeur et enfin, le filtrer. Toutes ces opérations introduisent des erreurs,
pouvant ne pas faire déduire ’effet du canal. Dans ce mémoire, nous proposons de

fabriquer un émulateur de canal en RF, sans passer par les procédures complexes de



traitement du signal. En effet, un atténuateur a contrdle linéaire peut générer un signal
modulé en amplitude et, a la sortie d’un déphaseur a contrdle linéaire, on peut avoir un
signal modulé en phase. Dans le cas d’un systtme MIMO 2X2, le canal se compose de
quatre chemins. Chaque chemin peut étre émulé par un modulateur vectoriel comme le

montre la Figure 2.

? A o
Fort
Py 3 11le P4
L Pad PWR3 Num=4
PS4 PAD4
PhaseShiitsML Pad
PS3 PAD3

Figure 2  Emulateur d'un canal MIMO

Les éléments de la matrice H du canal sont des variables aléatoires complexes, pouvant
étre modélisée par quatre modulateurs vectoriels. Pour réaliser 1’émulateur du canal
MIMO, il faut concevoir quatre atténuateurs et quatre déphaseurs variables et linéaires.
Avec ces circuits micro-ondes, nous pouvons translater le signal modulant sur la porteuse
de 1.9 Ghz. Le signal modulant est, en fait, proportionnel aux potentiels de polarisation
de latténuateur ou du déphaseur. L’objectif de ce travail est de concevoir et réaliser un
déphaseur et un atténuateur a contrdle linéaire a la base d’une transformation numérique

des potentiels de polarisation(DC-DC). Ces circuits micro-ondes seront congus et réalisés



pour fonctionner dans la bande S. Au chapitre 1, nous exposons quelques concepts
intéressants de modélisation de déphaseurs et d’atténuateurs variables et a contrdle
linéaire. Au chapitre 2, nous exposons les bases théoriques de la conception d’un
déphaseur et d’un atténuateur. Au chapitre 3, nous explorons un modéle numérique de la
diode PIN de la compagnie HP. Ensuite nous concevons un atténuateur variable a base
du modele trouvé. Au chapitre 4, nous nous intéressons a la diode Varactor de la
compagnie Metellics et concevons un déphaseur variable. Au chapitre 5, nous présentons

notre méthode de linéarisation numérique.



CHAPITRE 1

APPLICATIONS DES ATTENUATEURS ET DES DEPHASEURS

Une solution susceptible d’augmenter la capacité des systémes actuels consiste a utiliser
un mode de répartition spatial. Ceci consiste & optimiser le diagramme de rayonnement
des antennes d’une station de base afin qu’elle s’adapte au mieux a la demande des
utilisateurs. Une configuration classique d’une station de base comporte trois antennes
dont une ouverture du diagramme de rayonnement de 120° permet de couvrir tout
I’espace autour de la station. Si un grand nombre d’utilisateurs présents au méme
moment dans une méme cellule, tous ne peuvent pas établir des communications
simultanément. En reconfigurant dynamiquement le diagramme de rayonnement de ces
antennes, on augmente la capacité sur le demi-espace supérieur et on assure les
communications pour ’ensemble des utilisateurs. Ceci s’effectue bien siir, en diminuant
la capacité de la cellule couvrant le demi-espace inférieur ou les utilisateurs sont moins
nombreux. Une solution pour réaliser ces antennes consiste a déphaser et a atténuer, de
fagon variable, et indépendante 1’ensemble des éléments rayonnants constituant ce réseau

d’antennes. Un tel systéme est représenté sur la figure suivante:

{0t

b (
Num=2 Att2 .- Dephz -
= g — -
Qﬂ#//% /@ - ~.
Bt S " 5 na ~
P3 Atteruaior FhaseShifs ML
Num=3 Att3 Deph3

Figure 3  Schéma d'un réseau d'antenne a faisceau dépointant



Pour ne pas modifier le signal transmis & ce systéme, les déphaseurs et les atténuateurs
doivent avoir un contrdle linéaire. Dans ce mémoire, on utilisera la linéarisation pour

signifier la linéarisation du contréle.

1.1 Les atténuateurs a controdle linéaire

Lizama et Andrade [1] ont congu un atténuateur variable & pente linéaire de 12 dB sur
une bande allant de /.5GHz a 6.5GHz. La topologie de I’atténuateur T a été préférée a la
topologie 7 a cause de sa bonne bande passante. Les transistors de type MESFET sont
utilisés comme résistances variables contrdlées par le potentiel V. Pour obtenir le
minimum de perte d’insertions, les transistors en série doivent avoir un minimum de

résistance, comme le montre la Figure 4.

DRIVER

Yol

Figure 4  Topologie T d'un atténuateur linéaire variable MMIC

En effet, la résistance variable en question modélise le canal de déplétion entre la source
et le drain. Les différents voltages sur les grilles déterminent les bonnes valeurs des

résistances Rps entre les drains et les sources. Cette conception & la base de la



technologie MMIC a de bonnes performances, mais 1’atténuateur reste quasi linéaire.
L’avantage de cette topologie est que I’atténuateur congu détient une trés petite taille et
une stabilité suffisante par rapport & la variation de la température. Le circuit de

linéarisation interne de 1’atténuateur réduit son coit et ses gabarits.

Maoz [2] propose une autre conception des atténuateurs de topologie T ayant des
circuits de linéarisation interne. Cette conception se base aussi sur la variation de la
résistance Rpg entre le drain et la source d’un MESFET. L’idée de la linéarisation est
basée sur le montage en parall¢le de différentes conductances, comme le montre la

Figure 5.

Y

§R4 FETn
T @t

,,,,,,,,,,,,,, RFIN

- Num =1

Figure 5  Circuit de la résistance variable utilis¢ par Moez

La superposition de tous les transistors admettant différentes largeurs du drain sera
assumgée a un montage paralleéle de résistances. Leur conductance totale ( la somme) doit

varier linéairement en fonction du voltage de contrdle Vs, comme le montre la Figure 6.



4 4 Conductance en Siemens

FET2
FFET1
i \ >

Figure 6  Conductance du canal des différents FETs

Pour stabiliser la pente de linéarisation, il faut augmenter le nombre des MESFETs
utilisés & la place des résistances en série dans la topologie T de I’atténuateur. Pour la
résistance en paralléle de la topologie T, deux transistors seront suffisants. Le circuit de
I’atténuateur basé sur de la technologie Gads MMIC peut étre utilisé dans plusieurs
applications, telles que la modulation d’amplitude et la compensation de la température.
La technique utilisée peut étre appliquée pour concevoir des mixers et des modulateurs

vectoriels.
1.2 Les déphaseurs a controle linéaire

La conception conventionnelle d’un déphaseur, se basant sur un coupleur hybride a
quatre lignes de longueur A/4 est encombrante pour la technologie MMIC. Hitoshi
Hayashi [3] a présenté une nouvelle conception d’un déphaseur, en se basant uniquement
sur I'utilisation de deux lignes de longueur 4/4 et d’une impédance caractéristique Z3,

comme le montre la Figure 7.
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Figure 7 Topologie du déphaseur Novel

L’impédance du port d’entrée et celle de la sortie est Z, = 50 £2.. Le déphaseur comporte

aussi deux impédances variables Z; et Z,. Pour que le déphaseur soit adapté a la sortie
comme a ’entrée, la condition suivante doit &tre satisfaite :

2
Zl=%723 (1.4)

Dans ce cas, les coefficients de réflexion S;; et S, et les coefficients de transmission S,

et S;; a la fréquence normalisé f, seront donnés par les équations suivantes

2Z —-Z
Sy =8, =0 et Sy =8, = - 2

e T4y 1.5
27, +Z, (1.3)

Si jX; et jX> sont utilisés comme des réactances variables des impéd‘ances Zret 7y le

circuit est alors un déphaseur analogique variable. Ce circuit fait varier I’angle 8 du



coefficient S2; tout en laissant son amplitude constante. Quand la réactance j.X; passe a

une valeur j(X>+4X;) a la fréquence f,, I’angle 6 sera exprimé par 1’équation suivante :

Xr+AX X
O=—2tan"1 £~2——2] +2 tan—l(—2) (1.6)
27, 27,

Pendant la réalisation du circuit, la capacité de la barriére Shottky au niveau de la grille
d’un Gads MESFET est utilisée comme une diode Varactor au niveau des deux
réactances jX; et jX. A la fréquence de 12 GHz, la capacité peut varier de 0.25 & 0.6 pF
pour une polarisation indirecte variant entre —5.0 et 0.0 V. Une configuration en
cascade de deux circuits de la Figure 5 a donné un dynamisme de phase de plus de /80
degrés avec des pertes d’insertions de 3./ dB. La variation de phase en fonction du

potentiel de la polarisation n’est pas tout a fait linéaire.



CHAPITRE 2

TOPOLOGIE D’ATTENUATEUR ET DE DEPHASEUR A BASE D’UN
COUPLEUR HYBRIDE

11 existe plusieurs topologies de réalisation des déphaseurs et des atténuateurs comme
celles basés sur deux lignes de transmission de longueur A/4 ou celles basée sur le
principe des circulateurs [4]. Dans ce mémoire, nous avons choisi la topologie réflective
en nous servant d’un coupleur hybride et de deux circuits présentant des résistances
variables dans le cas de Il'atténuateur et des capacités variables, dans le cas du
déphaseur. Les capacités et les résistances variables sont placées aux ports couplés et
directs du coupleur comme le montre la Figure 8. Le port 4 est totalement isolé et il
représente la sortie de [’atténuateur ou du déphaseur. Dans le cas ou les ports 3 et 2
seraient adaptés, la puissance du signal de sortie sera nulle. La réalisation des
impédances variables Z; et Z, présentées aux ports 2 et 3 peut se faire a 1’aide des

éléments actifs, comme par exemple, les diodes PIN pour les atténuateurs et les diodes

SRLO
Z1
Ports Paort2
gntrée Direct
il [
b
H=pn—f i e i
Term ;

Entrée
Z=50 Ohm

e T SRILE

N Portd Partad Zz
S ortie HS coupl v
Z=50 Ohm

Figure 8  Topologie d’un atténuateur (déphaseur) variable

Varactor pour les déphaseurs.
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En général, les deux impédances Z; et Z, sont égales aux ports 2 et 3 du coupleur

hybride. A chaque impédance est associé un coefficient de réflexion :

r= o @2.1)

ou Zy est I'impédance caractéristique de la ligne de transmission. Le signal d’entrée se
combine avec les coefficients de réflexion I” aux niveaux des ports 2 et 3 pour former le
signal de la sortie. Ceci s’explique avec le principe de fonctionnement du coupleur

hybride.
2.1 Le coupleur comme élément de base de I’atténuateur et du déphaseur

Le coupleur est un dispositif a quatre acces, dit octopdle. On distingue deux grandes

familles de coupleurs :

1. Les coupleurs directifs basés sur le principe du couplage entre deux lignes
paralléles, que I’on appelle communément coupleurs a lignes paralléles.
2. Les coupleurs hybrides de type branchline basés sur le principe du couplage des 4

lignes de méme longueur, soit /4.

On caractérise les performances d’un coupleur par les parametres suivants :

Couplage :

il
C—Log[ B j (2.3)
Isolation :

_1.0 A
I—Log[Ej (2.4)
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Directivité :

(B
D—Log[E) 2.5)

P,, P> et Ps sont les puissances aux ports 1, 2 et 3. On constate que ces caractéristiques

sont liées par la relation :
D =] -C (2.6)

L’étude de deux lignes couplées, fait appel généralement & une mise en équation
compliquée. Nous supposons donc que les deux lignes couplées sont identiques. D’autre
part, nous considérons que les modes se propageant sur les lignes sont 7TEM. La Figure 9
montre le circuit équivalent d’une simple ligne de transmission. Pour les lignes a faible

perte, R, et G, sont approximativement nulles et on obtient le schéma de la Figure 10.

i Hdi
Hort Lod R Codx Godx Port
pg Vv RO Rodx = vidv  P3
=1 Num=2
L L

Figure 9  Modéle général des télégraphistes

Figure 10 Modele sans pertes des télégraphistes



Si on considére une section de la ligne de taille électrique trés faible Ox , les équations de

Du couple des équations (2.6), on tire I’équation des télégraphistes :
v

—0v/0x=L.,0il0t

Kirchoff [5] pour une ligne sont :

—0ildx=Co0vVv/0Ot

13

(2.6)

2.7)

i1T+di

2+ diz

v2+dv2

Schéma équivalent de deux lignes couplées

Figure 11
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On considére deux lignes identiques qui, lorsqu’elles sont isolées, ont pour

caractéristique linéiques L et C, . Si on rapproche ces deux lignes, les lignes du champ

électriques et magnétiques se déforment. Les parametres caractéristiques deviennent L’

et C’,. L’induction magnétique entre les conducteurs de deux lignes peut étre caractérisée

par une induction mutuelle linéique L,,. De méme, les champs électriques seront couplés.

Ce couplage se caractérise par une capacité linéique C,,.

En posant C =C,+ C’, et L =L, les équations appliquées au systéme de la Figure 9

peuvent étre écrites de la fagon suivante :

—8v1/6x=L8i1/6 t+Lm8i2/6t

—8i1/8x=C8v1/6t—Cm8v2/6t

—8v2/8x=L6i2/8 t+Lm8i1/6t

~3;,/0x=Cdy, 10t-C, 0y, /0t

2 2 1

On cherche une solution en régime harmonique, soit de la forme :
vi(x,t)=Re [V1Exp ((ot-px)) ]

va(x,t)=Re[V2Exp (j(wt—fx))]

(2.9)

(2.10)

@2.11)

2.12)

Ou Vi et V2 représentent les amplitudes complexes associées aux tensions vi(x,t) et

v2(x,t). Les courants 71(t) et i2(f) ont les mémes formes que celles des potentiels aux

équations (2.11) et (2.12). Les couples des équations (2.9) et (2.10) s’écrivent sous la

forme matricielle :



propagation {3 :

P

C

=ja)

L’équation (2.13) équivaut a :

- Bl

—(BloW,+L1,+L,1,=0

CV,~(Blw) I, - C,V, =0

-plo)

L, I, —(Blw) V,+LI, =0

—C V. +CV, —(Blo)], =0

15

(2.13)

0 (2.14)

On définit alors les équations de dispersion reliant la pulsation ® & la constante de

.15)

(2.16)

2.17)

(2.18)
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Pour que ce systeme d’équations ait au moins une solution, il faut que le déterminant de

la matrice des coefficients soit nul, ce qui donne :

[-Blo L 0 L, ]
C —flw-C, O
det =0 (2.19)
0 L, fo L
Cp 0 C -Plo]

On obtient deux solutions différentes, correspondant aux deux modes de propagation pair
et impair. La solution générale se construit a partir d’une superposition des modes

normaux, Soit :

Vi=1/2 (Ve+Vo) (2.20)
V2 =1/2 (Ve V) (2.21)
L =1/2(le+ Io) (2.22)
L =1/2(le- Io) (2.23)

On définit les rapports K et K; par :

Ke=Cn/C (2.24)

Ki=Ln/L (2.25)

et on peut obtenir les coefficients suivants :
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B,lo V,=LA+K) 1, (2.26)
,Be/a) I =C(1+K)7, (2.27)
B,lo V,=L(1+K)) I, (2.28)
B lo I, =C(1+K,)V, (2.29)

Si on utilise les équations (2.26) et (2.27) d’une part et les équations (2.28) et (2.29)

d’autre part, on obtient :

52
[;j =LC(1+K)(1-K,) (2.30)
52
(—OJ =LC(1-K)(1+K,) 231
(v
avec
g = o /v, (2.32)

ou vy représente la vitesse de phase. Si, dans un plan transversal aux deux lignes, le
diélectrique est homogene, il est évident que les vitesses de phase seront identiques et

égales a :

v, = (2.33)
€ €My

Ceci entraine forcément K. = Kj- K.
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Nous nous limiterons, par la suite, a I’étude du couplage entre deux lignes identiques et
ayant un diélectrique homogéne dans le volume utile des deux lignes. Les équations
(2.30) et (2.31) présentent les équations dites de dispersion s’écrivent sous la forme,

pour le mode pair :

2
('B") =LC(1-K?) (2.34)
@
et pour le mode impair :
2
[&j =LC(1+K?) (2.35)
o

Donc, I’'impédance caractéristique s’écrit, en utilisant les équations (2.26) et (2.34) :

v
Zoo == %f}j—g (2.36)
e

Pour le mode impair, les équations (2.34) et (2.35) deviennent :

z, =ﬂ=\/Z,/—1-K 2.37)
I, CV1+K

On définit alors I’impédance de couplage :

Zc=\% (2.38)

On remarque que :
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Zc2: Z 00 Z e (2.39)

2.1.1 Application aux coupleurs a lignes paralléles symétriques

On considere un coupleur symétrique, de longueur L, adapté aux quatre accés, excité a
I’acces 1 par un générateur E,. Il existe quatre modes dans la structure : un mode pair
progressif se dirigeant vers les x croissants, un mode pair régressif, un mode impair
régressif, un mode impair progressif. Ce sont les conditions aux limites en x=0 et x=L ou
s’arréte le couplage entre les deux lignes, qui déterminent I’influence respective des
quatre modes. Pour la mise en équation, plusieurs méthodes d’analyse sont possibles.
Nous choisissons d’appliquer les conditions aux limites sur les ondes normalisées a; et b;.
On considere que le générateur impose a I’entrée de I’accés 1 une onde a;. On répartit

cette excitation sur les deux modes propres, comme le montre la Figure 12.

Mur magnétique Mur électrique

(Tension maximale) (Tension minimale)

Figure 12 Répartition des modes

La présence d’un mur magnétique ou électrique permet de traiter chaque demi-structure
comme un quadripble et non comme un octopdle, ce qui facilite le calcul des ondes

émergentes. Le schéma a considérer pour le mode pair est donné a la Figure 13.
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Figure 13 Le mode pair
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bj. et bz sontles ondes émergeants aux accés 1 et 2. Le quadripdle défini a la Figure

10 constitue une ligne de propagation d’impédance caractéristique Z,.. Il est chargé par

une impédance Z, de part et d’autre et représente un déphasage 8 = L (L représente la

distance de couplage) entre [’onde entrante a;, et I’onde émergente b, Le calcul des

paramétres S est classique et donne :

blc Fe TL ale b4e I_‘e T’c a4e
= et =
bZe Te FL aZe b3e Te re a3e
avec
a,=a,, =1/2a,

Zz,1Z.-2,1Z,) Sin6

" 2Cos 0+ (Z, 1Z.+Z.1Z,.) Sind

2
I =
" 2Cosb+j(Z,,/Z,+Z,12Z,) Sind

Pour le mode impair, les équations (2.39), (2.40) et (2.41) deviennent :

(2.40)

(2.41)

(2.42)

(2.43)
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alo = a4o :l/zal (244)

B iz,1Z2.-Z.17,) Sind
° 2CosO+j(Z,,1Z,+Z,1Z,) Sinf

(2.45)

2
T =
° 2Cos0+j(Z,1Z.+Z,1Z,) Sind

(2.46)

Donc, la matrice S du coupleur, en superposant les deux modes, est composée des

éléments suivants :

by =by+b, =T,a,+T,a,=T,+T,)a,/2=_8,a (2.47)
b,=b,,+b,, =T ,a,+T,a, =T, +T,))a /2=35,aq (2.48)
by=b,, +b, =T a, +T,a, =T,-T,)a,/2=35,4q, (2.49)
b,=b,,+b,=T,a,+1,a,=L,-T)a/2=5,a (2.50)

Pour obtenir un coupleur contradirectif, on doit avoir b3=0, soit T,=T,, ce qui donne :

=z} (2.51)

¢

Z,7

00

Dans ce cas, le coupleur est adapté (b, = 0).
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Pour obtenir un coupleur codirectif, on doit avoir b,= 0, soit [, =I;. Dans ce cas, le

coupleur ne peut étre adapté ( b; # 0). En utilisant les équations (2.37), (2.39), (2.42),

(2.47) et (2.50), on calcule :

5 - JjkSin@

" V1-K*Cos@ + jSin@
V1-K?

Sy =

V1-K?*Cos8 + jSiné

Du fait de la symétrie du dispositif, on a : Sy;=S;4 et S23 = S;z.
Du fait de la réciprocité du dispositif, on a S»; =S, et Si3 = S34.

Pour =LL=Q2n/A)L=r/2, soit alors L=1/4,0na:

S,=K et S, =— jN1-K>

La matrice compléte du coupleur s’écrit alors :

o 1K 0
—jV1-K? 0 k
[s}=
0 k 0 —jV1-K?
|k 0 - jN1-K?

2.52)

(2.53)

(2.54)

(2.55)
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2.1.2 Le coupleur hybride

2.1.2.1 Principe

Le principe est décrit a ’aide de la représentation schématique a la Figure 14. Chaque

branche du coupleur a une longueur de A/4. Le déphasage correspondant est donc égal a :

BAlA=r/2 (2.56)
gl e Bl ¥4
Pert A 8 Fort
P1 P2
Num Num=2
o G o
P4 P3
Num=4 AN Num=3
' {: g \\. /’g’ \‘\\k\
b4 b3 b4 b3

Figure 14  Principe de coupleur hybride

On excite le dispositif par ’accés 1 (onde a;). Cette onde induit des ondes émergentes

aux accés 2,3 et 4.

L’onde émergente en 3 est la somme des ondes b3 et b’’s, ayant parcouru les chemins

ADC et ABC respectivement. La distance parcourue par ces deux ondes est donc égale a

(24/4). Les ondes subissent un déphasage de 7, soit un déphasage relatif égal a 0. Elles se

recombinent de fagon constructive a 1’acces 3.

L’onde émergente au port 4 est la somme des ondes b’y et b’y ayant parcouru les

chemins AD et ABCD respectivement. La distance parcourue par ces deux ondes est

égale & (A/4) et (34/4). Pour chaque chemin, les ondes subissent des déphasages de m/2
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et 31t/2 respectivement, soit un déphasage relatif égal a . Elles sont en opposition de

phase et se recombinent de fagon destructive a I’acces 4.

Si I’'amplitude des deux ondes émergentes en 4 est identique, elles vont s’annuler. Nous

aurons alors un coupleur codirectif.
2.1.2.2 Calcul des caractéristiques du coupleur

Les lignes étant en paralléle, nous raisonnons a 1’aide des admittances des branches du
coupleur Yyp et Yep tel que démontré a la Figure 15. P est un plan de symétrie de la
structure. Nous utilisons le méme principe de mise en équation pour les coupleurs a
lignes en paralléle en décomposant les ondes sur deux modes, le mode pair et le mode

impair.

YAB
Fort Pt
P1 P2 P
Num=1 Num=2
YRBC YBC
D C
P YAB Hort
P4 P3
Num=4 Num=3

Figure 15 Admittances du coupleur hybride

2.1.2.3 Mode pair

La répartition est symétrique par rapport au plan P. Dans les accés 1 et 4, on envoie des

1 . ot Lot
ondes telles que a,, = a,, = Eal . Du fait de la symétrie de la structure, on peut &crire :

b, =b, =Slle% et b, =b;,, =8,,—

) (2.57)

e
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Si on coupe la structure en deux parties au niveau du plan de symétrie P et que ’on
termine les deux trongons d’impédances Ypc par des circuits ouverts parfaits coefficient
de réflexion égal a 1 comme le montre la Figure 16, cela ne change rien aux équations. 11
en résulte que le calcul de Sy, et de Sy, est relatif a un quadripdle et non plus & un

octopdle.

A B

0 A
Pyt Port t
P18 8 | P2 |
P NumE1> | Num=2
N s ‘

N L

2 y.
Circuit Cuvert

Figure 16 Mode pair

2.1.2.4 Mode impair

La répartition est antisymétrique par rapport au plan P. On envoie dans les branches 1 et

1 . fent
4 des ondes telles que a,, =-q,, = Eal. Du fait de la symétrie de la structure, on peut

écrire ;

=b, :SIIO% et by, =-b, =S21e% (2.58)

o o

b, =

o

Si on coupe la structure en deux parties au niveau du plan de symétrie P et que I’on
termine les deux trongons d’impédance Ypc par des courts-circuits parfaits (coefficient de

réflexion égal a —1), comme le montre la Figure 17, cela ne change rien aux équations.
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N P !

N ;

Court - circuit

Figure 17 Mode impair

2.1.2.5 Superposition des modes pair et impair
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Les ondes incidentes et émergentes résultant de la superposition des modes pair et impair

s’écrivent :

a] = ale + alo

a4 = a4e + a4a

a
b =b,+b,=S5,, a,+8,a,=(,, +S110)_2l =84
a
by=b), +b,, =S,, a, +5,,a, =5, +S210)?1 =8y4

e _blo

b3 =b3e +b3o =b2

b, =b,, +b,, = b, —b 2

o

La matrice ABCD du mode pair est :

a,
=8, @, —53,a1, =Sy, _S210)7 =854

_ _ _ a4 _
=S A, — S, =S —Si,) 5 =S8,4

(2.59)

(2.60)

2.61)

(2.62)

(2.63)

(2.64)



27

B .
_EC; S
YAB YAB
[4BCD], = (2.65)
. Y Y,
JWp -2 =%
L YAB YAB_J

La matrice ABCD du mode ifnpair est:

.__Y BC _]__
YAB YAB
[4BCD], = (2.66)
_ Y.’ Y
JX 45— %") YB—C
L AB AB |

Les paramétres S du coupleur doivent vérifier les conditions d’adaptation de chaque

branche, le coefficient de couplage et I’isolation, soit :

S, =0 (2.67)
C=-10 Log|S,|’ (2.68)
I = -10Log|S, |’ (2.69)

Les éléments des matrices S en fonction des matrices ABCD s’écrivent, pour un

quadripdle symétrique :

B/Z,~CZ
S =S, = < < 2.70
WU 244 BIZ, +CZ, (270)
2
Sy =8 (2.11)

T 24+ B/Z +CZ.
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Ces parametres doivent vérifier les conditions d’adaptation de chaque branche, le

coefficient de couplage et I’isolation :

C =10 Log%= ~10LoglS,,|"

1

2

I=10 Log%= ~10Log|S,,|

1

Pour que la branche 1 soit adaptée, il fautque S;;,= 0 = S,+S,.

D’aprés les matrices des modes pair et impair, cette condition est respectée si :

2

1 Y,
—_=Zc(YAB_ - )
YpZ, Y,y

Enposant Y, = }1—— cela donne :

4

Cecli entraine :

On établit :

1
S31 = 5 (S21e _S210)

2.72)

2.73)

(2.74)

(2.75)

(2.76)

Q.77)

.78)
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En tenant compte de la condition précédente qui impose B/Zc=CZc , on obtient :

_ _YBCYAB

31 2 )
Y+ Y

En tenant compte de la relation ¥,* = ¥,,> —7,.”, on obtient :

L’isolation est établie suivant I’équation suivante :

1
S41 = 5 (Slle _Sllu)

En réalisant la condition d’adaptation, nous avons réalisé¢ (S,

avons donc automatiquement réalisé une isolation infinie, soit :
Sy =0

2.1.3 Application au coupleur 3dB

(2.79)

(2.80)

2.81)

S,) =0. Nous

(2.82)

Si on choisit, Ysc=Yc, on aura alors Yec=A2 Ye , ce qui entraine ces équations :

-1
R

(2.83)

(2.83)
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On définit alors la matrice des paramétres S d’un coupleur hybride -3 dB :

0 j 10
S=(——1—)j001 (2.84)
V27100 '
01 7O

A partir de la matrice de I’équation (2.84), on peut écrire I’équation (2.85) décrivant

décrit la fonctionnement d’un atténuateur ou d’un déphaseur variable :

by 0 j10])a]
by 1 JOOT1]|ap

_ 2.85
by («/5)100]' a3 (289

by 101 j0]lay
La résolution de I’équation (2.85), en tenant compte des conditions d’adaptation au port
d’entrée et de la sortie du circuit, détermine la relation a la base de laquelle nous pouvons
obtenir un déphaseur ou un atténuateur, suivant que nous faisons varier I’amplitude ou la
phase du coefficient de réflexion présenté aux ports direct et couplé du coupleur hybride,
soit :

b, = J Ia, (2.86)

2.2 Choix de coupleur hybride

Le coupleur hybride, 1413063 de fabrication Anaren possede de bonnes caractéristiques,
couplage (ports 4 et 3) et isolation (ports 1 et 2). La compagnie Anaren fournit un fichier
de type texte, modélisant le coupleur 1413063. Ce coupleur peut fonctionner sur la bande

de fréquences allant de 1.8 GHz a 2.7 GHz. Pour déterminer les caractéristiques de ce
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coupleur, nous avons congu un circuit avec le logiciel HPADS, comme le montre la
Figure 18. Ce circuit contient un élément S4P a quatre ports de 50Q. Les résultats de la
simulation S paramétres de ce circuit sont donnés aux Figures 19 a 21. Le fichier

1413063 4SP.txt contient les parametres S du coupleur a chaque fréquence de la bande.

S4P
SNP1
File="1A13063_S4P .ixt"
SP1 ran Term 4
Num =4
Start=1.8 GHz § 7=50 Ohm
» Stop=2.7 GHz Y
o | Step=0.01 GHz " Turm
:‘é | . . | Term 2
1 AN\ Ars— NN [ Num =2
= — Z=50 Ohm
e &1
% Term 1 + % Taidn
o Num =1 Term 3
Z=50 Ohm Num=3
Z=50 Ohm

Figure 18  Circuit de simulation du coupleur hybride

Le coupleur étant un dispositif symétrique, les deux courbes qui présentent I’isolation
sont presque confondues, comme le montre la Figure 19. A la fréquence 1.9 GHz,
isolation est de -21.5 dB, cette derniére est acceptable pour concevoir un atténuateur ou

un déphaseur a la base de ce coupleur.
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Figure 19 Isolation du coupleur 1A13063
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Figure 20  Couplage du coupleur 1A13063
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dB(S(1,1)

N 7,
AN N
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freq, GHz

Figure 21  Adaptation du coupleur 1A13063

A la fréquence centrale 1.9 Ghz, la Figure 21 montre que I’adaptation aux quatre ports du

coupleur est acceptable et dépasse le 20 dB.



CHAPITRE 3

CONCEPTION ET REALISATION D’UN ATTENUATEUR VARIABLE
3.1 Introduction

Ce chapitre présente la conception et la réalisation d’un atténuateur variable a la base
d’un coupleur hybride et d’une diode PIN. Nous commencerons d’abord par modéliser et
décrire le fonctionnement de la diode PIN HSMP3810 de la compagnie Agilent
technologie. Ensuite, nous présenterons en détail les résultats des simulations et les
mesures réalisées. Pour de concevoir 'atténuateur, nous nous sommes fixé comme

objectif de respecter les caractéristiques suivantes :

Une grande dynamique d’atténuation = -12 dB.
Une faible variation de la phase en fonction de la tension de commande (< &°).
Une fréquence centrale /.9 GHz et une bande passante de 40 MHz.

Une bonne adaptation en entrée ( S;;<-15 dB) et en sortie (S2,<-15 dB).

A

L’ atténuateur doit étre linéaire.

3.2 La diode PIN comme résistance variable

3.2.1 Définition de la diode PIN

Une diode PIN est un semi-conducteur pouvant étre opérée comme une résistance
variable dans les systémes micro-ondes. La valeur de la résistance est proportionnelle au
courant de polarisation directe. Vu la physique de la diode PIN, elle peut contrdler le
signal RF sans introduire de distorsions affectant I’enveloppe du signal. La Figure 22
montre la géométrie de cette diode ot la région I caractérise I’isolation. La région P est
la ’anode de la diode dopée p, alors que la région N représente la cathode dopée n. La
performance de la diode PIN dépend de la géométrie et de la nature du semi-conducteur,

en particulier dans la région 1. Cette région est caractérisée par une grande durée de vie
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de ses électrons et une grande résistivité. Ceci peut donner a la diode une habilité a

contrdler le signal RF avec un petit courant Dc.

Figure 22 Géométrie de la diode PIN

3.2.2 Polarisation en directe de la diode PIN

Quand une diode PIN est polarisée en direct, les électrons et les trous sont injectés dans
la région I, comme le montre la Figure 23. La recombinaison de ces charges ne se produit

pas immédiatement. Une charge Q apparait donc dans cette méme région 1.
P :l; I :':N
© O

Figure 23 Polarisation directe de la diode PIN

La quantité de charge encaissée dépend du temps de recombinaison T (durée de vie des

électrons) et du courant Ir de la polarisation directe, soit :

O=1I,7 3.1)
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On définit alors la résistance Rg de la région / comme :

__ w?
Rs= (Up+Hy)Q 32)

W : épaisseur de la région L.
Hp : mobilité d’électrons.
W, : mobilité de trous.

A partir des équations (3.1) et (3.2), on peut introduire la formule de la résistance Rs

2
Rs = W - (3.3)
(ﬂp +u )7 Iy

En général, la résistance maximale correspond a Ir = 100 mA. Il faut noter qu’a des
basses fréquences, Rs n’est plus constante, mais elle augmente chaque fois qu’on
diminue la fréquence. Une diode PIN opérant dans les systémes micro-ondes maintient
Rs constant dans la bande /-710 MHz [7]. Comme n’importe quelle autre diode, la
variation du courant est une fonction exponenticlle de la tension appliquée en

polarisation directe.

.
I=1Is Exp(—%= 34
s Exp(22) (34)

Is : Courant de saturation de la diode.
Vs : Potentiel de polarisation directe.
K : Constante de Boltzmann.

T : Température de la diode.

Pour déterminer le modele exact (SPICE Model ) de cette diode, il faut avoir acces aux

mesures effectuées au laboratoire du fabricant. Les variables déterminant le courant Is
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sont a la base du modele utilisé par HPADS. Nous procédons autrement pour déterminer

ce modele de la diode PIN.

3.3 Modélisation de la diode PIN

Pour modéliser la diode, nous avons congu un circuit micro-ondes a un seul port,
comportant la diode PIN polarisée en direct comme I’illustre le masque de la Figure 24 et
dont le circuit électrique associé est montré a la Figure 28. Les mesures des paramétres S
prises a ’aide de I’analyseur du réseau et le courant traversant la diode PIN & chaque
point de polarisation, sont comparées aux mesures simulées du circuit de la Figure 28.
L’analyse de tous les coefficients de réflexion au port 1 des deux circuits nous donne une
idée du comportement de la diode. Pour déterminer le circuit équivalant a la diode, il faut
égaliser les courants et les paramétres S des deux circuits, en supposant que le modéle de

la ligne micro-strip est exact.
3.3.1 Réalisation du circuit de test de la diode PIN

Le masque congu a la Figure 24 comporte le fameux circuit de la polarisation de la diode
PIN, ce dernier ayant une ligne & haute impédance caractéristique de longueur A/4 qui
transforme un court-circuit RF en circuit ouvert. Un condensateur de découplage de 100
pf est utilisé sur la ligne de 50 Q pour bloquer la tension d’alimentation. La diode PIN
ayant comme *“package’ SOT 23 peut étre montée sur la surface du substrat. Pour ce
faire, nous avons congu un masque a trois pattes pour bien la positionner. La troisiéme
patte n’est pas soudée pour éviter ’augmentation de la capacité parasitaire. Dans ce
mémoire, les principales caractéristiques du substrat utilisé sont :

€, . constante diélectrique = 2.33

C : Conductivité du cuivre = 5.6 €7

T : pertes = 0.001

E : épaisseur = 0.7 mil

H : hauteur du substrat



Figure 24  Masque du circuit de test de la diode PIN
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Les mesures prises du circuit ayant le masque de la Figure 22 sont montrées aux Figures

25 et 26.
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Couranten A
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0.00 ————gemessuu -

I |
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Potentiel en V

Figure 25

Variation du courant a travers la diode PIN montée dans le circuit de test
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S(1,1)
vVersus
Vdc

\_,/

freq (1.900GHz to 1.800GHz)

Figure 26  Variation de coefficient de réflexion du circuit de test

Avec les mesures des paramétres S du circuit correspondant aux différents potentiels de
polarisation de la diode PIN, nous avons modélisé le masque de la Figure 24 par un seul
élément S1P de la Figure 28. Ces mesures sont regroupées dans un fichier de type texte
ayant le format suivant :

BEGIN DSCRDATA

%Filenumber model filename

0 G0640.ds

1 G0645.ds

2 G0650.ds

END DSCRDATA

Ce fichier comporte deux colonnes. La premiére colonne joue le réle d’indexe pour la
deuxi¢me. Cette dernicre présente les mesures des paramétres S, présentant eux-mémes

des fichiers propres de HPADS. Cela signifie que la premiere mesure correspond a la
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tension de polarisation 0.640 V et la deuxiéme correspond & 0.645 V et ainsi de suite,

comme au Tableau 1.

Tableau I

Tableau de correspondance index -voltage de polarisation

Index Tension de polarisation Mesure (S11)
0 0.640 v G0640.ds
1 0.645 v G0645.ds
n 1.150v G1150.ds

11 faut noter que toutes les mesures des paramétres S ont €té prises a I’aide de I’interface

HPIB a partir de HPADS. L’analyseur du réseau est connecté a la machine tournante

HPADS & travers le cable HPIB. La variation du potentiel de polarisation est manuelle.

La Figure 27 modélise les mesures prises du circuit congu.

H=31 mil

Start=1.88 Gtz

(53] S-PARAVETERS

0

DAL

(%A PeraveETER sweEP |

Sweepl

SweepVar="dc"
SimingtanceName[1}="SP1"
SimingtanceName([2)=

File=file{DAC1. "model_filename"}

Type=Dataset

Er=2.33 Stop=1.92 GHz ine:"_!;i‘r:cn::ne‘txt" SimindanceName[3)=
Mur=1 Step=0.01 GHz | ytp ‘M'd"l dex L SiminstanceName{4]=
Cond=5.6e7 In(erpD:me——Rgctz olokup SimnstanceName{5]=
Hu=3.8e+034 mil i:‘/;’f_1 = qular SiminganceName{6]=
T=0.7 mil . - Start=0.640
TanD=0.001 Val1=128+200°de Stop=1.160
Rough=0 mit Step=0.005

Term1 '_l—""r

Num=1 e

7350 Ohm SNt

1

Figure 27  Circuit S1P modélisant le layout
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3.3.2 Détermination du modéle de la diode PIN

Le circuit équivalant a la diode PIN est déterminé de maniére a assurer la correspondance
de deux caractéristiques les caractéristiques Dc (courant) et les caractéristiques RF (
paramétres S). Pour ce faire, nous avons réalisé le circuit de la Figure 28. Ce circuit

comporte deux ports totalement isolés.

Mkt 1 oot

He3tmil Start=188GHz

=23 Sop-1RGHz

Mur=1 Step=001 GHz

Can56e?

Hu=38e+ (B4 mi

T=0.7 il

TarD=0001

Roghe0mil IVerl=
Vel 1128+ 20k Stop=1.160

[

Terl

0]

Z=500tm s o
File=fle{DACY, "moce)_flereme’} 115 Subst="MSUbY

Figure 28  Circuit modélisant les comportements du masque
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Pour faire correspondre les courants du cas pratique et du cas simulé, nous avons
assimilé la diode PIN a une résistance pure et variable R;.. Pour déterminer les valeurs de
cette résistance, nous avons effectué une simulation DC du circuit électrique affiché a la
Figure 28. A chaque potentiel de polarisation, nous avons noté la valeur de la résistance
faisant correspondre les deux courants, le courant du cas pratique et celui du cas simulé.

La variation de cette résistance en fonction du potentiel de polarisation est démontrée a la

Figure 29.

1500 T T LI B T T T T LIS N S T T
1000 [~ ;
oy ~ -
= - -

[
= . .
S - N
3 - i
m - -
500 bonares v v n it b =1
0 o P S ) T S B 1 £ .
0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2
Dc en Volts

Figure 29  Variation de la résistance Rdc de la diode PIN

Pour déterminer les caractéristiques RF de la diode, nous avons monté en paralléle de la
résistance trouvée une capacité C,z Ceci nous garantit le maintien d’égalité des courants.
En effet, la capacité est 1a pour bloquer le courant et I’obliger de traverser la résistance
R.. Pour déterminer les valeurs de cette capacité, nous avons effectué une simulation des
S paramétres du circuit affiché a la Figure 28. A chaque valeur du potentiel de

polarisation, on note la valeur de la capacité pour la quelle les deux paramétres S sont
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égaux. La variation de cette capacité en fonction du potentiel de polarisation est affichée

sur la Figure 30.
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Figure 30  Variation de la capacité de la diode PIN

Nous avons constaté qu’a partir d’une certaine valeur Dc, la valeur de la capacité devient
constante. Pour garantir la concordance des paramétres S nous avons ajouté une bobine
en série. Quand la valeur de la capacité est devenue presque constante, un effet inductif a
fait surface. Le modéle de la diode est affiché a la Figure 31, alors que la variation de Lp

en fonction de potentiel de polarisation direct de la diode PIN est affichée a la Figure 32.
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Figure 31  Circuit électrique du modéle de la diode PIN
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Figure 32 Variation de L,rde la diode PIN

3.3.3 Modélisation de la diode PIN dans HPADS

Le circuit électrique modélisent la diode PIN polarisée en direct est un circuit a
composantes variables. Chaque élément est associé a un DAC (DATA ACCESS
COMPONENT), comme le démontre la Figure 33. Chaque DAC est associé a un fichier



de données de type MDIF contenant les valeurs des paramétres Cp, Lp et Rp de la diode
PIN.

g
R LR = |8

?&éww SOnTRos
DAC4 DAC3
File="Cp.MDIF" File="Lp.MDIF"
Type=Discrete Type=Discrete
InterpMode=Index Lookup  InterpMode=Index Lookup
InterpDorrFRectangular InterpDon+Rectangular
iVar1=1 ivart=1
iVal1=-128+200%dc iVal1=-128+200"dc

and AV

R3

p4 R4

R=file{DAC1,"Ro'} Dhm

NuTE1 R=250m

;wi&&;f smelsrrporent
DACT

File="Rp.MDIF"
Type=Discrete
InterpViode=Index Lookup
InterpDorrFRectangular
iVar1=1
iVal1=128+200%dc

Port

L P3
| (— NuTF2
| L2
L= file{DAC3,"Lp'JnH
c5 R=

C=fle{DACA4,"Cp'} pF

Figure 33

Circuit modélisant la diode PIN dans HPADS
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3.3.4 Résultats de la simulation du modéle de la diode PIN

Nous avons remplacé la diode PIN de la Figure 28 par son modéle de la Figure 33 et
nous avons effectué une simulation de S paramétres et une simulation Dc. Nous avons
remarqué que les parameétres S, S(1,1) du circuit ayant le masque de la Figure 24 et
celles du circuit simulant ce masque S(2,2) sont égaux. La Figure 34 montre les résultats

sur I’abaque de Smith.

S(2.2)

freq (1.900GHz to 1.900GHz)

Figure 34 Impédance de la diode PIN (Simulation et Pratique) versus Dc

La Figure 34 montre la correspondance des impédances a la fréquence centrale. A noter
que I’impédance de la diode PIN polarisée en direct dépend légérement de la fréquence
d’opération. La variation de I'impédance de la diode PIN n’est pas linéaire. Les
espacements entre les valeurs prises par S;; ne sont pas égaux. De plus, il est clair que la

variation de la résistance de la diode est accompagnée d’une variation de la phase.
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Toutefois, il existea des erreurs sur ce modele. Le module de ’erreur absolue varie avec

la polarisation directe de la diode, comme le montre la Figure 35.

_ f B Erreur=abs(dB(S(1,1))-dB(S(2,2)))

Erreur
o
o
T

0.00 LN !
| | [ | | | |
060 065 070 075 080 085 090 095 100 105 110 1.15

dc en Volts

Figure 35 Module de ’erreur absolue

A la fréquence centrale de 1.9GHz, I’erreur absolue sur le module et sur la phase est
presque nulle. Nous pouvons aussi dire que I’impédance de la diode PIN admet deux
pentes, une pente positive et une autre négative. En effet, les parametres S se rapprochent

du cercle unitaire puis ils s’éloignent.
3.4 Conception de Patténuateur variable

Un atténuateur idéal doit avoir ses S;; en ligne droite traversant le centre de 1’abaque de
Smith. Au centre de I’abaque, ’atténuateur présente le maximum d’atténuation. La
variation suivant une droite de [’atténuation est préférable pour ne pas avoir un
changement de phase accompagnant. La Figure 36 montre le coefficient de transmission

d’un atténuateur idéal.
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S(2,1;

freq (1.900GHz to 1.960GHz)

Figure 36  Coefficient de transmission d'un atténuateur idéal

Le coefficient de transmission d’un atténuateur dépend des coefficients de réflexion
présentés aux ports 3 et 4 du coupleur. Le maximum d’atténuation sera obtenu quand les
deux ports sont totalement adaptés. La diode PIN utilisée dans notre conception peut
avoir une résistance proche de 50Q. Pour démontrer ceci, nous devons I’écrire sous la
forme des équations linéaires se basant sur la matrice des paramétres S du coupleur

hybride utilisé a la base de la conception.

En se basant sur la topologie de I’atténuateur de la Figure 5, nous pouvons écrire

I’équation suivante :

[ by ] [0 j 107 a]
” —<—1>j001 = 3.1
byl 20100 j| a; '
_b4j 101 J OJ_a4_

sachant que :
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as =0
ay=l'by (32)

a3 :Fb3

Donc, la résolution de 1’équation (3.2) nous donne la relation de base d’un atténuateur

variable :
bs= jT aq (3.3)

A partir de I’équation (3.3), nous pouvons déduire que, tout dépendra de I. Puisque I est
un nombre complexe, la variation de son module nous donne un atténuateur et la
variation de sa phase nous donne un déphaseur. Ceci nous oblige & concevoir un circuit
ayant un bon I devant étre présenté aux ports 3 et 4 du coupleur hybride, avant méme

de commencer a concevoir I’atténuateur lui-méme.
3.4.1 Conception du I" présentée aux ports 3 et 4 du coupleur

L’idée de base est de faire aligner les coefficients de réflexion obtenus a partir de
I’impédance de la diode PIN polarisée en direct, pour les différents potentiels D¢ de la
Figure 28. Cect revient 4 laisser la phase des paramétres S;; constante pour les différents

Dc.

Nous savons qu’une ligne de transmission de longueur L peut jouer le rdle d’un
transformateur de phase. Ceci implique que chaque coefficient S;; peut étre déplacé a
n’importe quel point sur I’abaque de Smith, sur le méme cercle & R ou G constants.

Nous pouvons calculer la longueur L de la ligne pour déplacer le premier coefficient
S7; a un endroit bien défini sur I’abaque. Pour le deuxiéme Dc, la longueur doit étre
calculée de maniere a ce que le nouveau coefficient soit aligné avec le précédent. Ceci

nous oblige a introduire n transformateurs pour n Dc. En pratique, il nous faut un seul
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transformateur pour tous les Dc. Ainsi, un transformateur présentant une haute
impédance, nous fait approcher de S0£2 ot I’atténuation est maximale. Le transformateur
affiché a la Figure 37 a uniquement pour rdle de faire s’aligner les coefficients S;; et
approcher la droite du cercle unitaire. La simulation des paramétres S simultanés de deux
circuits a la Figure 37, nous donne la possibilité de voir I’effet du transformateur. Le

circuit au port 1 modélise le circuit ayant le masque de la Figure 24.

!

e e 1
NnF2 S -
Z=500m Fle=fielDAC2 "yroc_flerme}

! P i<
H3t Stat=18Cr
B3 S RGH st

[~] BI==] EH @

TRAEFORMRITER

ongpy  USEVRET Vi

g?;,;: WO gy WM DD
N eom L=t =Dm
15 [dy]

Figure 37  Circuit de nouveau I' présenté aux ports 2 et 3

La simulation du circuit de la Figure 37 nous donne les résultats affichés sur I’abaque de
Smith de la Figure 38. L’effet du transformateur est acceptable et I’allure de nouveau I’

s’approche du principe d’un atténuateur idéal.
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3(2.2)

s

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 38  Effet du transformateur

3.4.2 Fabrication de ’atténuateur variable a la base du nouveau I'

Le circuit de I’atténuateur variable représenté a la Figure 39, consiste a présenter le
circuit a coefficient de réflexion I" de la Figure 37, aux ports 3 et 4 du coupleur hybride.
Nous avons aussi utilisé deux circuits d’adaptation aux ports 1 et 2. Les circuits
d’adaptation basés sur une ligne et un stub ont bien adapté les deux ports. En fait, nous
les avons utilisés pour nous assurer d’une bonne adaptation. Le coupleur a déja ses ports
a 50Q. Nous devons aussi prévoir I'introduction de perturbations générées par le
coupleur hybride. Le coupleur n’est pas idéal a -3dB et le port 1 n’est pas totalement
isolé du port 2. En pratique, nous ne pouvons éviter les pertes dues au substrat, les effets

des soudures et les pertes ohmiques.
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Figure 39  Circuit de l'atténuateur variable

Afin d’obtenir de bons résultats, nous avons modifié la longueur de la ligne du
transformateur pour compenser les effets du coupleur et aligner les coefficients de
transmission correspondant aux différents potentiels Dc. Les 'steps’ sont utilisés pour
compenser les effets des conditions aux frontiéres dues aux changements des largeurs de

lignes de transmission. En pratique ces *“steps’ n’existent pas et ¢’est uniquement dans
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le circuit de la simulation qu’il faut les introduire. Leur absence peut causer une
divergence évidente entre la simulation et la pratique. Le masque de [’atténuateur a la

Figure 40 est optimisé pour économiser le plus de substrat.

N

]

L . ol

Figure 40 Masque de l'atténuateur variable

Il faut noter que le coupleur doit étre bien mis & la masse. Un nombre important de
’vias’ a travers la base ou repose le coupleur est nécessaire. Aprés avoir soudé les
lignes aux ports du coupleur, il faut aspirer toutes les bavures de fagon a ce que la
soudure soit tangente a chaque ligne sortant du coupleur (I’angle a chaque ligne est
presque droit). Le masque de |’atténuateur est symétrique. En théorie, ceci signifie que
le méme coefficient de réflexion est présenté aux ports 3 et 4, mais pas les mémes
circuits d’adaptation. En pratique, on peut toujours agir sur les coefficients de réflexion a

2

I’entrée comme a la sortie par I’ajout, aux *’stubs’ d’un bout de papier d’aluminium
quand cela s’avére nécessaire. L’épaisseur de ce papier doit étre la méme que celle du

»’stub’’.



54

3.4.3 Résultats de la simulation

L’adaptation a I’entrée et a la sortie de ’atténuateur sur toute la bande de 40 MHz est

montrée a la Figure 41
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Figure 41  Adaptation a I'entrée et a la sortie en fonction de la tension du contrble
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Figure 42  Amplitude et phase du coefficient de transmission

D’aprés les courbes de la Figure 41, nous pouvons constater qu’une bonne adaptation a
I’entrée comme a la sortie est atteinte sur toute la bande. D’apres les courbes de la Figure
42, nous constatons 1’existence de deux pentes une pente positive et une autre négative
séparées par un point ou I’atténuation est maximale. Ce point nous signale que les
coefficients de réflexion aux ports 3 et 4 sont trés proches de 50Q. La courbe de la phase

nous indique également que nous ne pouvons pas utiliser toute la pente, qu’elle soit



56

positive ou négative, & cause de la grande variation de la phase associée aux niveaux

d’atténuation sur les deux pentes.
3.4.3.1 Résultats pratiques et mesures de la pente positive

En pratique, nous devons nous limiter aux parties des pentes ou la variation de la phase
ne dépasse pas 7 ou 8 degrés. Avec les mesures prises a 1’aide de ’analyseur du réseau

HP8053, nous pouvons concevoir un circuit simulant I’atténuateur réel (voir Figure 43)

|| searavereRs vt (D [ PARAMETER SWEEP
;P1 - dc=1.0 M I
Start=1.90 GHz - ng:SJ/ _—
Stop=1.90 GH. e =
St:g=0 01 GHi E)AC1 ) SimlnstanceName[1]="SP1"
‘ File="ANL.txt" SiminstanceName[2]=
T| e'_D. 'xt SimlnstanceName([3]=
ype=Uiscrete SiminstanceName[4]=
InterpMode=Index Lookup SiminstanceName[5}=
.InterpDom=RectanguIar SimlnstanceName[6]=
art=1 Start=0.710
iVal1=-142+200*dc Stop=1.995
Step=0.005
2 2
T kid Tarn
< G \J__ Term2
e Num=2
e Filotie(DACT, "model_flenamme’ 2550 Ofm
7=50 Ohm ile=file , "modei_filename"} =

Figure 43  Circuit simulant l'atténuateur réellement congu

Les résultats de la simulation interprétent réellement tous les paramétres de I’atténuateur

comme nous pouvons le voir aux Figures 44 et 45.
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Figure 44  Niveaux d'adaptation a l'entrée et a la sortie

Evidemment, les niveaux d’adaptation varient avec le potentiel de polarisation de la
diode PIN. Nous remarquons que le niveau d’adaptation ne s’améliore pas lorsque le
potentiel de polarisation croit. Il faut noter que nous ne prenons pas en considération
toute la pente positive. En général, I’atténuateur possede un niveau d’adaptation
acceptable. Le coefficient de transmission, sur la Figure 45, est le seul parameétre qui

détermine la pente du travail de 1’atténuateur.
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Figure 45  Variation de I’amplitude et de la phase du coefficient de transmission

Les marqueurs 3 et 4 sur la courbe du module montrent la pente utile de I’atténuateur,
alors que les marqueurs 1 et 2 sur la courbe de phase montrent qu’une variation de sept

degrés accompagne un dynamisme de 11.1 dB.
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3.4.3.2 Résultats pratiques et mesures de la pente négative

Nous procédons de la méme maniére que pour la pente positive : seul le DAC modélisant

les mesures des parametres S de I’atténuateur a changé, d’ou les résultats de la Figure 46
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Figure 46  Variation de ’amplitude et de la phase de S, ( pente négative)



60

De toute évidence, |’atténuateur congu n’est pas linéaire. Ceci est dii & la non linéarité de
la diode PIN. Le niveau d’adaptation a I’entrée de I’atténuateur se perd rapidement, mais
reste inférieur a —12 dB. Le niveau d’atténuation reste constant en fonction de la
fréquence. Nous notons une perte d’insertion importante de -2dB. Ceci est dii aux
bavures des soudures et aux pertes causées par le substrat. Bien que les résultats réels se
rapprochent des résultats obtenus par simulation du mode¢le, ils restent différents. Nous

constatons aussi que nous sommes en présence d’une insuffisance du modgéle.
3.5 Conclusion

L’atténuateur variable congu a la base du modele trouvé de la diode PIN répond aux
exigences du cahier de charges. Nous avons constaté que les caractéristiques de
’atténuateur variable congu ne sont pas les mémes que celles du circuit simulé. Ces
différences sont dues aux pertes dans les cébles d’alimentation, au calibrage de
I’analyseur du réseau, aux pertes ohmiques et aux pertes dans le substrat. Il faut ajouter
également, que le modele de la diode PIN dépend aussi de la fréquence du signal.
Toutefois, nous avons omis cette caractéristique de la modélisation de la diode PIN. Une
amélioration du modéle est nécessaire. Les valeurs de la résistance Ry, la capacité C,r et
la bobine L,; sont aussi a I’origine de la divergence entre la simulation et la pratique.
Leurs valeurs peuvent changer pendant la présence du coupleur hybride. Tous ces

inconvénients, mineurs peuvent étre atténués.



CHAPITRE 4

CONCEPTION ET REALISATION D’UN DEPHASEUR VARIABLE
4.1 Introduction

Le déphaseur est un élément de contrble dans les circuits micro-ondes. Ce dispositif fait
varier la phase du signal a la sortie, alors que I’amplitude du signal reste la méme que
celle de ’entrée. Dans ce chapitre, nous nous proposons de concevoir et de réaliser un
déphaseur contrdlé en tension dont la valeur de déphasage peut varier de 0 a 90 degrés.
La conception sera conduite par la modélisation de la diode Varactor et la simulation sera

réalisée avec le logiciel HPADS.

Quelle que soit la valeur nominale choisie pour le déphasage dans toute la bande utile de

fréquences, un déphaseur idéal doit répondre aux caractéristiques suivantes :

La possibilité d’une trés large variation de phase (0 ...90°)
Une atténuation (perte d’insertions) constante et faible,

Une variation linéaire de phase,

e I

Une bonne adaptation a ’entrée et a la sortie
4.2 Fonctionnement du déphaseur variable

Lorsqu’une diode Varactor est alimentée en inverse, elle se comporte comme une
capacité variable. Si aux ports 3 et 4 du coupleur hybride, on présente le méme gamma
basé sur une diode Varactor, le coefficient de transmission du circuit changera de phase a
chaque potentiel de polarisation inverse de la diode. Pour démontrer ce principe, il faut le
décrire sous la forme des équations basées sur la matrice de paramétres S du coupleur.
Dans ce qui suit, nous désignons par s; (petit s) les paramétres S du coupleur et par S
(grand S) les paramétres S du déphaseur. Nous pouvons montrer que le coefficient de

réflexion S;; au port I du déphaseur s’exprime par :
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S11 =T (s14 s41 )+ T (s31 513 ) (4.1)
Pour un coupleur parfaitement symétrique, nous avons :
s41 =14 e s3] =513 (4.2)
d’ol, nous aurons :
S11 =T (sty +st3) (4.3)
Le coefficient I" peut s’écrire sous la forme :
r=rlg” (4.4)

Nous montrons également que le coefficient de transmission S; du déphaseur s’exprime

par I’équation suivante :
Sy1=Tlsan*s32+541%531) (4.5)
Or, pour un coupleur idéal parfaitement symétrique :
S4p =531 et $32=54] (4.6)
d’ou:

S71=2s411 831 4.7
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Tenant compte de 1’équation (3.7) et vu que le coupleur hybride est censé étre idéal et

purement réactif, les pertes d’insertions sont nulles.
Le déphasage entre |’entrée et la sortie est donné par la relation suivante :

LSy 1=Lsy1 +4LT + Lsyy (4.8)

Le couplage étant en quadrature entre les ports 3 et 4, nous aurons :

Zsqp = £s3] +90° (4.9)

En conséquence,

LSy = LU +2 £531+90° (4.10)

Par ailleurs, le coupleur présente, de chaque cdté, une longueur électrique [=40/4.

D ‘ou:
Ls31=P (@.11)
Avec fla constante de propagation :
p=27/ (4.12)

A, estla longueur d’onde a f, =1.9 GHz

fo estla fréquence centrale de fonctionnement du coupleur

Nous trouvons alors :
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_pi2nto_nf
Lsy1=p1l= ya _2f0 (4.13)
et, en définitive :
LS21=41“+90°(1—2L) 4.14)

0
L’équation (4.14) montre bien que la phase de S;; du déphaseur dépend de la fréquence
d’opération. A la fréquence centrale f, la phase devient uniquement fonction de I’angle
du coefficient de réflexion présenté aux ports 3 et 4. En conséquence, une variation de
’angle de I entraine une variation de la phase de .S,.
Si I’'impédance Z,, présentée aux ports 3 et 4 du coupleur, est égale a :

Z,=R.+j X, (4.15)

Alors, le coefficient de réflexion sera :

ZV_ZO
h=7+z (*+16)
ou Z, est I’impédance caractéristique (50€2), nous aurons :
2 ,2.527 ’
Cl || R 2o X 27 X, e
’ 22| " 2 v 2 17)
(Ro+Zy)"+X . (R+Z,)"+X,

et
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2Z,X
LT, =arct 5 020 5 4.18)
R.“~Z,°+X,

Dans le cas ou la charge serait une capacité idéale (R,=0) :

Zv:j cl'a) (4.19)

Donc, quand C — +w0 et, tenant compte de 1’équation (4.14) a f=f), nous aurons :

LT, =+180° et £Sy=+90° (4.20)

Etsi C — 0, alors :

LT,=0 et £Sy1=-90° 4.21)

Quelle que soit la valeur de C, le déphasage sera toujours inférieur ou égal a 180 degrés.
4.3 La diode Varactor comme capacité variable

Considérons une jonction polarisée en inverse par une tension V<0, comme le montre la

Figure 47. La tension appliquée a la zone de transition est alors :
Or=0-V (4.22)

Dans ce cas, nous pouvons considérer la jonction comme un condensateur plan
d’épaisseur Wy, d’aire 4 et de constante diélectrique € ol Wy, A et € représentent
respectivement la largeur totale de la zone de transition, I’aire de la jonction et la

constante du matériau.
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Figure 47  Capacité de transition de la jonction polarisée en inverse

La capacité de transition est alors :

cA
Cr=22 (4.23)
T WT
Ou W est donnée par :
26 N4+Np
wp= 26247 Dg 424
d \/q Ng4Np T 428
On en tire finalement :
C
Cr=—-=24 L__ JTo (4.25)
\/ﬁ N 4+Np No-V \/1_1
g Ng4Np ®
C, = &4 (4.26)
to \/2£NA+ND(D
g NgyNp

Ou:
-3

Na est la densité de porteur majoritaire coté P = 10" em™.
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Np est la densité de porteur majoritaire coté N= 10" ¢cm™ .
(q) est la charge d’¢lectron =1.6 10c.
€ est la constante diélectrique = 11.7 €.

® est la potentiel de la diffusion de la jonction 850 mV.

En général, une diode Varactor polarisée en tension inverse présente une capacité

variable avec la tension 7 selon la loi théorique :

Cp(V)= CTo y 4.27)
(-5

Ou v est un coefficient qui dépend du profil de dopage [8] (y = 0.5 pour un profil abrupt
et v = 1.25 pour un profil hyper-abrupt). En conséquence, le coefficient de réflexion I’

est complexe et s’exprime par :

_| joCTNZ, | j

Nous pouvons remarquer que son module est constant (égal a ’unité), mais que sa phase

@ est largement variable avec la tension de polarisation V.

o =-2arctg (o0 Cp(V)Z,) (4.29)

Dans ce travail, nous utiliserons ce type de composant pour réaliser un déphaseur

contrdlé par une tension continue.
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4.4 Modélisation de la diode Varactor VM34

La diode VM34 de la compagnie Metellics a un package SOT23, elle peut étre montée
en surface. Pour ce faire, nous avons fabriqué un masque a un port (voir Figure 48).
L’analyse du coefficient de réflexion S;; & chaque potentiel de polarisation inverse nous
permet de trouver la variation de la capacité et, par la suite, le mod¢le de cette diode. Il
faut tenir compte du fait que, pendant le test de la diode, nous n’avons pas de probleme
avec le courant car la diode présente une capacité. Le voltage de polarisation peut varier

de 0 a 30 volts.

Figure 48 Masque de la diode Varactor

La variation du potentiel de la polarisation inverse engendre une variation dans la
capacité de la diode et, par la suite, la phase du coefficient de réflexion S;;. Les mesures
prises a I’aide d’analyseur de réseaux ont montré que ce coefficient dépend également de
la fréquence. Avec toutes les mesures prises, nous avons créé un circuit simulant la

réalité comme le montre la Figure 49.
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Une simulation S paramétres nous donne les résultats pratiques que [’on retrouve a la

Figure 50.
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Figure 49  Circuit modélisant le masque de la diode Varactor

5(1.1)
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Figure 50  Résultats expérimentaux du circuit

Pour chercher le modéle de la diode, nous devons concevoir un circuit électrique
identique a celui du masque. La diode sera remplacée par un circuit électrique dont les
¢léments seront calculés a partir de 1’égalité des deux coefficients de réflexion S;; et Sz,

des circuits de la Figure 51. S}, est le coefficient de réflexion associé au résultat pratique,
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alors que Sy, est le coefficient de réflexion associé au circuit de la simulation comportant

le circuit équivalant a la diode Varactor.
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Figure 51

Circuits de comparaison des paramétres S

La diode Varactor est remplacée par une impédance (Z1P1) ayant une partie réelle et une

partie imaginaire. Ce circuit est monté en parallele, avec une capacité de valeur constante

modélisant les capacités parasitiques. Le circuit Z1P1 représente, en fait, une équation

d’une impédance donnée. Nous avons choisi ce type de modélisation pour la
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simplification des tiches, vu le grand nombre des mesures. A chaque fréquence, nous
avons effectué une simulation des paramétres S du circuit de la Figure 51 et a chaque
potentiel, nous avons noté les valeurs de la partie réelle et celles de la partie imaginaire
de I’impédance Z1P1, pour lesquelles les deux paramétres S sont égaux. Les variations

de la partie réelle et de la partie imaginaire sont affichées aux Figures 52 et 53.

3 i T LI LI T 1 7 T LI ) LI | T " i | L i
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Figure 52  Variation de la partie réelle de I’impédance de la diode Varactor
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Figure 53  Variation de la partie imaginaire de I"impédance de la diode Varactor

72

A partir des valeurs trouvées de la résistance et de la réactance, nous avons déterminé le

modele de la Figure 54.

7
c2¢0
C=0.17 pF
ot
P2
—E - Num=2
2P _Ean
Z1P12

Z[1.,1]=file{DAC2, "Z[1,1]"}

Figure 54  Circuit équivalant a la diode Varactor
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Le fichier associ¢ a 'impédance modélisant la diode Varactor polarisée en inverse est
créé a partir de la fenétre DATA DISPLAY de HPADS. En effet, puisque nous avons
effectué¢ 20 mesures ( ce qui veut dire que nous avons 20 fichiers d’extension .ds) sur
une bande de 40 MHz avec un pas de /0 MHz, nous devons avoir 20x5 impédances
différentes. L arrangement de toutes ces données dans un seul fichier compréhensible par

le logiciel HPADS est décrit dans un "citifile’” contr6l¢€ par un DAC de type MDIF.
4.5 Vérification du modéle de la diode Varactor

Une simulation des S paramétres du circuit de la Figure 51, ol la diode est remplacée par
le circuit de la Figure 54 nous donne les résultats affichés a la Figure 55. Sur I’abaque de
Smith, nous constatons que les parameétres S du circuit réel et celles de la simulation sont

identiques a toutes les valeurs du potentiel de la polarisation et & chaque fréquence.

S(1.4)

mes2v.mes2wNew.S(1,1)
5(2,2)

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 55 Comparaison de paramétres S (S (1,1)=S(2,2))

La Figure 55 montre que le modéle trouvé décrit la physique de la diode Varactor. Une

amélioration est nécessaire pour couvrir toute la bande de fréquences.
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L’erreur absolue sur la phase et sur toute la bande de fréquences est affichée a la Figure
56. Aux fréquences freq =1.88 GHz et freq= 1.92 GHz, et quand vdc = 7 V et vdc = 14
V, Perreur n’est pas nulle (2 degrés). A la fréquence centrale de 1.9GHz, I’erreur absolue

est égale a zéro.

0.45

0.40 —{

035 % %

0.30

0.256—

0.20 "y,

Erreur en dégrés

0.15

0.10

20

potentiel en Volts

Figure 56  Erreur absolue sur la phase

4.6 Conception d’un nouveau I aux ports 3 et 4

A Pinstar de Patténuateur, nous devons concevoir un circuit électrique ayant un
coefficient de réflexion proche du cas idéal, tel que I’indique 1’abaque de Smith a la
Figure 57. Un déphaseur idéal doit avoir un coefficient de transmission S»; qui varient en
fonction du potentiel de polarisation sur le cercle » = 0 de ’abaque de Smith. Le
coupleur €tant un élément passif, introduira quelques variations sur le module et la phase,

mais il garde la méme forme que celle de I" présentée aux ports 3 et 4 du coupleur.
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S{Lh

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 57  Caractéristique d'un déphaseur idéal

Dans ce cas, le déphaseur est de 360° et sans perte. Dans notre conception, le S;; doit
s’approcher le plus possible de S;; de la Figure 57. A partir du circuit représentant le
coefficient de réflexion I' de la Figure 55, nous introduisons des modifications sur ce
circuit pour extraire le maximum de dynamisme de phase et le minimum de pertes. La
topologie représentée a la Figure 58 permet I’amélioration du dynamisme et la réductions

des pertes d’insertions.
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Figure 58 Topologie de nouveau I

La topologie du circuit représenté a la Figure 58 montre qu’il y a deux diodes Varactor
séparées par une ligne de longueur A/4 et d’impédance de Z, variable. Le circuit de

polarisation reste le méme que celui utilisé pour la recherche du modéle de la diode.

La ligne de transmission de longueur A/4 et d’impédance Z, transforme I’impédance de la

diode Varactor Z, en :

2
Z
21:-% (4.30)

Comme I’impédance Z; est en parall¢le avec Z,, I’'impédance équivalant au circuit est :

2
o 7 9
Z, v Z . “7Z
Ze=—"2——= ) (4.31)
Z, 7 Zy"+Z,
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Nous pouvons donc calculer le coefficient de réflexion au port 1 de la Figure 56. Si ce
port détient une impédance caractéristique égale a Zy2, le coefficient de réflexion est

alors :

Z,-7,12
r=2¢ o= (4.32)
Ze+ZO/2
2
Z% £ 7 Z0/2 2
r-2o "2’Zv =_(ZO"ZV)2 (4.33)
Zo " Zy +Zo /2 (Zo*2Zy)
202+Zv2
Nous aurons alors :
=T, (4.34)

Nous pouvons noter que la phase a doublé. Toutefois, cette configuration du circuit de la
Figure 58 nous oblige a transformer I’impédance caractéristique Z; du port 1 & sa moitié
(Zy/2). Or le port 1 n’est autre que le port 3 ou 4 du coupleur hybride ayant Z; comme

impédance a chaque port.

Doubler le dynamisme de phase a pour conséquence de doubler les pertes d’insertions.
La ligne de longueur A/4 et d’impédance Zo variable peut augmenter le dynamisme de
phase, mais augmente aussi les pertes d’insertions. Donc, I’impédance caractéristique de
la ligne de longueur A/4 est un facteur déterminant du dynamisme de phase et des pertes

voulus. Nous avons congu le circuit électrique représenté a la Figure 59.



78

= e =
| RS WA
L=t Ty Vi v
vdo=0 (D Di=Bril SOt
L Ny DER 2 VbV
+
it
We10mil
B0 p- I L=1@mil
T RS RN
P e s
T g -
s Lelmil We10mil We1gmil
' WEHER Al I !_Eﬁs’ml
R SUREMSH" sgwm—w‘mm" 11]5r
ms eeghar= WisBtri WisBtmil Sust="MSbT
e V=101l WD=10mil el
Sat1mee et s I L=l
S‘W’:ﬁx o e Tf;
e Sst=MSUH SUE=MEBT )
i o e e
=91 mi =9 nil - Ly
m ;:glml Lm = 1 =5l
Tamn Txa®
W Subst="MSb1" SV i
Mt WiI=Srrit W0l D=goril
HeBtmil =Gt i V=01 it o2=40ril
=22 LAEEmI LS5l H=3]mit
Mu=1 % p il
Cor=56a7 Clokaracky . - Dok Voot
He3geHBAmil "
=07 A i
TarD=0001 Taa 1 7‘“
RO Sutsl MAUT" l A OISR
W01 il
=0 il NUVI=GRVIECOGMJ0B0 1005F
L1000l fransrCrapiiER
T‘;m Wi TW; MR . \ L
& o T2z N Cave?
Nret Qs VET . R el
Z00mM gl e AEOMH gt raiiiiad
L, i =81 rvil T yWi=o1 it WI=91 il
=150l il =t i V=10t
= LR
L Ouvel2
Cuvelt  Sust="MSut" . o
Sust="MSLA=10 il B WITER
We10mil  Age=0 it T
Arge=®0  Radus=10007il Sust=M3bT
Rachus=1000 mil Wi=10milt
Vi2=10mil
Wa=10ril

Figure 59  Circuit électrique (nouveau I')

Les résultats obtenus par la simulation du circuit de la Figure 59 montrent bien que les
pertes d’insertion et le dynamisme de phase augmentent en fonction de I’augmentation
de I'impédance caractéristique du transformateur. Les simulations sont effectuées pour
trois largeurs différentes du transformateur. L’impédance caractéristique Zo correspond
“a une largeur de 91 mil. Plus 'impédance de cette ligne s’approche de la valeur Zo,

plus dynamisme de phase augmente.
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Figure 60 Variation de la phase de nouveau I'

4.7 Conception et fabrication du déphaseur variable

4.7.1 Simulation du déphaseur

A la base du circuit électrique de la Figure 59, nous avons congu le circuit du déphaseur
variable. Nous avons modifié la longueur du transformateur pour avoir de meilleurs
résultats. Le transformateur de largeur 10 mil a donné un minimum des pertes
d’insertions accompagné d’un bon dynamisme de phase. La Figure 61 illustre le circuit
électrique du déphaseur, composé de deux branches identiques aux ports 3 et 4 du
coupleur hybride. Les diodes Varactor sont polarisées a partir d’un circuit d’alimentation

comportant une capacité de découplage et une ligne de haute impédance de longueur A/4.
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Figure 61  Circuit électrique du déphaseur

Les deux diodes Varactor sont séparées par une ligne a haute impédance de longueur

A/4. Les circuits d’adaptation a I’entrée comme a la sortie apparaissent sous la forme

d’une ligne de transmission en paralléle avec un stub. Les résultats de la simulation du

circuit sont illustrés aux Figures 62 et 63.
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Figure 63  Adaptation a l'entrée et a la sortie du déphaseur

D’apres la Figure 63, le déphaseur est trés bien adapté a la sortie et a I’entrée, avec un
niveau d’adaptation maximal de -25 dB. La Figure 62 montre que le dynamisme de la
phase est de 114 degrés. La courbe de la variation de la phase est une fonction croissante
non lindaire. D’apres la courbe représentant 1’amplitude du coefficient de transmission
Sy, du déphaseur, nous constatons que la valeur d’atténuation est de 0.3dB sur toute la

bande de fréquences. Les pertes d’insertions sont aussi variables. Toutes les valeurs Sz,
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ne se situent pas sur le méme cercle a coefficient de réflexion constant (C1), mais sur un
autre cercle (C2) admettant pour centre le point A. Pour s’assurer que les pertes
d’insertions sont constantes, il faut ramener le point A au point O (voir Figure 64). Pour
ce faire, il faut ajouter une résistance en parallele a la diode Varactor. Toutefois, la
réalisation pratique peut poser des problemes d’alimentation. Enfin, nos résultats ne se
sont pas améliorés parapport au circuit initial avec 1’ajout d’une résistance fixe, donc

nous avons abandonné cette solution.

plaiis

v
el

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 64  Variation des pertes d'insertions du déphaseur
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4.7.2 Résultats expérimentaux du déphaseur

La Figure 65 illustre le masque du circuit, généré d’une fogon & avoir une seule patte

d’alimentation.

DEPHASEUR & DERUX DIODES VaRAUTOR

LEE RIOGBES BOWY INVERIE HIAE

— - —
L N ol

Figure 65 Masque du déphaseur

A ’aide de I’analyseur de réseaux HP8053, nous avons pris les mesures des paramétres
S du déphaseur. Nous présentons, a la Figure 66, la variation du déphasage en fonction
de la tension de contrdle, ot nous constatons que les 70 degrés de dynamisme de phase
sont atteints et que les pertes d’insertions sont presque constantes sur toute la bande. Pour
les potentiels supérieurs a 12 volts, le déphaseur entre dans la zone d’une forte non
linéarité. Les niveaux d’adaptation a I’entrée et & la sortie sont donnés par la Figure 68

ou nous remarquons que le niveau d’adaptation maximum est de I’ordre de —24 dB.
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Figure 66  Variation de la phase et du module du déphaseur

La Figure 66 montre que la variation de ’amplitude du coefficient de transmission du
déphaseur ne dépasse pas le 0.3 dB sur tout le domaine de variation du potentiel de
polarisation. Les pertes d’insertions demeurent constantes sur une grande plage de la
variation de la phase. La Figure 67 montre que les coefficients se retrouvent tous au

presque, sur le méme cercle.



5(4,3)

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 67  Variation du coefficient de transmission du déphaseur
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Figure 68 Niveaux d'adaptation a la sortie et a I'entrée du déphaseur
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4.8 Conclusion

Le déphaseur congu répond aux exigences demandées, mais on peut constater que son
dynamisme de phase ne dépasse pas les 90 degrés. Les pertes d’insertions du déphaseur
sont importantes par rapport a celles d’un déphaseur idéal. Ces pertes sont constantes sur
la majeure partie du domaine de variation du potentiel de polarisation. Le mod¢le de la
diode Varactor reste toujours insuffisant pour I'utilisation pendant la conception des
autres circuits. Ceci est di au faible nombre de mesures prises pendant la modélisation
et la non continuité du modele. Le modéle de la diode reste exact uniquement aux points

bien définis de la polarisation.



CHAPITRE 5

LINEARISATION DU DEPHASEUR ET DE L’ATTENUATEUR CONCUS
5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous examinons les proéédures de linéarisation de I’atténuateur et du
déphaseur congu. La méthode utilisée est basée sur une transformation Dc-Dc. Cette
méthode consiste a distordre le potentiel de polarisation initial de la diode Varactor ou la
diode PIN, pour que cette diode, alimentée avec le nouveau potentiel distordu, ait une
caractéristique linéaire. Cette méthode ne doit pas introduire une modification sur les
modgles trouvés aux chapitres 2 et 3. Pour ce faire, nous utilisons la carte STK500 [9],

muni d’un microcontrdleur Atmega 163L [10].

Chaque potentiel de polarisation sera transformé dans une combinaison des bits. Cette
combinaison sera, par la suite, transformée par un convertisseur numeérique-analogique
pour alimenter I’atténuateur ou le déphaseur. Une table (Look-Up) sera élaborée et

programmée dans la mémoire flash de la carte, pour que I’alimentation soit automatique.

Nous examinons également une méthode de transformation analogique dans le cas de la
linéarisation de la pente positive de D’atténuateur. Un montage logarithmique sera

élaboré.
5.2 Linéarisation de I’atténuateur (simulation)

La linéarisation de I’atténuateur consiste a transformer le potentiel Dc de polarisation en
un autre potentiel Dct afin que la variation du module Sz;, par rapport au potentiel Dc
devienne linéaire. Ainsi, la variation du module du coefficient de transmission S>; du
circuit prendra la forme d’une droite. Puisque I’atténuateur a deux pentes, chaque pente
doit alors étre linéarisée indépendamment de ’autre. La topologie du circuit linéaire est

représentée a la Figure 69.
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Alimentation Dc Transformateur Atténuateur

) Dc-Dc ’

( Source) (Congu)

Figure 69 Topologie d’un circuit linéaire

Le transformateur transfomera la réponse initiale de 1’atténuateur en une droite, comme

le montre la Figure 70.

S21 S21
Det=f(Dc)

Figure 70  Schéma de la linéarisation

Notre but est de trouver la fonction transformant le potentiel Dc initial en Dct pour que la
réponse de I’atténuateur prenne la forme d’une droite. La pente de la droite doit étre

choisie de sorte que la sensibilité du circuit soit optimale, tel qu’illustré a la Figure 71.
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Figure 71  Choix de la pente et procédure de la transformation

Comme le montre la Figure 71, pour que I’atténuateur soit linéaire, il faut transformer le
point Dc en Dct. Ceci signifie qu’au lieu d’avoir Y¥; dB au potentiel D¢, nous devons
plutdt I’obtenir au niveau du potentiel Dct. Cette derniere stratégie s’applique aussi aux
autres points. I1 faut donc échantillonner la courbe représentant le module du coefficient
de transmission S;; de I’atténuateur, chercher tous les points Dct et remplir le tableau de

correspondance (Dc, Dct).
5.2.1 Linéarisation de la pente positive de ’atténuateur (simulation )

En se basant sur la courbe représentant la variation du module du coefficient de
transmission S;; de I’atténuateur en fonction du potentiel de polarisation Dc de la diode
PIN, nous pouvons trouver les valeurs du potentiel de polarisation Dct pour lesquelles le
circuit devient linéaire. Puisque le modéle numérique de la diode PIN est obtenu pour les
valeurs Dc uniquement, nous pouvons alors prévoir le comportement de 1’atténuateur
pour des valeurs intermédiaires. Par interpolation, nous déduisons aussi le comportement

de la diode PIN polarisée avec les nouvelles valeurs Dct.
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5.2.1.1 Recherche de nouvelles valeurs de polarisation

Pour chercher les couples des potentiels (D¢, Dct), nous exportons les résultats de la

simulation |[Sx1|= fiDc) du circuit de I’atténuateur & partir de la fenétre DATA DISPLAY

du logiciel HPADS sousla forme d’un fichier texte. Les ordonnées de la fonction

représentée par I’équation Dc= ](IS21|) sont interpolées (Interpolation quadratique). Ceci

a pour but d’obtenir les Dct correspondant aux abscisses de la droite dont 1’équation est

Dct=A*|S2ﬂ+B ( voir Figure 72). A et B sont deux réels déterminés par le choix de la

pente, prenant successivement les valeurs 40.10 et -51.30 dans notre cas.
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Figure 72  Interpolation de la courbe Dc=£(/S21/)

Toutes ces données sont regroupées au Tableau II. Les calculs d’interpolation sont

¢laborées a I’aide du logiciel KaleidaGraph, version 3.
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Tableau 11

Détermination des potentiels transformés (Dct)

Dc S»1 en dB (A*/S31/+B)en dB Dct
Potentiel de Potentiel
polarisation Module de S;; en dB | Pente linéaire choisie transformé

0.7450 -20.6750 -20.6740 0.7450
0.7500 -19.3610 -20.4690 0.7460
0.7550 -18.3680 -20.2630 0.7470
0.8950 -8.0611 -14.5090 0.7790
0.9000 -7.9421 -14.3030 0.7804
1.1200 -4.9320 -5.2606 1.0830
1.1250 -4.8885 -5.0551 1.1063
1.1300 -4.8587 -4.8496 1.1300

D’aprés le Tableau II, nous remarquons que l’atténuateur devient linéaire si nous
transformons les potentiels Dc de la colonne 1 en potentiels transformés Dct de la

colonne 4.
5.2.1.2 Recherche du modée¢le linéaire de la diode PIN

Les valeurs trouvées au chapitre 2 des éléments Rp, Cp et Lp modélisant la diode PIN,
sont propres a sa polarisation avec les potentiels Dc. Pour trouver ces nouvelles valeurs
pendant la polarisation de la diode PIN avec les potentiels Dct, nous devons les
interpoler. Nous obtiendrons ainsi le modéle linéaire de la diode PIN. Le Tableau III,

présente les résultats de ces calculs pour la résistance Rp.
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Détermination des valeurs de la résistance Rdc (transformée)
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Potentiel de Résistance Potentiel de Résistance
polarisation en Q polarisation en Q
D¢ Rdc Dct Rdc (transformé)

0.745 276.830 0.7450 276.830
0.750 256.730 0.7460 272.830
0.755 238.030 0.7470 268.860
0.760 221.430 0.7479 264.970
1.115 12.940 1.0602 15.818
1.120 12.726 1.0830 14.505
1.125 12.541 1.1063 13.300
1.130 12.017 1.1300 12.017

Au Tableau III, nous n’avons pas considéré toutes les valeurs de la résistance Rp. Nous

avons uniquement retenu celles pour lesquelles la variation de la phase n’a pas dépassé 8

degrés. Les valeurs trouvées de la résistance Rp transformée formerent le fichier

modélisant I’élément Rp du modé¢le linéaire.

La Figure 73 montre que la variation de la résistance Rp en fonction du potentiel de

polarisation D¢ de la diode PIN est linéaire. Toutefois, sa variation par rapport au

potentiel transformé Dct n’est pas linéaire et admet la méme allure que celle trouvée au

chapitre 2 pour le modéle non linéaire. La précision sur le modeéle linéaire dépend du
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nombre de points de mesures pris durant la modélisation de la diode PIN polarisée en

direct au chapitre 2.
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Figure 73 Variation de la résistance Rp (transformée) en fonction de De

A partir des valeurs trouvées des variables Rp, Cp, Lp et Dct, nous avons créé de
nouveaux fichiers de type mdif, avec lesquels nous avons introduit de nouveaux DAC

modélisant ainsi la diode PIN linéaire.

Pendant la simulation, il suffit d’activer les DATA ACCESS COMPONENT

correspondant aux deux cas possibles, a savoir le cas linéaire ou le cas non linéaire.

Le circuit de la polarisation de I’atténuateur a également changé. Nous I’alimentons a
partir d’un DAC contenant les valeurs du potentiel Dct (transformé) sans passer par une
fonction de transformation. Il faut noter que I’index du fichier Dct.mdif détermine le
potentiel Dc. Cette méthode d’indexage est facile a utiliser et minimise 1’erreur de calcul

dans le logiciel HPADS. Le fonctionnement de cette transformation est démontré a la
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Figure 74. En faisant varier le potentiel Dc (index) dans les PARAMETER SWEEP, le

circuit sera alimenté par le potentiel Dct.
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Figure 74  Circuit de polarisation pour la linéarisation de la pente positive

Toutefois, nous pouvons utiliser une fonction transformant les valeurs D¢ en Dct comme
le montre la Figure 75. Cette fonction peut étre obtenue par interpolation (Curve Fit), de
maniére & avoir un polyndme décrivant cette transformation. L’équation de ce polyndme

de degré cinq est la suivante :

Dect=1128.7% Dcl=2525% Dc2+2816.9% Dc3-1567.6* Dc*+348.36* Dc>-200.5  (5.1)

Les coefficients de ce polyndme sont grands, d’ou la nécessité d’un temps de calcul élevé
pour la simulation. Aprés plusieurs essais, le logiciel HPADS n’arrive pas a compiler
cette transformation. Nous avons donc utilisé la polarisation directe de I’atténuateur par
les valeurs du potentiel Dct se trouvant dans le fichier Dct.mdif. Cette procédure de

polarisation est plus efficace et plus rapide pour le compilateur.
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Figure 75  Fonction de transformation Dc-Dct

En remplagant le modéle de la diode PIN du circuit électrique de I’atténuateur vu au
chapitre 2, (cas non linéaire) par le modele trouvé aprés la transformation (Dc, Dct), nous
avons obtenu le nouveau circuit électrique de I’atténuateur linéaire. Ce nouveau circuit
ne différe du premier que par la transformation de la polarisation de la diode PIN. En

effet, les deux circuits possédent le méme masque.

La simulation de ce circuit nous donne les résultats affichés aux Figures 76 et 77. Tous
ces résultats correspondent a la pente positive de I’atténuateur. La méme procédure de
linéarisation et les mémes calculs des éléments du modele linéaire de la diode PIN sont

effectués pour la pente négative de I’atténuateur.
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Figure 76  Variation du module S;; (pente positive) en fonction de Dc

La variation du module de I’atténuateur est devenue linéaire grice a la transformation
(Dc, Dct). Le nombre de mesures prises pendant la modélisation et le choix de la pente

sont deux facteurs déterminants de la précision des calculs.

La Figuré 76 montre que cette transformation n’a pas changé le dynamisme d’atténuation
dans la zone de transformation comprise entre 0.640 volts et 1.300 volts. La zone
d’utilisation de I’atténuateur linéaire est située entre les deux marqueurs sur la Figure 77.
Dans cette zone, la variation de la phase du coefficient de transmission ne dépasse pas 8

degrés.
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Figure 77  Variation de la phase de S; de l'atténuateur linéaire

La variation de la phase du coefficient de transmission S,; de I’atténuateur n’a pas changé
sur tout la bande de 40 MHz. Dans la zone ou la variation maximale de la phase est

inférieure a 8 degrés, ’atténuateur a un dynamisme linéaire de I’ordre de -16 dB.

D’aprés les Figures 76 et 77, nous pouvons faire varier I’amplitude d’un signal donné en
introduisant une variation maximale de phase de 8 degrés. Nous pouvons donc générer
un signal modulé en amplitude. Nous pouvons aussi vérifier 1’atténuateur par I’injection
d’un signal sinusoidal & son entrée. A la sortie de I’atténuateur, nous devons obtenir un
autre signal sinusoidal de méme fréquence mais d’amplitude différente. Ce dernier doit
étre proportionnell au potentiel de la polarisation de la diode PIN (Dct). Les résultats de
la simulation HARMONICS BALANCE sont produits aux Figures 78 et 79.
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Comme nous 1’observons a la Figure 78 un atténuateur a contréle non linéaire modifie la
fréquence du signal d’entrée. Par contre, un atténuateur linéaire conserve la fréquence du

signal et n’introduit pas une grande modification de la phase.

Le niveau maximum d’adaptation est inférieur & —25 dB (voir Figure 80). Les circuits
d’adaptation n’ont pas été touchés et ont gardé la méme architecture que celle du circuit
du chapitre 2. Nous pouvons ainsi dire que la linéaristion n’a pas modifié le niveau

d’adaptation. Ces résultats étaient prévisibles.

dB(S(1,1))

N
)
% -60 =
y{; |
7
-80lll\||TII[\IY|IIIlIllllllllIllllllll
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0.745 indsc Dcen\Volts 1.30Q

Figure 80  Adaptation a l'entrée et a la sortie de 'atténuateur
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Pour vérifier que la transformation (Dc,Dct) a affecté ’emplacement des valeurs de Sy,
sur I’abaque de Smith plutdt que sur le modele de la diode, nous avons placé les deux
modéles du circuit linéaire et du circuit non linéaire sur la méme abaque de Smith

comme I’indique la Figure 81.

LINEAIREPOSITIF. $(2,1)
s02.1)

freq (1.880GHz to 1.920GHz)

Figure 81 S,; de l'atténuateur linéaire et non linéaire (pente positive
g p p

La Figure 81 montre bien que la transformation (Dc, Dct) ne modifie ni le module ni la
phase de [l’atténuateur congu, mais réarrange leurs emplacements pour les placer
équidistants dans le cas linéaire. Nous pouvons remarquer que tous les paramétres Sy,
associés aux potentiels de polarisation dépendent de la fréquence, au fur et & mesure
qu’on s’éloigne du centre de I’abaque de Smith. Ceci signifie qu’au voisinage du centre,
la diode PIN admet une impédance purement résistive proche de 50. A ce point, nous

obtenons le maximum d’atténuation.
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5.3 Linéarisation du déphaseur congu (Simulation)

5.3.1 Recherche des nouvelles valeurs de polarisation

La linéarisation du déphaseur consiste a rendre la variation de la phase du coefficient de
transmission S»; linéaire en fonction du potentiel de polarisation. Pour ceci, nous
appliquons la méme méthode utilisée pendant la linéarisation de la pente positive de

I’atténuateur. Une transformation (Dc, Dct) sera mise en ceuvre comme le montre la

Figure 82.
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Figure 82  Principe de la transformation (Dc-Dc)

Aprés avoir choisi la pente de linéarisation, nous notons qu’une seule phase (y)
correspond a deux Dc (x). Pour que le déphaseur devienne, linéaire il faut transformer

les points de polarisation vdc en vdct. La Figure 82 montre le principe de la
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transformation pour que la courbe de la phase du déphaseur a la fréquence centrale 1.9

GHz devienne une droite.
Nous cherchons alors les valeurs du potentiel vdct. Ces valeurs sont obtenues par des

interpolations quadratiques des valeurs vdc. Les résultats des calculs effectués a I’aide du

logiciel KaleidGraph version 3 sont affiché au Tableau IV.

Tableau IV

Recherche de potentiels transformés

Voltage de Phase Pente linéaire Voltage
polarisation vdc en de Sy choisie transformé vdct en
Volts en degrés en degrés Volts
0 -26.831 -26.831 0.000
1 -4.5170 -20.120 0.209
2 9.150 -14.793 0.457
3 20.051 -8.343 0.753
18 85.541 81.507 16.123
19 87.527 87.527 19.000

La Figure 83 représente la fonction de transformation vdct=f(vdc) qui peut étre

approximée par un polyndéme de degrés 5. Cette fonction s’exprime comme suit :

Y=0.286*x—0.0247%2—0.008*x3—-0.0005*y4—1.33e—05%,,7~0.0287

(5.2)
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Figure 83  Fonction de transformation vdct=f{vdc)

Pendant la simulation, nous optons pour I’utilisation du tableau de correspondance (look-
up) au lieu de I’équation de la fonction de transformation. En effet cette dernicre

introduit des erreurs supplémentaires et un temps de calcul excessivement grand.
5.3.2 Recherche du modéle linéaire de la diode Varactor

Comme les valeurs de I’'impédance (RealZt) et (ImagZt) modélisant la diode Varactor
n’existent pas pour les potentiels transformés vdct, nous devons les trouver a partir de
RealZ et ImagZ qui modélisent la diode Varactor non linéaire vu au chapitre 3.
L’interpolation quadratique des parties réelles et des parties imaginaires de I'impédance
dans le cas non linéaire (en fonction de vdc) nous donne les nouvelles valeurs
correspondant aux valeurs des potentiels vdct. A partir de ces données, nous avons crée
un nouveau fichier de type mdif pour modéliser la diode linéaire. Les résultats des

calculs sont donnés aux Tableaux V et VI.
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Calcul de RealZt ( Partie réelle de I'impédance linéaire)

Potentiel de Potentiel de Partie réelle de Partie réelle de
polarisation Vdc | polarisation Vdct en | I'impédance RealZ |I'impédance RealZt
en Volts Volts en Q en Q
0 0.000 2.005 2.005
1 0.209 1.916 1.982
2 0.457 1.875 1.958
19 19.000 1.894 1.894

Tableau VI

Calcul de ImagZt (Partie imaginaire de I'impédance linéaire)

Potentiel de Potentiel de Partie imaginaire de | Partie imaginaire
polarisation Vdc | polarisation Vdct en I'impédance de I'impédance
en Volts Volts ImagZ en Q ImagZt en Q
0 0.000 38.260 38.260
| 0.209 25.691 35.057
18 16.123 -23.042 -20.967
19 19.000 -24.671 -24.671
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Tous les calculs s élaborés avec le logiciel KaleidaGraph version 3. Ils correspondent a
la fréquence centrale de 1.9 GHz. Pour les autres fréquences, nous procédons de la méme
maniére. Les valeurs de la colonne 4 de chaque tableau sont calculées par la commande
affichée a la Figure 84 du logiciel KaleidaGraph. Les valeurs de la colonne 3 sont lissées
avec la courbe représentant la fonction RealZ= f(vdc) ou ImagZ= f(vdc) en utilisant la

commande Curve fit — Interpolate.
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Figure 84 Commande de calcul de l'interpolation

Le nouveau fichier de type mdif modélisant la diode Varactor linéaire a le méme format
que celui qui modélise la diode non linéaire. La colonne 4 de tableau V et VI forment la
nouvelle impédance linéaire de la diode. Notons que les variables associées aux
potentiels de polarisation demeurent les mémes parce qu’elles ne définissent pas la fagon
d’alimenter la diode. En effet, pour le cas linéaire, la diode Varactor est directement
polarisée par les potentiels transformés vdct. Le fichier texte modélisant I’alimentation
contient les valeurs du potentiel de polarisation qui sont indexées de la méme maniére

que celles du fichier de type mdif du modéle linaire.

Les Figures 85 et 86 nous montrent I’effet de la transformation (Dc-Dc) sur les parties
réelles et imaginaires de I’impédance modélisant la diode Varactor & chaque potentiel de

polarisation.
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D’aprés les Figures 88 et 89, on constate que la transformation (Dc-Dc) linéarise la partie
imaginaire de I’impédance, alors que la partie réelle n’a pas subit de modification. Donc,
nous pouvons conclure que la phase du coefficient de transmission S>; du déphaseur est
totalement contr6lée par la partie imaginaire de I’impédance modélisant la diode
Varactor. La Figure 87 montre le mod¢le de la diode dans les deux cas : Linéaire et non

linéaire.
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Figure 87 Mode¢le de la diode Varactor ( linéaire et non linéaire)

Les résultats de la simulation du circuit de la Figure 59 du chapitre 4 définissant le

mode¢le de la diode, sont donnés sur ’abaque de Smith illustrée a la Figure 88.
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Figure 88 Comparaison du modéle linéaire et du modele non linéaire de la diode

A la fréquence centrale 1.9 GHz, la Figure 88 nous montre que le modéle demeure le
méme. Nous constatons le déplacement des points S;; sur le méme cercle qui deviennent
uniformément espacés ( les points en croix). La transformation (Dc-Dc) n’a pas changé le
modele physique de la diode, mais elle a linéarisé la diode Varactor. Ces résultats sont
aussi vrais pour toute la bande de fréquence. La simulation du circuit du déphaseur

linéaire ayant le méme masque que celui vu au chapitre 4, elle nous donne les résultats

représentés par les Figures 89 et 90.
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D’aprés la Figure 89, nous constatons que le déphaseur a un coefficient de transmission
linéaire et que le dynamisme de phase est de 60 degrés accompagné d’une variation
d’amplitude de 0.017dB. La Figure 90 nous montre que le déphaseur est bien adapté a la

sortie comme a I’entrée. En effet, le niveau d’adaptation maximum est de —25 dB.

Pour tester le déphaseur, nous avons effectué une simulation HARMONICS BALANCE,
en injectant un signal sinusoidal a I’entrée du déphaseur linéaire. Les résultats de la

simulation sont donnés aux Figure 91 et 92.
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Figure 91 Réponse du déphaseur a un signal sinusoidal (Cas linéaire)

La Figure 91 montre que les courbes représentant les signaux de la sortie relative aux
potentiels de polarisation sont déphasés I’une parapport a I’autre, d’un méme angle. Ceci

indique que le déphaseur est linéaire.
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Figure 92  Réponse a un signal sinusoidal du déphaseur (cas non linéaire)

La Figure 92 montre bien que le déphaseur n’est pas linéaire. Les courbes représentant
les signaux a la sortie relative au potentiel de polarisation ne sont pas équidistantes.
Ainsi, le délai de groupe n’est pas constant. Avec un déphaseur non linéaire on ne peut
pas réaliser une bonne modulation de phase. En effet, les distorsions du signal a la sortie

peuvent introduire des erreurs de décision.
5.4 Réalisation du circuit de la linéarisation du déphaseur et de I’atténuateur

La réalisation pratique de la transformation ( Dc-Dc) consiste a convertir chaque valeur
du potentiel de polarisation en une combinaison binaire de 8 bits, en utilisant un
convertisseur analogique-numérique. La combinaison obtenue sert a trouver la
combinaison correspondante dans un tableau (look-up) de mémoire de la carte STK500.

Ensuite, nous envoyons la nouvelle combinaison vers un port de sortie de la carte. Enfin
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nous transformons la combinaison sortante en une valeur analogique en utilisant un

convertisseur numeérique — analogique pour alimenter le circuit.

Le systeme utilis¢ en laboratoire est principalement composé de trois éléments : un
micro-ordinateur, une plaquette de développement Atmel STK500 et une plaquette de
transformation numérique-analogique, comme le montre la Figure 93. Le micro-
ordinateur hote permet de travailler dans un environnement connu : (Microsoft Windows
95/98/2000) et d’assurer le lien avec le systéme de développement a 1’aide du logiciel de
contrdle CODE VISON AVR.

/TN

e [
}/dAc\ Corvertisseur g Mérroire ; Convertisseur [ Atéruateur
\ovde Nivériqe ? Teble de corespondance ? Avdohicie { Déphasar
A\
\\,4/ e iz
Certe STKE0 Carte DACI08

Figure 93  Topologie du circuit de transformation (Dc-Dc)

5.4.1 Préparation de la carte Atmel STK500

Le logiciel CODE VISION AVR génére automatiquement un programme qui initialise le
fonctionnement de la carte STK500. Le microcontrdleur utilisé est le Atmegal/63L a 8
bits, possédant 32x8 registres a usage général, /6 KB de mémoire FLASH et une
fréquence d’horloge de 4 MHz. Le microcontréleur Atmegal63L intégre un convertisseur

analogique-numérique possédant les caractéristiques suivantes :

1- Une résolution de 10 bits (mais pouvant fonctionner en un mode de 8 bits) ;
2- Une conversion par approximations successives;

3- Huit entrées par un multiplexeur analogique a 8 voies.
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Nous avons configuré le convertisseur dans le régime RUN FREE MODE 4 8 bits. La
valeur numérique N délivrée par le CAN s’exprime en fonction de la tension ¥, comme

suit :

N =

256 (.1
aref

Ou Ve est le potentiel de référence. Le temps de conversion T, est proportionnel a la
valeur de I’horloge de conversion. Afin d’obtenir des conversions précises, cette valeur

doit étre comprise entre CK,,,=50 KHz et CK.,,=200 KHz,

T, =13CK,, (5.2)

conv

A partir de I’équation (5.2), le temps de conversion maximum est alors compris entre 2.6
et 6.5 pus. D’aprés I’équation (5.1), le voltage de référence V,.r est aussi un facteur
déterminant pour la précision du systéme. Les conditions du travail en laboratoire ne sont
pas favorables pour avoir un petit voltage de référence. En effet, les charges
électrostatiques, les cables utilisés et les bruits thermiques introduisent un bruit de dix
mV sur le signal d’entrée V,. Pour assurer le bon fonctionnement des circuits, nous
devons avoir un pas de conversion supérieur a 10 mV. Nous avons donc choisi un pas de

15 mV pour bien distinguer les combinaisons de bits.

La valeur du potentiel 7, a I’entrée de la carte STK500 est translatée de 0.645V dans le
cas de la linéarisation de la pente positive de I’atténuateur. La PIN I du port 4 est
configurée comme entrée du convertisseur. Quand la combinaison des bits est préte dans
le registre ADCH du convertisseur, nous I’envoyons simultanément vers le port de la
sortie B de la carte STK500 et vers le port C de la sortie, celui des diodes LEDS. Le port
B de la carte STK500 est connecté a la carte du convertisseur numérique analogique

(CNA) a travers un bus de données de 8 bits. Une vérification minuticuse des niveaux
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logiques est également effectuée. Un zéro logique au niveau d’un PIN correspond a une
valeur de tension inférieure & 2.47. A ce niveau, la diode correspondante est allumée. Par
contre, la diode sera éteinte si la valeur correspondante de la tension sur le PIN
correspondante est supérieure a 2.4V. Le PIN est ainsi au niveau logique 1. Le
clignotement d’une diode signifie que le PIN passe du niveau logique zéro a un. Donc, la

conversion n’est pas stable et la combinaison des bits n’est pas précise.

Durant certaines expériences, nous avons remarqué que le pas de conversion n’est pas
stable. Le passage d’une combinaison & une autre n’est pas régi par un pas constant. Ceci
est dG & la variation du bruit généré au niveau de la source Dc et a la méthode de
conversion successive du convertisseur. Pour résoudre ce probléme, il faut diminuer le

pas de conversion et configurer le convertisseur contre le bruit.

5.4.2 Préparation de la carte CNA 908

Le convertisseur DAC908 de résolution 8 bits est I’'un des convertisseurs les plus rapides
existant sur le marché de la compagnie Burr-Brown. Il peut convertir jusqu'a un signal
numérique de 165 MSPS. Basé sur la technologie de sources de courants segmentés, le
DAC908 peut fournir a sa sortie un courant maximal de 20 md4, comme le montre la

Figure 94. En effet, le convertisseur posséde deux sorties complémentaires Ioyr et loyz .
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Figure 94  Principe de fonctionnement du DAC908

Le courant maximal (full-scale output curent: Ipyrrs) est déterminé par le rapport du
voltage de référence interne (/.24V) et une résistance externe Rsgr. Le courant résultant
interne Izgr est multiplié par le facteur 32 pour produire le courant effectif a la sortie du

convertisseur (voir équation 5.7).

Tourrs=lour+ o T (5.4)

lour=loyTFs (CODE/256) (5.5

Iogr=louTEs (255-CODE/256) (5.6)
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Ou ’CODE’’ désigne I’entier correspondant aux § bits a I’entrée du DAC. Le courant

Ipyrrs est proportionnel au courant de référence Irgr:

Tours = 32 Insr = 321’%‘; (5.7)

Nous pouvons transformer le courant de sortie en une tension Voyr par I’ajout d’une

résistance Ry, = (50 // 50)Q2, comme le montre la Figure 95.

lres = 20ma&
—- Woyr = 0V to +0.5Y

lour I 0y

DACS08

T

Figure 95  Circuit de transformation Ipyrrs en Vour

La tension Vopyr est alors donnée par :

Vour = lour Re (5.8)

ou Ry est choisi tel que AV = 1.3 V. En effet, cette condition nous permet d’utiliser le
méme circuit pendant la linéarisation de la pente positive et de la pente négative de

I’atténuateur.
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I1 faut également noter que le courant lpyrrs n’est pas suffisant pour faire fonctionner
I’atténuateur congu (pente positive). Pour pallier cet inconvénient, nous avons proposé un
circuit électrique permettant de fournir le courant nécessaire. Ce circuit est un suiveur a
la base d’un amplificateur opérationnel LM324N et d’un transistor 2N2222A4. Le suiveur
a pour rdle de faire passer le potentiel d’entrée fourni par la carte DAC908 vers la sortie,
tout en lui ajoutant du courant. En fait, le transistor 2N22224 monté en émetteur

commun, peut fournir jusqu'au 300 mA. La Figure 96 montre le circuit du suiveur utilisé.

v DO __T:—l-i ] | %
SRC1 =
Vdc=15V BJT NPH
2N2222
h Gain =1 Model=BJTM1
IN
ouT
< > 4
Opdunn H‘O
P1 LM324N B
Num=1 Zero1= R1 P2
VEE=-15 v R=100 Ohm Num=2
VCC=15V

Figure 96  Circuit du suiveur congu

5.4.3 Résultats expérimentaux et programmation de la carte STK500

Aprés avoir réalisé le montage du circuit de linéarisation, nous avons pris les mesures des
paramétres S de 1’atténuateur (pente positive). Pendant cette opération, la mémoire de la
carte STK500 est initialisée par la fonction identité. Cela signifie que la sortie de la carte
STKS500 (les 8 bits convertis au port B) est identique a son entrée (les 8 bits se trouvant
dans le registre ADCH du convertisseur analogique-numérique). Chaque combinaison de

8 bits est ensuite convertie par la carte CAN908 en une tension analogique qui sera
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transmise a la patte d’alimentation de ’atténuateur a travers le suiveur. L’atténuateur

aliment¢ 3 travers ce circuit donne les résultats de la Figure 97.

-4
65—
8 /’/1
o 10— C
o
S i
8 a2
A4
16—
4 A B
-18 T T T T T T K‘li" T T T T T T T T | T T T I T T T T T T T T | T T T T
F 10 15 20 25 30 35 4
dqc (ingex)
00000101 00011001
0.700 Dc en Volts 1.073

Figure 97  S»; de l'atténuateur alimenté & travers le circuit de linéarisation.

La courbe de la Figure 97 montre le coefficient S;; de I’atténuateur alimenté a travers la
carte STK500. La mémoire de la carte contient la fonction identité. Sur la méme figure
nous avons choisi la pente de linéarisation. Pour que la courbe devienne cette droite
choisie, il faut que I’abscisse A du point C soit transformée en B. Autrement dit, au point
C, au lieu d’alimenter I’atténuateur avec le potentiel de code (00000101), on I’alimente
avec le potentiel de code (00011001). Cette procédure est identique pour tous les points
de polarisation. Le tableau de correspondance est ensuite programmé dans la mémoire de
la carte STK500. Pour accélérer la recherche des combinaisons dans la mémoire flash,

nous avons placé les nouvelles combinaisons (transformée) aux adresses de valeurs
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égales aux combinaisons initiales. La carte STK500 étant pour le moment programmée,

nous prenons les mesures des paramétres S de I’atténuateur. Nous trouverons les résultats

a la Figure 98.
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Figure 98 S, de l'atténuateur alimenté a travers le circuit de linéarisation

La Figure 98 montre que la variation du module du coefficient de transmission Sz; en

fonction de la tension de polarisation issue du circuit de linéarisation est linéaire. La

courbe montre aussi que le circuit de polarisation n’est pas tout a fait parfait, surtout au

début de la pente positive. Pendant la variation du Dc, la pente reste constante. Ceci est

di & I’absence des combinaisons transformées, vu que le pas de discrétisation est grand.

En considérant la partie linéaire de la courbe a la Figure 98, nous pouvons montrer que

la pente est 0.0322 dB/ImV, comme illustré a la Figure 99.
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Figure 99  Pente de l'atténuateur linéaire ( pente positive)

La phase de I'atténuateur linéaire (pente positive) n’a pas changé pendant la polarisation
issue du circuit de linéarisation. La Figure 100 montre qu’une variation de 7 degrés est
encore présente pendant un dynamisme du module de 14.24 dB. Nous avons constaté
quelques instabilités de la pente positive sur la Figure 98. Ceci est dii & la variation du
pas du convertisseur analogique-numérique sur la carte STK500. La carte CAN90S
introduit aussi des bruits qui font parfois varier la pente. En générale nous pouvons dire
que le circuit de linéaristion est stable. Il sera plus performant par la diminution du pas

de conversion.
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Figure 100 Variation de la phase de I’atténuateur linéaire

La variation de la phase est notée entre les deux marqueurs de la Figure 100. Les mesures
sont sur la bande de 40 MHz, alors que les calculs et I’affichage correspondent a la
fréquence de 1.9 GHz. Toutes les mesures et les calculs de la linéarisation de la pente
négative de l’atténuateur sont réalisées par la méme procédure utilisés pour la pente

positive, comme le montre la Figure 101.
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Figure 101 Linéarisation du module de l'atténuateur (pente négative)
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La Figure 101 montre la variation du module de I’atténuateur alimenté par le circuit de

linéarisation ou la mémoire de la carte STK500 contient la fonction identité. Pour

linéariser le module, il faut déplacer le point C au point D se trouvant sur la droite de la

Figure 101. Autrement dit, au lieu d’avoir Yp dB au potentiel de commande B volts, nous

devrions I’avoir au potentiel A volts. Cette transformation est écrite sous la forme d’un

programme en langage Code Vision AVR, puis transférée a la mémoire de la carte

STKS500.

Quand Patténuateur est alimenté a travers la carte STK500 dont la mémoire contient le

tableau look-up trouvé par la méthode de linéarisation vue plus haut, il se comporte

comme un circuit linéaire par rapport au potentiel de polarisation Dc. Le coefficient de

transmission mesuré est représenté a la Figure 102.
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Figure 102 Variation du module de S;; de l'atténuateur (pente négative)

La Figure 102 montre qu’un dynamisme d’atténuation de 11 dB est atteint pour une
déviation de phase de 6 degrés. Les pertes d’insertions sont restées au voisinage de 3 dB.
La courbe montre aussi que la pente négative de D’atténuateur n’est pas toujours
constante. Ceci est dii au changement du pas du convertisseur au niveau de la carte
STK500. 11 faut aussi noter que le tableau look-up n’a pas le nombre suffisant de valeurs
pour que la courbe soit plus lisse. Ceci est di au grand pas de conversion et a la variation

de bruit au niveau de la source d’alimentation.

Dans le cas de la linéarisation du déphaseur, nous avons remonté une contrainte
majeure. En effet, la carte STK500 admet un voltage de référence maximum de 6V, alors
que I’alimentation du déphaseur varie entre 0 et I/ V. Nous avons alors effectué la
linéarisation de la partie sous le contrdle des 6 premiers volts. Ensuite, nous avons

translaté le niveau 0 V a ’entrée du convertisseur analogique-numérique de 6 V. La



125

procédure de la linéarisation est la méme que celle se rapportant aux deux autres cas de la
pente positive et de pente négative de I’atténuateur. La Figure 103 montre les résultats

obtenus.
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Figure 103 Variation linéaire du déphaseur

II faut noter que la polarisation a travers le circuit de linéarisation n’a pas modifié la
variation du module de coefficient de transmission du déphaseur. Les pertes d’insertion

ont conservé leurs valeurs.
5.5 Linéarisation analogique

Bien que la linéarisation numérique ait donné de bons résultats, il faut encore 1’améliorer.

Pour ce faire, nous pouvons alimenter I’atténuateur a travers un circuit non linéaire.



126

Autrement dit, nous pouvons distordre l’alimentation de la source pour avoir une
caractéristique linéaire. La linéarisation analogique peut étre utilisée si le systéme

n’exige pas une variation strictement linéaire.

Dans le cas de la pente positive de I’atténuateur, nous pouvons constater que la variation
du coefficient de transmission Sz; en fonction du potentiel de polarisation admet une
forme logarithmique. L’idée est donc d’absorber cette variation. Ceci peut étre réalisé a
partir d’un montage exponentiel. Ce circuit est réalisé sur la base d’un amplificateur
opérationnel LM324N et d’une diode du transistor 2N22224. La Figure 104 montre le

montage réalisé.

o e o P4
Num=1 . . s Lphimp
BJT NFN LIMI324N1 Num=2
IN2223 ol
Model=BJTM1 VEE=-15 V/
VCC=15V

Figure 104 Circuit exponentiel réalisé

La Figure 105 montre les résultats obtenus, quand I’atténuateur est alimenté a travers le
circuit de la Figure 104. Pour obtenir de bons résultats, il faut calculer tous les

coefficients de la diode a la base du circuit de distorsion.
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5.6 Conclusion

La linéarisation numérique est possible quel que soit le degré de la non-linéarité¢ du
circuit. Les résultats obtenus a partir de cette transformation sont acceptables dans le cas
ou le systtme exige un grand degré de linéarisation. L’inconvénient de cette
transformation est qu’elle ne peut suivre les variations rapides des signaux. Le temps
perdu entre le moment d’apparition du potentiel a convertir au niveau de la carte STK500
et le moment ol ce potentiel sera prét a la sortie de la carte CAN908, est de 58 cycles
machine. Donc, nous pouvons suivre les signaux dont la fréquence est inférieure a 78
KHz. La linéarisation analogique ne présente pas de contraintes au niveau de la
fréquence du signal, mais ses résultats sont quasi linéaires. Cette transformation est plus
facile a réaliser. Toutefois, les résultats escomptés ne sont pas comparables a ceux

obtenus par la transformation numérique.



CONCLUSION ET PERSPECTIVES

L’objectif de cette recherche est la conception et la réalisation de dispositifs
d’atténuation et de déphasage linéaires variables. Pour ce faire, nous avons présenté deux
mode¢les décrivant les diodes PIN et Varactor. Les modeles des diodes PIN et Varactor

nous ont permis de concevoir I’atténuateur et le déphaseur.

Bien qu’a la fréquence centrale de 1.9GHz les valeurs des paramétres S mesurées et
simulées soient identiques, le modele de la diode PIN proposé ne répond pas
intégralement a la réalité. Le modele trouvé demeure insuffisant pour une conception
parfaite d’un atténuateur variable. En effet, le nombre de mesures effectuées sur les
diodes PIN et Varactor ne permettent pas d’atteindre une modélisation idéale. Le modéle
de la diode Varactor ne décrit pas le fonctionnement de déphaseur sur toute la bande de
40 MHz. Ce modéle a été testé positivement pour les fréquences 1.88GHz, 1.89GH:z,
1.90GHz, 1.91GHz et 1.92GHz.

Le transformateur de longueur A/4 utilisé pendant la conception de I’atténuateur admet
une impédance caractéristique largement supérieure a 50L2. En effet, cette haute
impédance nous a permis d’atteindre un grand dynamisme d’atténuation. Toutefois, ce
transformateur a augmenté les pertes d’insertions. Au fait, lorsque la largeur de la ligne
de transmission décroit, les pertes dans le substrat augmentent. Les pertes ohmiques ne

sont donc pas les seuls facteurs des grandes pertes d’insertions.

Le transformateur de longueur A/4 et d’impédance 3Z, a pu résoudre les problémes de
variation de pertes d’insertions de la diode Varactor. Le déphaseur congu n’a pas un

grand dynamisme de phase et présente une pente quasi linéaire.

La linarisation des mod¢les de diodes que nous avons proposés est obtenue par des
interpolations quadratiques. Ces modéles linéaires présentent quelques insuffisances

dues aux erreurs de calculs numériques et aux erreurs systématiques.
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Pendant la réalisation du circuit de linéarisation a la base de la carte STK500, nous avons
remarqué que le pas de conversion associ€ au convertisseur analogique/numérique n’est
pas constant. Pour avoir une bonne précision, il faut minimiser le pas de conversion par

I’élimination des sources de bruits.

Pour fabriquer un émulateur de canal MIMO a la base de I’atténuateur et du déphaseur
congus, il faut utiliser une carte FPGA au lieu du microcontréleur Atmell63L. Au fait,
Palimentation de ’atténuateur et du déphaseur, a partir de la carte FPGA, minimise les

bruits et améliore la précision du systeme.
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