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INTRODUCTION GENERALE

Depuis son introduction par G. F. Engen et C. A. Hoer, la technique six-port qui
permet la mesure hyperfréquence d’impédances complexes a connu un succes croissant dans
les laboratoires de recherche académiques et industriels. Trés centrée sur I’analyse de réseaux
a ses débuts, cette technique investit aujourd’hui un grand nombre de domaines scientifiques.
Cet essor s’explique largement par la simplicité des systémes développés pour la mise en
ceuvre de ce type de procédé. Un des freins a la large diffusion de cette méthode de mesure
dans les deux derni¢res décennies était en grande partie 1i€¢ au traitement associé au systéme
de mesure. En effet, les techniques de calibrage sont longtemps apparues comme complexes
nécessitant des puissances et des temps de calculs élevés. Aujourd’hui, compte tenu des
moyens de calculs disponibles, cette restriction est largement levée. Ainsi, les progres réalisés
d’une part sur la partie “hardware” des systémes a base de six-port et d’autre part sur la partie
“software” permettent d’entrevoir de maniere optimiste des développements pour des
applications dans les domaines de la caractérisation hyperfréquence et des

télécommunications par exemple.

Dans ce contexte, a I’IEMN, I’approche adoptée se veut globale en intégrant les
aspects de conception, de réalisation et de mise en ceuvre de systémes basés sur la technique
six-port. Parmi les préoccupations nourrissant le cahier des charges, la simplicité
d’exploitation et le colit sont des priorités. En effet, la compétition avec les dispositifs de
références hétérodynes et homodynes tels que les analyseurs de réseaux commerciaux
traditionnels ou les émetteurs récepteurs de télécommunications ne peut étre envisagée sans
ces préalables. Du point de vue des performances, I’approche adoptée consistant a retenir un
nombre restreint de fonctionnalités, contrairement aux analyseurs traditionnels qui
rassemblent un trés large éventail de possibilités de mesure, permet d’atteindre des
performances comparables aux dispositifs classiques. En fait, la volonté n’est pas de
développer un systéme quasi-universel mais au contraire des systémes spécialisés opérant
dans un contexte particulier. Ces systémes dédiés ont pour vocation de sortir des laboratoires

pour €tre mis en ceuvre sur les sites d’opérations.
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Le présent travail s’inscrit pleinement dans le cadre de ces recherches actuelles. Aussi,
les grands axes développés dans ce manuscrit regroupent la conception et la réalisation de
systetmes basés sur la technique six-port pour des applications de caractérisation
hyperfréquence et de télécommunications. Les travaux menés sont marqués par la volonté de
proposer des instruments intégrant les ressources matérielles et logicielles nécessaires a la

résolution des problémes traités.

Le document est organisé autour de quatre chapitres. Nous consacrons le premier a la
présentation d’un état de I’art de la technique six-port depuis son introduction jusqu’a nos
jours. Nous explicitons le fonctionnement du réflectométre six-port en se basant sur I’analyse
proposée par G. F. Engen. Dans un second temps, les principales réalisations de
réflectomeétres sont décrites. Enfin, nous proposons une synthése des différentes applications

recensées.

Dans le deuxiéme volet du mémoire, nous développons une méthode d’analyse
alternative a la technique six-port. En effet, les applications des dispositifs six-port ont fait
I’objet de nombreux travaux mais a notre sens, pour les ingénieurs plus familiers des
dispositifs conventionnels, il serait intéressant de disposer d’une théorie synthétique du
dispositif six-port qui permette de corréler, entre elles, chaque étape du développement du
dispositif (conception, réalisation, calibrage, mesure). Ainsi, nous exposons en premier lieu
une modélisation régissant le comportement du réflectomeétre six-port présenté sous forme de
‘probléme direct — probléme inverse’. Ensuite, nous proposons une architecture dénommée
‘corrélateur six-port’ permettant la mesure, dans une gamme de fréquences étroite, du rapport
complexe entre deux signaux monochromatiques cohérents. Ce dispositif constitue la brique
de base pour la conception de deux dispositifs de mesure de parametres S. Dans ’objectif de
simplifier la réalisation tout en augmentant la bande de fréquences d’utilisation, une nouvelle
topologie dénommée ‘corrélateur quatre-port’ est également proposée. A partir de cette
derniére architecture, deux nouveaux dispositifs de mesure sont décrits. Enfin, nous montrons
la nécessité de définir de nouvelles méthodes de calibrage explicites destinées a la prise en
compte des imperfections des différents éléments constituant les systémes de mesure. En
particulier, une méthode matricielle facilement implantable sur une unité de traitement

numérique est présentée.

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

Dans le troisiéme chapitre du manuscrit, nous décrivons les différentes étapes de
conception et de réalisation de systemes de mesure de coefficients de réflexion ou/et de
transmission en gammes micro-onde et millimétrique. Ainsi, dans 1’objectif d’une réalisation
simple et faible cofit, nous optons pour une technologie hybride micro-ruban. Le premier
systéme que nous appelons de maniere générique ‘Dual-Six-Port Reflectometer’ (D-SPR) est
un dispositif de mesure de paramétres S d’un quadripdle symétrique opérant dans la bande de
fréquences 59 — 62 GHz. Le second systéme proposé concerne la validation de la topologie
quatre-port. A cet effet, un premier dispositif dénommé FPR (Four-Port Reflectometer) est
réalisé pour la mesure de coefficients de réflexion d’un dispositif sous test passif pour un
fonctionnement dans la bande de fréquences 1 — 10 GHz. Nous proposons, par ailleurs, un
deuxieme systéme appelé D-FPR (Double-Four-Port Reflectometer) pour la mesure
simultanée des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripdle symétrique et
passif. En fin de chapitre nous donnons les principales étapes de conception d’un SPR en
technologie MMIC basé sur un corrélateur six-port et dont la particularité est d’intégrer toutes
les fonctions (source, corrélation, détection) sur une seule puce. Ce dispositif, dénommé
MIMWR (Monolithic Integrated Millimeter Wave Reflectometer) concu en technologie InP
permet d’entrevoir les possibilités en terme d’intégration. Les caractérisations des circuits
hyperfréquences sont entreprises pour chacun des dispositifs proposés. Les validations des
dispositifs finaux sont également réalisées a 1’aide de charges tests. Les comparaisons avec les
analyseurs de réseaux commerciaux, qui constituent la référence, permettent de situer les

performances des systemes que nous développons.

Dans le dernier chapitre, nous mettons en ceuvre les dispositifs développés dans deux
directions, une utilisation en Controle Non Destructif (CND) et une autre en
télécommunications. Dans le cadre du premier champ d’applications couvert, de nombreuses
techniques hyperfréquences, basées en général sur les propriétés de transmission et/ou de
réflexion d’un matériau, ont été mises au point pour la caractérisation électromagnétique de
matériaux ou de structures. Ces méthodes trés performantes ont cependant beaucoup de mal a
s’imposer du point de vue industriel en grande partie du fait des équipements qu’elles
nécessitent. Ainsi, la réalisation des différents dispositifs (SPR, D-SPR, FPR et D-FPR),
présentés dans les précédents chapitres, nous permet d’envisager de manicre plus optimiste
I’utilisation des techniques micro-ondes et millimétriques pour des contrdles hors laboratoire.
Les domaines d’applications de ces techniques sont trés nombreux. Aussi, plutdt que

d’aborder de manicre générale les possibilités de mise en ceuvre dans des thématiques
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extrémement variées, nous avons choisi un exemple particulier qui peut servir d’élément de
base pour une démonstration des possibilités offertes par ce type de procédés. Nous
examinons en particulier les potentialités procurées par une technique de mesure en espace
libre pour apporter des réponses & un probléme concret posé dans un milieu industriel. Le
choix de cette technique est principalement motivé par des avantages tels que le caractere sans
contact du procédé et la non nécessité, a priori, d’une cellule de mesure pour le
conditionnement du matériau sous test. Dans la suite de ce chapitre, nous nous intéressons
¢galement au secteur des télécommunications numériques et montrons les possibilités de mise
en ceuvre des systemes développés. Nous proposons une nouvelle architecture de récepteur,
basée sur un corrélateur quatre-port, qui présente des avantages conséquents en regard des
récepteurs six-port existants. Enfin, nous validons expérimentalement le concept quatre-port

dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz sur une modulation numérique de type QPSK.
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CHAPITRE 1
ETAT DE L’ART DE LA TECHNIQUE SIX-PORT
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I.1 INTRODUCTION

L’année de la naissance officielle de la technique de mesure dite ‘six-port’ est 1977,
quand trois papiers fondamentaux [ENG 77 a] - [ENG 77 _b] - [HOER 77] et plusieurs
papiers annexes sont publiés dans la revue «IEEE Transactions on Microwave Theory and
Techniques» de décembre. Les inventeurs, Glenn F. Engen et Cletus A. Hoer du National
Bureau of Standards (aujourd’hui National Institute of Standards and Technology,USA) y
avancent des idées de base et proposent pour la premicre fois le terme ‘six-port’. Dans ces
articles, on reléve également pour la premiere fois une théorie unifiée et un guide pour une

conception optimale de réseaux six ports.

La technique six-port est une méthode d’analyse de réseaux permettant la mesure
d’impédances complexes. S’agissant de la mesure d’un coefficient de réflexion, on parle de
réflectomeétre six-port (SPR en anglais pour Six-Port Reflectometer).

Le premier volet de ce manuscrit est consacré a la présentation d’un état de I’art de Ia
technique six-port depuis son introduction par G. F. Engen jusqu’a nos jours. Nous nous
intéressons dans un premier temps a expliciter le principe de fonctionnement du réflectometre
six-port. Une méthode d’analyse proposée par G. F. Engen est ensuite décrite. Puis, nous nous

attachons a décrire les principales réalisations de réflectomeétres.
Tout au long de son développement, la technique six-port a investi plusieurs domaines

d’applications trés variés. Nous proposons, donc, dans un dernier paragraphe une synthése des

différentes applications recensée.
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1.2 REFLECTOMETRE SIX-PORT
1.2.1 Introduction

Aprées quelques rappels théoriques sur la définition des pseudo-ondes, nous décrivons
ici le principe du réflectométre six-port et donnons le formalisme mathématique régissant le
comportement de ce dernier. Nous explicitons également la procédure de calibrage
communément utilisé pour obtenir les constantes de calibrage qui permettent de calculer le

coefficient de réflexion d’un dispositif sous test (DST).

1.2.2 La définition des pseudo-ondes

Aux fréquences micro-ondes et millimétriques, les phénoménes de propagation se
traduisent par une variation des tensions et des courants le long des lignes de transmission.
Les matrices Z, Y ou H, relatives aux notions de tension et courant, sont difficiles a décrire.
On préfere donc la notion de puissance, grandeur facilement mesurable en gamme micro-onde
et millimétrique, ce qui permet ainsi d’utiliser la matrice [S] des paramétres de dispersion

(scattering parameters en anglais).

Les pseudo-ondes sont des quantités purement mathématiques qui peuvent E&tre

définies par rapport a une impédance de référence arbitraire pour chaque acces du circuit.

Dans les plans du quadrip6le représenté par le graphe de fluence en figure I-1, les

pseudo-ondes incidentes et réfléchies sont définies par [MAR 97] :

JRe(Z)y) ;
aiz—.(l/i+zref[i) (11)
2 }l’ef ‘

\ Re(Z ief )

by =~————; = Z\ 1) (1.2)
2zt

ou chaque acces 1 et 2 est défini par la tension Vj, le courant entrant /; et son impédance de

référence 7'

ref
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Figure I-1 : Graphe de fluence schématisant un quadripoéle

La puissance délivrée a I’un des acces 1 peut étre calculée par [MAR 92] :

P =—Re(V.1)=b| = |a)|” = 2Im(a,b’) —=r¢~
=R = ol 2w

(1.3)
Les coefficients de transmission et de réflexion d’un quadripole sous test sont définis par
une matrice de répartition [S] dont les parametres complexes de réflexion (Si; et S») et de

transmission (S, et S,1) sont donnés par I’équation matricielle suivante :
2
b; = ZSl-jaj pouri=1,2 (1.4)

1.2.3 Principe du réflectométre six-port

Le réflectomeétre six-port [ENG 77-a] est un dispositif reposant uniquement sur des
mesures de puissances suivi d’un traitement mathématique des données pour accéder a la
mesure vectorielle de coefficients de réflexion. Son schéma de principe est illustré au travers

du graphe donné en figure I-2.a. Le diagramme de fluence simplifié correspondant est donné
en figure [-2.b [SOM 82].
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DST

r=2

(b)

Figure I-2 : (a) Synoptique du réflectomeétre six-port.

(b) Graphe de fluence simplifié.

Le signal hyperfréquence de référence alimente le réseau six-port par la voie 1. Le
dispositif sous test (DST) dont nous cherchons a déterminer le coefficient de réflexion I est
relié a la voie 2. Les quatre voies restantes sont connectées a des détecteurs de puissance Ds a
Dg qui mesurent chacun une superposition linéaire des ondes a; et b,. Apres un calibrage du
dispositif avec des charges entieérement ou partiellement connues, il est possible de remonter a

la valeur du coefficient /" & partir des quatre puissances mesurées P3 a Ps.

10
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1.2.4 Analyse du réflectométre six-port

1.2.4.1 Equations du réflectométre six-port

Nous développons dans ce paragraphe les équations régissant le comportement du
réflectometre six-port. L’état du réseau six-port est déterminé par douze pseudo-ondes
incidentes a; et émergentes b; (i = 1,..,6). Ces pseudo-ondes ne sont pas indépendantes mais

couplées aux paramétres S du réseau six-port par les six équations suivantes :

6
= ZSiia.i pouri=1,..,6 (1.5)

De plus, comme les ports 3 a 6 sont connectés aux détecteurs Ds a D, on peut donc ajouter

quatre contraintes supplémentaires dont les équations sont données par :
a; =b.T; (1.6)
ou /; représente le facteur de réflexion du détecteur connecté au porti (i = 3,...,6).

Les douze variables q; et b; (1= 1,...,6) sont donc reliées par dix relations linéaires que
constituent les équations (1.5) et (1.6). Il est alors possible d’exprimer dix parmi douze de ces
variables comme des combinaisons linéaires des deux variables restantes. En particulier, les

ondes arrivant sur les détecteurs peuvent étre exprimées par :
b; = A,a, + B;b, pour 1=3,..,6 (1.7)

ou les A4; et les B; sont des quantités complexes caractéristiques du réflectométre qui ne
dépendent que des parametres S du réseau six-port et des coefficients de réflexion des

détecteurs.

Les puissances mesurées au niveau des détecteurs D; (i = 3,...,6) considérés comme
parfaitement adaptés (a; = 0) au réseau six-port s’écrivent d’apres 1’équation (1.3) :

F = |bi|2 = |Aia2 +Bib2|2

pour 1=3,..,6 (1.8)

11
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. . , . \ a, \ . . f
En introduisant le facteur de réflexion a mesurer, I = le systéme d’équations précédent
2

devient :

2
P =l 2

1

pour i=3,..,6 (1.9)

L’un des détecteurs, appelé détecteur de référence, doit idéalement ne dépendre que de la
pseudo-onde b, incidente sur la charge. Ceci n’est pratiquement jamais vérifié, on définit alors
une grandeur d, appelée directivité, pour rendre compte du caracteére non parfait du systéme.

En considérant D; comme détecteur de référence, il est alors possible d’écrire :

Po=[B Ll + 1 avee d=2% (1.10)
3
Pour un systéme idéal, d = 0.

En normalisant les puissances détectées aux acces 4, 5 et 6 par rapport a celle détectée a
I’acces 3, les mesures deviennent indépendantes de la puissance délivrée par le générateur. On

aboutit finalement au systéme d’équations suivant :

2
P. I'-gq,
pi P e pour i=4,5,6 (1.11)
4 B
. C. == =L
avec : =14 (1.12) et q; 4 (1.13)

Ces trois équations, appelées communément ‘working equations’ du réflectométre six-port
permettent d’exprimer le coefficient de réflexion /" du DST en fonction des quatre puissances
mesurées par les détecteurs. Le reflectometre est ainsi entiérement caractérisé par onze
parametres : quatre quantités complexes (gi, d) et trois facteurs d’échelle réels (Cj). Ces
derniers parametres sont appelés constantes de calibrage. Elles peuvent étre calculées lors de
la procédure de calibrage, dans laquelle les réponses des détecteurs sont enregistrées pour un
nombre de charges connues (étalons ou standards de calibrage) connectées a la place du

DST.

12
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Une fois la procédure de calibrage achevée, la mesure consiste a :
» connecter le DST,
» mesurer les puissances des détecteurs,

» résoudre simultanément trois équations non-linéaires (1.11) pour I’inconnue 7.

1.2.4.2 Représentation graphique

Graphiquement, chacune de ces équations représente un cercle dans le plan /". Nous
illustrons en figure 1-3 cette situation dans le cas d’un systéme parfait (d = 0). Les équations

(1.11) se résument donc a :

pi = Ci|r_%'|2

pour i=4,5,6 (1.14)

Celles-ci représentent des cercles de centre ¢; et de rayon r; =/p;/C; , le rayon étant

proportionnel a la racine carrée des puissances détectées. Chacun des cercles représente une
multitude de valeurs pour 7 satisfaisant une équation particuliere. La solution correspond a
I’intersection commune des trois cercles (figure 1-3). La zone grise (cercle unité) correspond a

toutes les charges passives.

13
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Is

\V4
as
\ cercle unité

A6

Figure I-3 : Solution graphique des équations du réflectométre pour ’inconnue 7.

Notons que le systeme est surdéterminé. En effet, I’un des trois cercles seulement
permet de sélectionner une parmi deux intersections données par les deux autres cercles. Cette
redondance inhérente au réflectomeétre six-port permet d’ajouter a la précision de mesure.
Analytiquement, la solution /" est généralement considérée comme I’intersection de trois

cordes ass, ass et as¢ [ENG 78]. Ceci conduit a la relation suivante :

I e3Py + ey Py +csPs +cg By N S35 + 54 Py +55P5 +5¢F

1.15
Py +my Py +msPs +m By Py +my Py +msPs +mg Py ( )
ou en terme de puissances normalisées :
Ccy +cC +c +c .Sy t+S +S +S
[=S37C4P4 TCPs TC6Ps | ;53T S4P4 T S5Ps T S6Pe (1.16)

l+mypy +msps +mgpe l+mypy +msps +mepg

14
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ou les onze paramétres réels c;...cq, S3...5¢ €t m4...mg constituent une autre forme de constantes

de calibrage pouvant étre exprimée en fonction de g;, d et Ci.

1.2.4.3 Interprétation graphique

Le graphe donné en figure I-3 nous montre que la précision sur la détermination du
facteur de réflexion I est étroitement liée a la position des points g; dans le plan complexe I

[ENG 77 b].

Le module des points ¢; est directement corrélé a la dynamique de mesure des
détecteurs de puissance. Cette dynamique correspond au rapport entre la puissance maximale
Pi max et la puissance minimale P; i, du signal regu par le détecteur. En définissant les rayons
Ri max €t Rjmin relatifs aux puissances Pjmax €t Pjmin, NOUus pouvons exprimer la dynamique D;

de mesure des détecteurs en fonction de ces rayons par :

_ CR'P, R
Di _ Dimax _ ima; . 3 _ zmax2 pour i:4, 5, 6 (117)
Pimin CiRimin P3 R

imin

Considérons le cas de mesure de charges passives (|[I]1<1):
» sigi> 2, une grande variation du facteur de réflexion engendre une petite variation de
la puissance mesurée par le détecteur, dégradant ainsi la précision de mesure.
» sigi <1, le rayon minimal est nul, obligeant le détecteur a présenter une dynamique

infinie.

Pour mesurer des charges passives, on choisit un module de ¢; (i = 4,5,6) de ’ordre de
1.5 [ENG 77 _b]. Un angle de 120° entre chacun des points ¢i (i = 4,5,6) est usuellement
adopté pour obtenir une équirépartition de ces points autour de 1’origine. Ces deux criteres
peuvent étre formulés de telle maniére que les points g; (i = 4,5,6) constituent les arétes d’un

triangle équilatéral autour du cercle unité (figure I-4).
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4 Im[I']
ds
%
'\ «— cercle unité
| Re[I']
=
d6

Figure I-4 : Distribution des points ¢; d’un réflectométre idéal.

1.2.5 Mesure de la puissance absolue a I’aide du réflectometre six-port

En plus de sa potentialité a mesurer le facteur de réflexion d’une charge inconnue, le
réflectomeétre six-port permet de déterminer également la puissance absolue incidente sur le
port de mesure. La puissance incidente Pin. sur une charge connectée a 1’acceés de mesure est

donnée par la relation suivante :

Py =|baf* (1.18)
D’apres les relations (1.9) et (1.13), on peut écrire :
B 2
=4l =H =[af[pafIr =g pour i=4,5,6 (1.19)
En combinant ces deux équations ((1.18) et (1.19)), nous obtenons :
P. P. 1
P, = : =K, : avec K; = (1.20)
4’0 - g, Ir- g, |4,f
16
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I1 suffit donc de connaitre 1’'une des constantes de proportionnalité K; (i = 4, 5, 6) entre la
puissance incidente sur le DST et celle détectée a 1’acceés 1 pour déterminer la puissance
incidente sur la charge. Un bolométre de référence est usuellement utilisé pour réaliser ce type
d’étalonnage.

Connaissant la puissance incidente sur le DST et le coefficient de réflexion 7, la

puissance réfléchie Prr par la charge peut étre également déduite par la relation suivante :

Pref :|F|2Pz‘nc (121)

1.2.6 Constantes de calibrage en fonction des paramétres S du réseau six-port

Les constantes de calibrage du réflectometre six-port peuvent étre exprimées en
fonction des paramétres S du réseau six-port. Ce travail peut s’avérer intéressant lors de la
conception d’un réflectometre six-port. Nous présentons ici les résultats issus des travaux de

F. Wiedmann qui permettent d’écrire les dites équations [WIE 97 b].
En considérant les impédances caractéristiques Z ,ef" (i=3,..,6) des ports 3 a 6 du réseau

six-port égales aux adaptations /5 (i = 3,..,6) des détecteurs D3 a D¢ et la conséquence

a; =0 (i=3,..,6), I’équation (1.5) peut alors s’écrire :
b, = Sya; + Spha, i=3,.,6 (1.22)
pour i =2, I’équation (1.22) nous donne :
4 =——c (1.23)
Lorsque I’on insere cette équation dans la relation (1.22), on aboutit a :
b = (S,-z =S h}az +§—“b2 i=3,.,6 (1.24)

il
S21 21
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Par identification avec 1’expression donnée en (1.7), les constantes de calibrage A; et B;

(i=3,..,6) peuvent alors s’écrire en fonction des parameétres S du réseau six-port par :

S
4 :S"z_S“S_Z i=3,..,6 (1.25)
S.
B _S—” i=3,.,6 (1.26)
21

En utilisant 1’équation (1.13), on aboutit finalement a I’expression suivante :

Sil

4= o
S22Si1 - S21Si2

(1.27)

Signalons que nous retrouvons les expressions déterminées par J. D. Hunter en 1985 en se
basant sur le graphe de fluence schématisant le réflectometre six-port de la figure I-2

[HUN 85].

1.2.7 Calibrage des réflectométres six-port

1.2.7.1 Introduction
Le calibrage est la procédure utilisée pour obtenir les onze constantes de calibrage du
SPR qui permettent ensuite de calculer le coefficient de réflexion du DST a partir des quatre

mesures de puissance (cf. § 1.2.3).

Le calibrage du réflectometre six-port a fait I’objet de nombreux travaux mais la
méthode la plus ingénieuse et la plus utilisée a été développée en 1978 par J. F. Engen [ENG
78]. Cette méthode se décompose mathématiquement en deux procédures. La premiere étape
est connue sous le nom de ‘réduction six-port a quatre-port’ et permet de déterminer cinq des
onze constantes de calibrage. La seconde étape permet de déterminer les six constantes réelles
(ou trois constantes complexes) qui caractérise le quatre-port équivalent a 1’aide d’un

calibrage vectoriel.
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Cette approche présente plusieurs avantages :
» il n’est pas nécessaire de déterminer les onze constantes simultanément,
» la seconde partie du calibrage correspond a un calibrage vectoriel classique pour
lequel un grand nombre de techniques existent (par exemple : Short Open Load-SOL),
» D’approche offre la possibilité d’effectuer une optimisation sur les constantes de

calibrage en exploitant la redondance inhérente a cette méthode.

1.2.7.2 Réduction du ‘six-port au quatre-port’

Considérons le réflectométre six-port (Figure 1-2) avec la source connectée au port 1, le
DST connecté au port 2 et les quatre détecteurs de puissance connectés aux ports 3 a 6.
Le but de la réduction du ‘six-port au quatre-port’ consiste a exprimer le rapport complexe,
w, entre les ondes incidentes sur deux des quatre détecteurs, par exemple b; /b, . Ensuite une
méthode de calibrage vectorielle classique permet de déterminer la relation entre wet le

facteur de réflexion /.

En utilisant le méme raisonnement qui a conduit a 1’équation (1.7), il est possible
d’exprimer les ondes bs et be arrivant sur les détecteurs Ds et Dg comme une combinaison
linéaire des deux ondes b3 et b4 dont on veut déterminer le rapport :

ou K, L, M et N représentent des constantes dont les valeurs sont reliées a des propriétés

intrinséques du réflectometre six-port.

D’apres la relation (1.3), nous pouvons écrire :

Py =|bs| (1.30)
Py =|b,[’ (1.31)
Py =|Kby + Lb,[* (1.32)
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Py =|Mbs + Nb,|* (1.33)
Les rapports de (1.30), (1.32), (1.33) et (1.31) nous donnent :
f* = (134)
T % (1.35)
w—w,* = % (1.36)
aVGCW=—,W1——L,W2 —£,§=—26t p= 12
. K M K [m]

Les relations (1.34) — (1.36) sont considérées comme un systeéme d’équations pour la

détermination de w. La solution est donnée par I’intersection de trois cercles avec comme

centres respectifs, I’origine, wy et w,, et pour rayons, /P /P, ,\/&P/P, et [pP;/P; . La phase
de w; peut étre arbitrairement assignée a 0. La justification réside dans le fait que w, et w,

sont déterminées, en partie, par les positions des plans de référence des détecteurs
correspondants. Comme le choix de ces plans est arbitraire, c’est seulement la phase relative

entre w;etw, qui, dans cette analyse, est une propriété¢ du réflectometre six-port. Ce sont
donc cing constantes réelles, que constituent I’ensemble des trois valeurs réelles, w,, & et p et
le nombre complexe w,, qui doivent étre déterminés pour effectuer la ‘réduction six-port a

quatre-port’.
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G. F. Engen utilise le fait que le systéme est surdéterminé, a savoir qu’une des
puissances normalisées seulement décide entre deux autres solutions possibles obtenues par
les deux autres puissances normalisées. En conséquence, ces puissances ne sont pas

indépendantes mais sont reliées par I’équation de contrainte non-linéaire suivante [ENG 78] :

2 2 2
P. P. P, PP, PP,
a[?jj +b§2[i] +cp2(FjJ +(c—a—b)§[ ;425]+(b—a—c)p(ﬁ}

PP, P, P, P
+(a—b- S8 vala-b-c)2+bb-a-c)E=2+clc—a-b)p—+abc=0
@ cm{ P42J a2 blo a0 s cle-a-D)p T8 v

(1.37)

2 2 2
, b=|w2| et c=|w1|

aveca = |w1 -w,

L’équation (1.37) décrit les dépendances entre les puissances détectées au travers des
cinq parametres de la réduction du ‘six-port au quatre-port’. Elle doit étre vérifiée pour toutes
les valeurs de w et donc pour toutes les valeurs du coefficient de réflexion /. La qualité¢ d’un
calibrage est généralement controlée au travers de cette fonction. D un autre coté, elle permet
d’optimiser les constantes de réduction en utilisant un algorithme numérique consistant a

optimiser les valeurs de a, b, ¢, £ et p pour les différentes charges du calibrage.

1.2.7.3 Calcul des paramétres de réduction

Les données Ps/Pa, Ps/Ps et Po/P4 peuvent étre considérées comme les coordonnées du
point w dans un espace a trois dimensions appelé ‘P-Space’. Les paramétres qui caractérisent

cette surface ont ¢ét¢ identifiés comme les parametres de réduction a, b, ¢, & et p . La

prochaine étape de la procédure de calibrage consiste en la détermination de ces coefficients.
Une premiere approche présentée par J. F. Engen en 1977 consistait a observer les puissances
Ps a Pg pour cinq charges arbitraires et inconnues [ENG 77 a]. Ceci conduit & un systeme de
cinq équations a cinq inconnues. Malheureusement ces équations sont de degré trois et les
méthodes numériques classiques peuvent diverger ou trouver une fausse racine a moins

qu’une bonne estimation de la solution ait été trouvée au préalable.
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En 1978, G. F. Engen propose d’utiliser au moins neuf charges arbitraires et de
ramener la résolution a un systéme de neuf équations lin€aires a neuf inconnues [ENG 78].
Les cing constantes de réduction seront alors calculées a partir de ces neufs variables. Le
détail des développements mathématiques sont également disponibles dans la

référence [ENG 78].

Apres avoir calculé les cinq parametres de réduction a, b, ¢, £ et p, ces derniers

peuvent étre optimisé€s dans une deuxieme étape a partir de I’équation de contrainte (1.37) en

utilisant un algorithme numérique comme le préconise J. F. Engen [ENG 78].

Des méthodes alternatives a celle de J. F. Engen ont par ailleurs été proposées pour la

détermination des cinq paramétres de réduction a, b, ¢, & et p . Ces approches sont basées sur

des algorithmes utilisant les mémes idées que celle proposée par J. F. Engen dans son article
original [ENG 78] mais ajoutent plusieurs ¢léments nouveaux pour augmenter la précision de
mesure et s’affranchir des cas mal conditionnés [NEU 90] —[STU90] -
[STU 92] — [WIE 97 b].

Il existe en outre d’autres méthodes pour affiner les valeurs des constantes de
réduction. En 1993, C. M. Potter a proposé une méthode robuste qui s’aveére peu sensible au
bruit dans les mesures de puissance [POT 93 b]. R. M. Judish propose également une
procédure d’optimisation de ces constantes mais elle requieére en contrepartie des temps de

calcul ¢levés [JUD 87].

1.2.7.4 Transformation bilinéaire

La derni¢re partie de la procédure de calibrage correspond a un calibrage vectoriel
pour lequel de nombreuses techniques existent. En effet, la valeur de w et le facteur de

réflexion /" du DST sont reliés par une transformation bilinéaire de la forme :

al’+b
w =
cI +1

(1.38)

Cette transformation bilinéaire correspond a un quadripdle d’erreurs ou les termes a, b et ¢
sont des constantes complexes dépendantes du quadripdle d’erreur. La mesure de trois

charges connues permet d’obtenir un systéme de trois équations non liées, et donc de

22

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

déterminer les paramétres de cette équation. Une des méthodes utilisées préconise 1’emploi
d’un court-circuit (Short), d’un circuit ouvert (Open) et d’une charge adaptée (Load)

(calibrage SOL).

1.2.7.5 Conclusion

Nous avons présenté dans cette partie la méthode classiquement utilisée pour calibrer
le réflectomeétre six-port. Cette méthode, initiée par G. F. Engen, a suscité un grand intérét de
la part des chercheurs qui sont confrontés au calibrage de réflectométres six-port. Ainsi, de
nombreuses contributions ont été apportées a cette procédure. Nous avons également signalé
que de nombreuses méthodes alternatives ont été reportées dans la littérature et en avons cité

quelques unes.

1.2.8 Conclusion

Apres avoir donné le principe du réflectometre six-port et posé les fondements
mathématiques régissant son comportement, nous nous intéressons dans la suite du manuscrit

a la mise en ceuvre de ces principes de base dans la réalisation de réflectometres.
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.3 IMPLEMENTATIONS DE REFLECTOMETRES

1.3.1 Introduction

Ce volet du chapitre est destiné a présenter les principales réalisations de
réflectomeétres six-port depuis leur introduction en 1977. De par sa simplicité de réalisation en
regard des systémes hétérodynes classiques, la communauté scientifique s’est beaucoup
intéressée a ce dispositif et a donc grandement contribué¢ au développement de systémes de
mesure de type six-port. Nous nous proposons ici d’offrir une vue d’ensemble du travail

accompli et non d’énumérer toutes les réalisations.

Les différents SPR proposés sont classés en trois catégories en fonction de la
technologie adoptée pour la réalisation. La premiére concerne les SPR utilisant des structures
de propagation guidée (guide d’onde ou lignes plaquées) et demeure la plus utilisée. La
deuxiéme famille concerne les SPR réalisés a partir d’éléments localisés ou semi localisés.

Enfin, nous présentons des réalisations monolithiques de réflectométres six-port.

1.3.2 Les réflectométres a base de structures guidées

Les réflectometres a base de structures guidées, suggérés par G. F. Engen
[ENG 77 _b], sont des réflectometres dits ‘classiques’ qui demeurent encore parmi les plus
utilisés. Ils se composent de coupleurs directionnels (90° ou 180°) ou/et de diviseurs de
puissances. Une des propriétés importantes d’un coupleur directionnel est que sa réponse en

sortie du coupleur est déphasée de 90° ou 180° par rapport a une onde d’entrée (figure 1-5).
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Figure I-5 : (a) Coupleur a lignes paralléles (b) Coupleur hybride [ENG 77 _b].

En figure 1-6 est reporté le synoptique relatif au SPR proposé par G. F. Engen [ENG
77 b]. La partie passive se compose de trois coupleurs 90°, d’un coupleur 180° et d’un

coupleur 6 dB.

? .
>< -

coupleur 6 dB

Figure I-6 : Reflectometre six-port a base de coupleurs directifs [ENG 77_b].
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Associé a une source hyperfréquence, ce dispositif permet de déterminer le coefficient de

réflexion I} = b/a a partir des quatre mesures de puissance P; a Ps.

La distribution respective des phases des points ¢; (i = 3,5,6) est -135°, 90° et 135°

(]3| = |(]5|/\/§ =2 (Figure I-7).

alors que les modules valent |¢5|=|g¢|=2,

4 Im[I]
14
\4— cercle unité
\\.
s

Figure I-7 : distribution des points ¢; pour le SPR proposé par J. F. Engen.

D’autres versions sont possibles en n’utilisant que des coupleurs hybrides 3dB/90°

[ENG 77 _b]. Les limitations fréquentielles correspondent a celles des coupleurs.

Les structures de propagation utilisées pour la réalisation des premiers réflectometres
utilisent des guides d’ondes [HOE 77] — [SOM 82] — [GRI 83] — [ABO 93] et des détecteurs

de puissance a base de thermistances ou de diodes.

L’encombrement de ces dispositifs basés sur des guides d’ondes a incité les
concepteurs a examiner les coupleurs et diviseurs de type planaire en technologie micro-ruban

[BIL 88] — [POT 93 a] — [TAT 01] ou coplanaire [JOK 03].

Signalons qu’au sein de I'IEMN, nous avons décidé de concevoir des systemes
fonctionnant dans une bande de fréquence trés étroite dans les gammes décimétrique,

centimétrique et millimétrique [GLA 99]. Les études que nous avons menées se sont
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concrétisées par des réalisations a 2.45, 10, 35 et 60 GHz en technologie micro-ruban, la

détection étant réalisée par des diodes Schottky.

Les limitations fréquentielles des systémes précédemment cités sont inhérentes a
I’utilisation de coupleurs directifs. Comparativement a 1’approche basée sur I’emploi de
guides d’ondes, la technologie planaire offre beaucoup plus de souplesse en terme de
conception de circuits. Ainsi, des topologies originales ont été¢ proposées pour améliorer, par
exemple, la largeur de bande fréquentielle d’utilisation. On peut citer les réflectometres
utilisant trois lignes couplées [DEE 83], les réflectométres utilisant une jonction cing-port
[HAN 83] ou six-port [YEO 92] — [CHE 05] ou enfin les dispositifs a base de coupleurs
directifs modifiés [HUA 05].

Dans cette famille de dispositifs a bases de structures guidées, nous pouvons
¢galement mentionner [’utilisation de structures de propagation nommées ‘Substrate
Integrated Waveguide’ (SIW) [DES 01] pour la réalisation de réflectometres six-port. Le SIW
consiste en un guide rectangulaire réalis¢ dans un substrat diélectrique utilisant des ‘vias’
métalliques afin de construire les murs verticaux du guide. L’intérét de ce type de structure
réside dans ses faibles pertes, les cofits relativement peu élevés et la capacité d’intégration des
composants en comparaison des guides d’ondes classiques. Des réflectométres opérant

suivant ce principe a 24 GHz [ XU 05] et 94 GHz [MOL 06] ont été reportés.

Signalons également que la faisabilité¢ d’un réflectométre optique a été investiguée. La
structure du systeéme est basée sur la réalisation de coupleurs de type ‘Multimode Interférence’

(MMI) en technologie Planar Lightwave Circuit (PLC) [MOL 05]

Le dernier exemple d’architecture de réflectometres qui entre dans cette catégorie est
celui qui concerne les dispositifs communément recensés sous ’appellation réflectometres a
ligne échantillonnée’. Ce type de réflectomeétre est basé sur les travaux de W. L. Williams
[WIL 89] pour des applications nécessitant une bande passante de plus d’une octave. Ce
systéme, illustré en figure I-8, consiste en une ligne de propagation guidée ou sont placés
quatre détecteurs de puissance afin de prélever la tension détectée le long de la ligne de
transmission. La connaissance des quatre tensions associée au calibrage du dispositif permet
de remonter au coefficient de réflexion /. L’un des quatre détecteurs est utilis¢é comme

détecteur de référence alors que 1’espacement entre les trois autres détecteurs est idéalement

27

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

égal a 60° a la fréquence centrale d’utilisation. L’ajout de détecteurs supplémentaires permet

d’augmenter la bande passante du dispositif de mesure.

D, D, D, D,
L I ? 1|1 DST
S S - SO S 5
Signal de J J J J ] I
source

Figure I-8 : Exemple de réflectometre a ligne échantillonnée [BEL 88].

Parmi les différentes réalisations utilisant ce concept, J. V. Bellantoni propose un
réflectometre basé sur une ligne coplanaire pour lequel 1’onde qui se propage est
‘echantillonnée’ par des sondes terminées par des détecteurs Schottky zero bias [BEL 88]. Le
circuit opere entre 1.5 et 7 GHz. Par la suite, D. HUI [HUI 04] propose un circuit basé sur le
méme principe utilisant une structure de propagation micro-ruban. S. Ulker propose un
réflectometre opérant dans les bandes de fréquences 75 — 110 GHz [ULK 01] et 270 - 285
GHz [ULK 02 a] — [ULK 02 b] en associant des guides rectangulaires appropriés et des
diodes Schottky zero bias.

Apres cet exposé rapide relatant I’historique des réflectometres a base de structures
guidées, nous abordons la seconde classe de dispositifs basés cette fois-ci sur la mise en

ceuvre d’éléments localisés ou semi-localisés.

1.3.3 Les réflectomeétres a éléments localisés ou semi-localisés

Comme nous ’avons vu dans le paragraphe 1.2.4.3, les points g; d’un réflectometre
six-port doivent présenter idéalement un module d’environ 1.5 et des différences de phase de
120°. 1 est difficile de respecter ces conditions sur une large gamme de fréquences
d’utilisation avec des lignes de transmission et des coupleurs directifs. Les pertes diélectriques
dans les lignes de transmission planaires sont un autre inconvénient. De&s que le

fonctionnement du réflectometre six-port est exigé a basse fréquence, les longueurs de lignes
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de transmission deviennent trop importantes et incompatibles avec les réalisations hybrides ou

monolithiques.

Un des moyens pour la résolution de ces problemes est de remplacer les lignes de
transmission par des éléments localisés ou semi-localisés. Ainsi, en 1983, G. P. Riblet
propose une discussion sur la faisabilité d’une jonction cing-port en utilisant des capacités et
des inductances pour la réalisation du circuit [RIB 83]. La jonction cing-port présente une
bande passante de 1/3. En 1985, il montre qu’une bande passante de 1/25 peut étre obtenue en
ajoutant des ¢éléments localisés pour adapter les ports de la jonction [RIB 85]. Trois ans plus
tard, il propose une réalisation dans la bande de fréquence 5 — 500 MHz [RIB 88]. Le circuit
utilise des capacités du commerce et des inductances bobinées. Les pertes d’insertion sont de
0.6 dB. Un autre dispositif, proposé par V. Bezek et V. Bilik en 1987, utilise des réflecteurs,
réalisés a 1’aide d’inductances L et de capacités C pour un fonctionnement dans la bande
1 — 700 MHz [BEZ 87]. En 1990, V. Bilik propose cette architecture sur AsGa pour un
fonctionnement entre 80 MHz et 7 GHz [BIL 90]. En 1994, B. Huyart développe une
structure voisine de celle de V. Bilik pour un fonctionnement dans la bande 2 — 2500 MHz.
Malheureusement, la structure proposée demande des valeurs d’inductances et de capacités
non réalisables. En 1997, afin de couvrir la bande de fréquences avec des composants
réalistes, les réflecteurs sont optimisés comme auparavant pour donner une bonne répartition
des points ¢g; a des basses et moyennes fréquences [WIE 97 a]. Aux hautes fréquences, des
lignes de transmission introduites entre le dispositif sous test et les détecteurs offrent un
déphasage supplémentaire. On obtient une bonne répartition des points ¢; en faisant varier ce
déphasage supplémentaire. Deux réflectométres six-port couvrant des gammes de fréquences

2 — 1300 MHz et 2 — 2200 MHz sont réalisé€s suivant ce principe [HES 97].

Nous terminons ce descriptif, non exhaustif, de 1’évolution des techniques de

réalisation de réflectométres par un apercu des systémes intégreés.

1.3.4 Les réflectometres intégrés

Depuis son introduction, le réflectomeétre trouve de nombreuses applications dans des
domaines aussi variés que les télécommunications mobiles, les radars ou le contrdle

d’antennes adaptives. Ces applications seront décrites dans la prochaine partie de ce chapitre.
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Bien évidemment, dans un contexte industriel ou le colt des dispositifs revét un des
aspects les plus importants, I’intégration en technologie MMIC (Monolithic Microwave
Integrated Circuit) des dispositifs est indispensable. Comme la structure du réflectometre est
beaucoup plus simple que celle d’un analyseur de réseaux automatique, il se présente comme
un bon candidat pour une réalisation monolithique. Un autre avantage de cette technologie est
la possibilité d’intégrer tous les composants requis du réflectométre six-port sur un méme
substrat avec une taille réduite, évitant ainsi tous les problémes d’interconnexions et

diminuant de surcroit les dimensions et le poids des systémes.

En 1990, V. Bilik propose un réflectométre basé sur une structure résistive en
Arséniure de Gallium (AsGa) [BIL 90]. La topologie proposée offre une bande passante de
fonctionnement large de 75 MHz a 8 GHz. Le principal inconvénient du dispositif réside dans

ses pertes relativement élevées.

En 1992, M. N. Solomon propose a son tour un réflectométre six-port en technologie
monolithique sur AsGa opérant dans la bande de fréquences 7 — 9 GHz [SOL 92]. Ce dernier
inclut une jonction six-port, des détecteurs Schottky implantés a partir de structures MESFET,
des amplificateurs logarithmiques a grande dynamique et trois oscillateurs controlés en
tension afin de générer le signal de source sur la largeur de bande requise, pour une superficie
de 3X3 mm’. Afin de réduire la taille de la puce, la jonction six-port est réalisée en
remplacant les lignes de transmission par leurs ¢léments localisés équivalents. En
contrepartie, ce procédé entraine une bande de fréquences de fonctionnement beaucoup plus
réduite. Cependant, les oscillateurs inclus dans la puce n’ont pas oscillé dans la bande de

fonctionnement du réflectomeétre.

F. Wiedmann reporte en 1997 un réflectometre intégré sur AsGa dont la structure est un
compromis entre les deux systémes précédemment cités [WIE 97 a]. Il présente une bande de
fonctionnement de 1.3 a 3 GHz et des pertes acceptables de 6 a 10 dB entre la source et le port
de mesure du coefficient de réflexion. M. Ratni reprend cette structure en 1999 mais réalise le
réflectomeétre dans une filiere Silicium. Les détecteurs a diode sont alors remplacés par des
transistors MOSFET [RAT 99].

Durant la derniére décennie, les intégrations de dispositifs six-port concernent
essentiellement le secteur des télécommunications mobiles [TAT 02] — [RAT 02]. Nous

développons ce type d’applications dans la suite du manuscrit.

30

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

1.3.5 Conclusion

Depuis son introduction en 1977, le réflectometre six-port a suscité¢ 1’intérét de la
communauté scientifique. La raison essentielle réside dans sa structure simple comprenant
une source, un réseau passif a six acces et des détecteurs de puissance. Ainsi, des exemples de
réalisation, dans toutes les technologies possibles et pour de nombreuses bandes de fréquences
disponibles, ont été présentés. Depuis une dizaine d’années, la technique six-port trouve de
nombreuses applications dans des domaines variés tels que les télécommunications, le radar
ou la mesure load-pull. Le prochain paragraphe est destiné a présenter diverses applications

relatives a la technique six-port.
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1.4 APPLICATIONS DE LA TECHNIQUE SIX-PORT

1.4.1 Introduction

La mesure d’une impédance complexe aussi que celle du rapport complexe entre deux
signaux hyperfréquences constitue le coeur de plusieurs applications. L’appareil classiquement
utilisé pour réaliser ce type de caractérisation est 1’analyseur de réseaux automatique.
Cependant, de part son cofit, son poids, son encombrement et sa sophistication, ce type
d’appareillage s’avere surdimensionné pour de nombreuses applications. Aussi, la technique
six-port se présente comme une alternative au principe de détection hétérodyne des analyseurs
de réseaux automatiques. Ainsi, depuis son introduction et tout au long de son
développement, la technique six-port a investi plusieurs domaines d’applications trés variés.
Nous proposons dans cette une partie une synthése des différentes applications regroupées en

quatre catégories.

La premicre catégorie concerne naturellement le développement de réflectometres six-
port. Ce type de dispositifs, ne mesurant que le coefficient de réflexion d’un DST a encouragé
la communauté scientifique a développé une deuxiéme catégorie de systémes, basés sur la
technique six-port, qui permettent la mesure des parametres S d’un quadripOle sous test au
méme titre que 1’analyseur de réseaux commercial. Enfin, durant la derniére décennie, les
applications de la technique six-port dans le secteur de la métrologie se sont quelque peu
effacées pour intéresser les secteurs des télécommunications mobiles et du RADAR (RAdio
Detection And Ranging). Nous donnons une synthése sur les recherches effectuées aussi bien

par les laboratoires académiques qu’industriels.

1.4.2 Applications a la mesure de coefficients de réflexion

Les applications métrologiques sont la raison méme du développement du
réflectométre six-port. Pendant des années, le NIST (National Institute of Standards and
Technology) a offert ses compétences en ¢étalonnage de connecteurs et guides d’ondes en
utilisant des réflectometres six-port. Cependant, leur utilisation dans des dispositifs de mesure
commerciaux restait rare. La premiére raison résidait dans le fait que le réflectometre six-port
ne mesure que le coefficient de réflexion d’un DST en comparaison de 1’analyseur de réseaux
automatique qui mesure les quatre paramétres S d’un quadripdle sur une gamme de

fréquences tres large.
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Néanmoins, on trouve quelques dispositifs de type six-port dédiés a des applications hors du
champ précédemment évoqué telles que la mesure du niveau d’eau [BEZ 91], la mesure des
propriétés diélectriques de solutions salines [GHA 98] ou de matériaux [LAN 99] —
[CAR 94].

Au sein de I'IEMN, nous développons depuis une quinzaine d’années une activité
basée sur le controle non destructif (CND) de matériaux par des techniques hyperfréquences
utilisant des réflectomeétres six-port [LAS 92] — [LAS 95] — [LAS 96]. De maniere générale, le
CND représente une famille de techniques trés spécialisées qui permet d’acquérir des
informations sur un matériau ou un objet sans le détruire et sans affecter son utilisation future
[LAS 00 _a]. Ainsi les travaux de recherche, initiés il y a quelques années, ont démontré grace
au développement d’outils matériels et logiciels que les hyperfréquences sont de bonnes
candidates pour des caractérisations hors laboratoire répondant a des besoins dans des
domaines aussi variés que 1’agro-alimentaire, le batiment, le génie civil, le textile, le controle
qualité [LAS 00_b] - [LAS 00 _c]—[GLA 00 _a]—[GLA 00 _b] - [MAA 03] —[MAA 04].
Comme nous I’avons déja mentionné, dans le domaine de la caractérisation hyperfréquence,
dés lors qu'une mesure de type industriel est considérée, avec toutes les contraintes inhérentes
a ce genre d’évaluation (colt, mesure en ligne, environnement, encombrement, ...), il devient
pratiquement impossible d’envisager I’emploi d’analyseurs de réseaux. Aussi avons nous
choisi de concevoir des réflectomeétres six-port fonctionnant dans les gammes décimétrique,
centimétrique et millimétrique. Les études menées se sont concrétisées par des réalisations a
2.45, 10, 35 et 60 GHz permettant la mesure vectorielle des parameétres de réflexion avec des
précisions et une dynamique de mesure compatibles avec les applications visées

[HAD 03] — [MAA 05].

1.4.3 Analyseur de réseaux a base de double six-port

1.4.3.1 Principe de ‘I’analyseur de réseaux double six-port’

L’analyseur de réseaux double six-port ou DSPNA (Dual Six-Port Network Analyzer en
anglais) mesure les quatre parametres S d’un quadripoéle. Initié¢ en 1977 par C. A. Hoer [HOE
77], il se compose d’une paire de SPR, d’un diviseur de puissance et d’un déphaseur variable

comme I’illustre le synoptique suivant [HOE 77].
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3dB

Figure I-9 : Analyseur de réseaux double six-port [HOE 77].

Nous donnons ci-dessous quelques principes de base nécessaires a la compréhension de ce

type d’appareil.

Le signal hyperfréquence alimente simultanément les réflectométres dénommés SPR;
et SPR;, a I’aide du diviseur. SPR; mesure le rapport complexe I} = b, / a, dans le plan de

référence 1. De la méme maniére SPR, mesure le rapport complexe I, = b, / a, dans le plan

de référence 2. Les termes /I et I ne constituent pas des coefficients de réflexion au sens
normal, mais traduisent seulement deux ondes se propageant dans deux directions opposées.

Ces deux grandeurs sont reliées aux parametres S du quadripdle sous test par :

b b a
r=2=5 +5,% et FZ:—2:S22+S21a—1 (1.39)

a | ) 2
En éliminant le rapport a,/a, de ces deux relations, nous pouvons écrire :

ou A représente le déterminant de la matrice :

A:SnSzz _S12S21 (1-41)
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Un systéeme de trois équations du type (1.40) est résolu pour S;;, S2; et A. Ces équations sont

générées en mesurant I et I, pour trois valeurs du rapport a,/a; obtenues pour trois

positions différentes du déphaseur. Les valeurs des états de phase n’ont pas besoin d’étre

connues car elles n’interviennent pas dans I’équation (1.40). Si le quadripdle a mesurer est
réciproque, on aS,, = §,, =*,/5,,S,, . La phase du coefficient de transmission est déterminée

dans ce cas a *+ 180°. Pour lever cette ambiguit¢ de phase ou encore pour mesurer un

quadripdle non réciproque, les valeurs de S,, et de S,, doivent étre déterminées a 1’aide des
relations (1.39). Nous voyons donc qu’il est nécessaire de connaitre le rapport a, /a, . Pour

obtenir ce rapport, une procédure d’étalonnage du dispositif de mesure est nécessaire. Le
lecteur est invité a consulter les travaux de C. A. Hoer [HOE 77] pour les développements
mathématiques complémentaires relatifs au calibrage des DSPNA. Comme nous le verrons
dans la suite du manuscrit, nous proposons une architecture s’affranchissant de déphaseur et
d’atténuateur variables, ce qui nécessite par conséquent un formalisme mathématique

nouveau.

1.4.3.2 Applications du réflectométre double six-port

L’intérét suscité par ce type de dispositif réside dans sa faculté a mesurer les
parametres S au méme titre que I’analyseur de réseau hétérodyne mais avec des équipements
beaucoup moins sophistiqués. Ainsi, le réflectométre double six-port se présente également

comme une alternative a 1’analyseur de réseaux conventionnel.

Nous devons les premieres réalisations a C. A. Hoer qui présente un réflectometre
avec une structure basée sur des guides d’onde et opérant entre 2 et 18 GHz [HOE 77] —
[HOE 79]. Dans les années qui suivent son introduction, le réflectométre double six-port fait
I’objet de recherches consacrées a améliorer son calibrage [ENG 78] — [SUS 78] —
[ENG 79 a] — [ENG 79 _b]. Plusieurs réalisations dans la gamme de fréquences des micro-
ondes sont reportées par la suite [CRO 80] — [HOE 81] — [CHU 84] — [JUR 84]. En 1984,
R. A. Fong-Tom propose un dispositif opérant a 94 GHz [FON 84]. Toujours dans la méme
année, J. R. Juroshek propose une technique de mesure originale pour augmenter la
dynamique de mesure des DSPNA limitée typiquement a 60 dB, pour approcher la limite de
I’analyseur de réseaux commercial qui se situe autour de 100 dB [JUR 85]. En 1988, S. K.

Judah propose un systéme original dans lequel il remplace les déphaseurs et atténuateurs
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mécaniques variables par un coupleur et deux diodes PIN toujours dans le but d’approcher la
dynamique de mesure des analyseurs de réseaux conventionnels [JUD 88] — [JUD 90]. En

1994, S. A. Chahine propose un DSPNA opérant en bande W (75 — 110 GHz) [CHA 94].

En plus de sa capacité a déterminer les paramétres S d’un quadripdle sous test, la
particularité du DSPNA est sa faculté a mesurer simultanément les puissances incidentes et
réfléchies dans les plans de mesure. Partant de ce constat en 1989, F. M. Ghannouchi propose
d’appliquer directement le principe du DSPNA a ‘la caractérisation load-pull’ [GHA 89].
Cette technique de mesure est essentielle pour la caractérisation de transistors de puissance.
La méthode usuelle [CUS 74] consiste a connaitre les caractéristiques de charge du transistor
pour un fort niveau de puissance et a optimiser le circuit d’adaptation en sortie du transistor
sur les bases de ses caractéristiques large signal. Selon sa forme la plus simple, la
caractérisation load-pull est réalisée en plagant des tuners mécaniques a 1’entrée et a la sortie
du transistor sous test. Le gain large signal du transistor est alors mesuré a I’aide de coupleurs
directionnels associés a des mesureurs de puissance pour différentes positions du tuner. Les
tuners sont généralement précaractérisés, sinon ces derniers sont ensuite démontés et mesurés
a I’analyseur de réseaux afin de connaitre leurs impédances respectives. L’intérét d’utiliser un
DSPNA pour réaliser ce type de caractérisation réside dans le fait que la mesure ne nécessite
pas de coupleurs et de mesureurs de puissance additionnels. De surcroit, cette fagon d’opérer
permet d’avoir acceés simultanément a toutes les mesures requises. En 1990, F. M.
Ghannouchi propose un systéme de mesure load-pull basé sur un DSPNA et utilise le principe
de la charge active [GHA 90]. Il propose par ailleurs un banc de mesure multi-harmoniques
en 1991 [GHA 91]. EN 1994, F. Deshours met en place un systéme de caractérisation ‘load-
pull’ [DES 94] et montre que les résultats issus de mesures avec un banc de caractérisation
classique et ceux basés sur la technique six-port sont en trés bon accord [DES 97]. En 1998,
G. Berghoff met en place un banc de mesure basé¢ sur un DSPNA permettant d’effectuer
simultanément des caractérisations source-pull et load-pull [BER 98]. En 2002, un banc de
mesure ‘load-pull” opérant en bande W est mis au point par S. A. Chahine [CHA 02]. En
2005, S. Bensmida propose un banc de mesure ‘source-pull et ‘load-pull’ multi-harmoniques

en présence de signaux modulés [BEN 05] — [BEN 06].

La technique six-port se présente donc comme particuliérement adaptée a ce type de
caractérisation. Elle trouve aussi des applications dans le domaine des télécommunications

que nous exposons ci-apres.

36

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

1.4.4 Démodulateur six-port a conversion directe

1.4.4.1 Contexte de [introduction de la technique six-port dans le domaine des

téléecommunications

Depuis la derniere décennie, les principaux objectifs concernant les systémes
d’émission — réception en télécommunications sont de deux types. D un c6té, les récepteurs
doivent présenter des tailles de plus en plus réduites tout en présentant des cofits faibles et
d’un autre coté, ils doivent fonctionner sur des largeurs de bandes fréquentielles de plus en
plus importantes afin de répondre aux besoins grandissant de hauts débits. Parmi les différents
choix possibles, 1’architecture homodyne, en regard des topologies hétérodynes, se présente
alors comme un moyen pour réduire la complexité et le colt des composants. Ainsi, des
émetteurs et transmetteurs a conversion directe ont été reportés dans la littérature pour
différents types de modulations numériques et pour des technologies hybrides ou
monolithiques. L’ensemble de ces systémes posséde un point commun : un modulateur ou un
démodulateur 1Q. Cependant, il faut noter que la montée en fréquence des dispositifs se
traduit par des difficultés dans la réalisation des modulateurs ou démodulateurs avec de tres

bonnes précisions en amplitude et en phase.

Profitant des derniéres avancées technologiques dans le domaine des circuits intégrés
numériques, on envisage de remplacer les fonctions analogiques par leurs implémentations
numériques dans le but de réduire les cotlits mais aussi d’augmenter la flexibilité et la stabilité
des circuits ¢électroniques. Suivant ce principe, on voit apparaitre certains types de récepteurs
qui échantillonnent les signaux dans la bande FI et implémentent la démodulation sur DSP
(Digital Signal Processor). Malgré ces avancées dans la perspective du tout numérique, les
circuits électroniques contiennent toujours des parties analogiques que 1’on retrouve dans les

récepteurs hétérodynes conventionnels.

En 1994, J. Li part du constat suivant : le rapport vectoriel entre deux signaux incidents
sur un réseau six-port peut étre calculé¢ en utilisant les quatre puissances mesurées sur les
détecteurs connectés sur les quatre autres ports. En effectuant cette tache, il n’y a pas besoin
de démoduler le signal a une fréquence intermédiaire IF pour effectuer une comparaison de
phase. Il décrit alors un nouveau concept de récepteur numérique a conversion directe dans
lequel un réseau six-port remplace un démodulateur IQ classique comme détecteur de phase

[LI 94 a] — [LI 94 b]. La démodulation est réalisée directement aux fréquences
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millimétriques par le récepteur six-port. Le récepteur six-port est capable de détecter
I’amplitude, la phase ou la fréquence relative du signal regu par rapport au signal d’oscillateur
local. Les résultats de mesures préliminaires sur la démodulation de signaux DBPSK
(Differential Binary Phase Shift Keying) a 26.5, 33 et 40 GHz ont révélé le grand potentiel de

ce nouveau récepteur.
1.4.4.2 Concept de Radio logicielle

La radio logicielle ou SDR (Software Defined Radio en anglais) est un systéme radio
dans lequel les paramétres d’opération, incluant la bande de fréquences, le type de modulation
ou le maximum de puissance rayonnée, peuvent ¢tre modifiés par le biais d’opérations

logicielles (software) sans effectuer de changement dans la partie circuit (hardware).

La radio logicielle permet une utilisation plus efficace du spectre en facilitant son
partage et en permettant aux équipements d’étre reprogrammés pour plusieurs schémas de

modulation.

La radio logicielle, née dans le milieu de la recherche militaire a la fin des années
1970, est présentée a la communauté scientifique pour des applications de
télécommunications civiles en 1992 [MIT 92]. En décembre 1995, un RFI (contraction de
Request For Information) sur la radio logicielle appliquée aux réseaux de téléphonie mobile

lancé par Bell South Cellular sera le signe d’une activité accrue dans le domaine [BLU 95].

La radio logicielle a été identifiée comme I'une des méthodes potentielles pour
répondre aux besoins des systémes de communications flexibles. Le récepteur idéal basé sur
le principe de la radio logicielle doit allier une grande bande fréquentielle d’utilisation et des
convertisseurs rapides comme D’illustre la figure I-10. Les signaux de données issus de

I’antenne sont numérisés et traités par un DSP.
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Figure I-10 : Exemple d’architecture de la radio logicielle.

La vitesse d’opération des convertisseurs analogiques numériques (CAN) et
numériques analogiques (CNA) ainsi que la capacité de traitement des DSPs sont les facteurs
clés dans le développement de la radio logicielle pour des applications commerciales. Les
progres réalisés dans la technologie des semi-conducteurs et le développement de composants
re-programmables comme les DSP ou les FPGA (contraction de Field Programmables Gate

Arrays) ont permis de réduire le temps de développement des produits commerciaux.

Néanmoins, les performances actuelles des CNAs et des CANs ainsi que des
composants re-programmables ne permettent pas d’entrevoir une numérisation du signal RF,
ce type d’architecture est encore a 1’étude. De plus, les contraintes sont particuliérement
séveres au niveau des filtres RF (prés de I’antenne) et dans la chaine d’émission
(amplification de puissance PA). Dans ce contexte, une thématique de recherche ‘Interfaces
RF mobiles re-configurables’ a été mise en place a ’IEMN et porte sur la re-configuration
des filtres dans la chaine de réception (actifs et passifs, utilisant des résonateurs micro-¢électro-
mécaniques et acoustiques), sur l’'utilisation de technologies nouvelles (capacités MEMS)
dans des fonctions tels que VCO (Voltage Control Oscillator) et PA, et sur la conversion A-N
et N-A [CHA 04] — [GAL 03].

Nous nous intéressons ci-dessous aux structures de télécommunications existantes. En
général, les récepteurs numériques utilisés dans les systémes de communication RF peuvent
étre scindés en deux catégories: les récepteurs superhétérodynes et les récepteurs a

conversion directe. Ces deux dispositifs, au méme titre que le SPR proposé par J. Li
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nécessitent des moyens de traitement de signal pour déterminer les composantes I et Q
relatives au signal en bande de base [LI 94 a]. Au sens large du terme, nous pouvons inscrire
ces trois architectures comme des candidates au concept de radio logicielle. Néanmoins, nous
les examinons de plus prés et analysons dans quelles proportions elles répondent au concept

de radio logicielle.

Nous portons notre attention dans un premier temps sur le récepteur superhétérodyne

(figure I-11).

O
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Figure I-11 : Architecture d’un systeme superhétérodyne.

Le principe de fonctionnement est la transposition de la bande de réception autour d'une
fréquence intermédiaire fixe (IF), puis une transposition en bande de base centrée sur la
fréquence centrale du canal souhaité. Cette transposition du spectre se réalise par la
multiplication du signal RF avec le signal issu d'un oscillateur local (OL,) fixe, puis par la
multiplication du signal résultant par le signal d'un second oscillateur local (OL,), lui variable,
centré sur la fréquence du canal voulu. Le récepteur superhétérodyne présente des avantages
tels qu’une bonne sensibilité et une grande sélectivité en fréquence. Il constitue, de ce fait, un
des systemes de communication les plus utilisés. Toutefois, ce dispositif utilise des
composants comme des filtres passe-bande, des amplificateurs et n’est donc pas adapté a un
fort niveau d’intégration monolithique pour satisfaire les marchés de production de masse de

la radio logicielle.
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La seconde possibilité pour satisfaire au concept de radio logicielle est le récepteur
numérique a conversion directe illustrée en figure I-12. Elle n’utilise qu’un mélangeur pour

transposer directement le signal RF en bande de base.
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Figure I-12 : Architecture d’un systéme a conversion directe.

Ce type d’architecture présente plusieurs avantages. Sa structure est plus simple et
moins colteuse en regard des architectures superhétérodynes car elle ne nécessite pas
d’amplificateur, de filtre et d’oscillateur local opérant a la fréquence FI. Un autre avantage de
ce type de systéme est ’absence de fréquence image dans le processus de démodulation.
Cependant, la performance d’un récepteur a conversion directe réside essentiellement dans la
stabilit¢ de son oscillateur local, difficilement réalisable en gamme millimétrique. Les
techniques de modulation cohérente nécessitent par ailleurs la mise en oeuvre de mélangeurs
larges bandes complexes et consommateurs d’énergie, incompatibles avec une technologie

monolithique aux fréquences millimétriques.

Signalons également qu’il existe d’autres dispositifs tels que les récepteurs a
conversion directe zero-FI, les récepteurs hétérodynes ou les récepteurs a conversion réelle
[HEN 05]. Ces derniers qui constituent des variantes des deux dispositifs précédemment

décrits présentent en 1’occurrence les mémes inconvénients.
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Pour répondre a la problématique imposée par les besoins en matiére de radio
logicielle, I’utilisation de la technique six-port dans les architectures de récepteurs numériques
se présente donc comme une méthode alternative aux possibilités listées précédemment.

L’architecture d’un récepteur six-port est donnée en figure I-13.

détecteur de
) CNA
puissance
détecteur de
> . CNA
. puissance signal
réseau
> LNA — DSP P demodul
six-port détecteur de cmoduie
> _ CNA
puissance
détecteur de
. CNA
puissance

reconstitution
porteuse sélection
du canal

Figure I-13 : Architecture d’un récepteur six-port.

Ce dispositif utilise un schéma de conversion directe. Une des particularités du récepteur six-
port réside dans sa structure trés simple qui utilise un réseau six-port passif et des détecteurs
de puissance utilisant généralement des diodes non polarisées pour fonctionner en zone
quadratique. En principe, le récepteur six-port consiste en des circuits linéaires (diviseurs,
coupleurs, additionneurs, ...) connectés de telle maniére que quatre additions vectorielles
différentes du signal de référence délivré par ’oscillateur local et du signal RF a mesurer sont
obtenues. En figure I-13, le port 1 est connecté a la source de référence et le port 2 recoit le
signal RF. Les autres ports sont connectés a des détecteurs de puissance. Les quatre signaux
de sortie en bande de base sont détectés en utilisant des détecteurs a diode Schottky ou autres
détecteurs de puissance. Les signaux en bande de base sont numérisés et envoyés a une unité
de traitement numérique (DSP, FPGA). En appliquant un algorithme de traitement de signal
approprié, le module et la phase du signal RF peuvent étre déterminés pour une modulation et
un schéma de codage donné. Cette structure est d’autant plus simple que les imperfections

dues a la réalisation du circuit sont prises en compte par le calibrage sous forme de traitement
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numérique. Les performances d’un récepteur six-port dépendent alors plus des moyens de
traitement numérique (software) que de la qualité des circuits (hardware). Du fait de sa
structure passive, le récepteur six-port peut &tre réalisé sur des gammes fréquentielles
importantes. Il est donc particuliérement bien adapté aux besoins des radios logicielles larges
bandes. Cette association entre radio logicielle et récepteurs six-port présente des perspectives
prometteuses pour des applications de réseaux locaux sans fil, audio, télévision et
interopérabilité entre différents services radio. Sa structure trés simple, intégrable en
technologie MMIC, permet d’entrevoir des applications en gamme millimétrique avec des
circuits de petite taille en regard des récepteurs conventionnels qui nécessitent des fonctions

analogiques difficilement réalisables a ces fréquences.

Toutefois, le récepteur six-port utilise quatre détecteurs de puissance et par conséquent
quatre CANs (contre deux pour les architectures conventionnelles) pour numériser les
puissances détectées. La question du choix entre le récepteur a conversion directe ou le
récepteur six-port dépend alors essentiellement des applications envisagées. Il existe en effet
des besoins a disposer de radios logicielles larges bandes capables d’opérer en gamme
millimétrique. La vision globale des systémes de communications du futur, partagée par les
différents organismes de recherches européens et internationaux, souligne le besoin
d’universalité de I’offre de service. Les systémes de télécommunications devront en
conséquence éEtre adaptables. Plusieurs applications sont planifiées pour opérer dans les
bandes autour de 17, 24 et 60 GHz, particulicrement pour des applications a hauts débits
comme les réseaux locaux sans fil dits LANs (Local Area Networks en anglais) avec des

débits supérieurs a 1 Gbit/s.

Ce potentiel du récepteur six-port a apporter des solutions aux problémes de SDR a
suscité un engouement de la part de la communauté scientifique qui s’est traduit, comme nous
proposons de le montrer dans la suite, par de nombreuses études consacrées au
développement de récepteurs six-port. Cette activité aux objectifs ambitieux comporte a la
fois des développements technologiques, du traitement de signal, des conceptions de circuits

et des architectures originales.
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1.4.4.3 Implémentations de démodulateurs six-port

Comme nous I’avons présenté précédemment, 1’introduction de la technique six-port
dans le domaine des télécommunications sans fil débute avec les travaux de J. Li en 1994
[LI 94 a]. Il décrit alors un nouveau concept de récepteur numérique a conversion directe
dans lequel un réseau six-port remplace les récepteurs conventionnels [LI 94 a]—[LI 94 b].
Durant cette période, il approfondit ses travaux dans le but de poser une théorie du SPR. En
1995, il propose une modélisation du SPR basée sur une analyse petit signal du réseau six-
port [LI 95 b]. Il développe dans la méme année une étude basée sur des simulations dans
lesquelles il compare les performances d’un SPR et un démodulateur 1Q classique [LI 95 a].
Un an plus tard, il met en avant une procédure de calibrage spécifique au SPR. Dans cette
étude, il évoque les contraintes des techniques de calibrage usuelles du réflectométre six-port
qui nécessitent 1’utilisation de standards ou étalons pour déterminer le coefficient de réflexion
d’un DST. Pour des applications de télécommunications, cette procédure s’avere inadaptée
dans le sens ou 1’on cherche a déterminer le rapport vectoriel entre deux signaux incidents.
Dans ce cadre d’¢études, une méthode de calibrage utilisant deux porteuses présentant un écart

de fréquences étroit est alors proposée [LI 96].

Les fondements posés par J. Li, la maturité des systémes de traitement numériques et
I’émergence de la radio logicielle vont susciter un regain d’intérét au sein de la communauté
scientifique mais aussi au sein des grands laboratoires de recherche industrielle. Ces études,
réalisées avec les contraintes inhérentes au marché des télécommunications ou la taille, les
bandes de fréquences d’utilisation et les débits numériques se monnayent, vont se concrétiser
par des réalisations en gammes micro-ondes et millimétriques, en technologies hybride
(MHMIC pour Monolithic Hybrid Microwave Integrated Circuit en anglais) ou monolithique
(MMIC pour Monolithic Microwave Integrated Circuit en anglais), qui ont intéressés aussi

bien les laboratoires industriels qu’académiques.

En 1997, un grand laboratoire industriel ‘Nokya Research Center’ confirme, au
travers de réalisations, que le SPR se présente comme une alternative viable pour une
intégration dans le marché des télécommunications [HYR 97]. En 2002, cette étude sera
confortée par J.-C. Schiel qui met en avant les performances a 2.45 GHz du SPR par

comparaison a un récepteur a conversion directe utilisant des mélangeurs [SCH 02].
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En 2003, en Allemagne est mis en place le projet WIGWAM (Wireless Gigabit With
Advanced Multimedia) par les ministéres de 1’éducation et de la recherche. Ce projet est une
collaboration de 27 partenaires de 1’industrie, d’instituts de recherche et d’universités dont
I’Université Technologique de Dresden qui dirige le projet. Parmi les partenaires, on peut
citer Alcatel, Infineon, Nokia, Siemens, Daimler Chrysler, Philips, Telefunken. L’idée est de
développer un concept de systéme présentant un débit de 1 Gbps pour la maison ou
I’entreprise. Dans le cadre de ce projet, T. Eirener montre en 2005 que la structure du SPR se
présente comme une architecture potentielle pour des applications millimétriques et
submillimétriques [EIR 05]. Un démonstrateur est réalis€ pour fonctionner dans la bande
autour de 24 GHz. Egalement en 2003, T. Mack du groupe ‘Daimler Chrysler AG’ propose un
SPR configurable dans une bande de fréquences s’étalant de 2 a 20 GHz [MAC 03]. 1l se
compose de composants coaxiaux du commerce. Les résultats de démodulation ont été validés

pour des débits binaires variant de 400 Kbps a 1 Mbps.

Sony International Europe s’intéresse également au concept de SPR et développe un
dispositif intégré pour un fonctionnement multi-porteuses a 2.4 et 5.5 GHz qui supporte
20 MHz de bande passante [RAT 02]. Les algorithmes de traitement de signal sont implantés
sur FPGA.

Dans la recherche académique, le centre de recherche Poly-grames au Canada, fondé
en 1994 par R. G. Bosisio, se positionne comme 1’un des acteurs les plus prolifiques dans le
développement des récepteurs six-port. Nous donnons ci-apreés les principales contributions.
En 2001, S. O. Tatu réalise un récepteur six-port en technologie MHMIC fonctionnant dans la
bande de fréquences 23-31 GHz adapté aux modulations QPSK (Quadrature Phase-Shift
Keying) [TAT 01]. Ce dispositif utilise une jonction six-port de taille 23 X 23 mm?, un VCO
pour délivrer le signal de référence et des détecteurs a diode Schottky non polarisés pour
récupérer la puissance. Aprés détection, les signaux sont amplifiés et filtrés a 1’aide
d’amplificateurs vidéo et de filtres. Un décodeur analogique utilisant des comparateurs permet
de remonter aux composantes I et Q. L’utilisation de ce procédé analogique a la place d’un
traitement numérique pour la détermination des composantes I et Q restreint le dispositif a
’utilisation d’un seul type de modulation et s’aveére donc peu adapté au concept de radio
logicielle. Le systéme atteint un débit de 58 Mbps tout en présentant un taux d’erreurs
binaires (BER pour Bit Error Rate an anglais) de 1¢®. En 2002, le dispositif est intégré en

technologie monolithique avec une superficie de 2X3 mm® et comprend un systéme de
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récupération de porteuse [TAT 02]. Cette architecture est proposée pour opérer a la fréquence
ISM de 2.45 GHz par J. F. Gagne pour un débit avoisinant 52 Mbps [GAG 01]. Ce dispositif
intégre également un systeme de récupération de porteuse. En 2002, E. Marsan s’intéresse a la
synchronisation des signaux LO et RF dans les récepteurs six-port et met au point un systéme
de récupération de porteuse basé¢ sur ’utilisation d’un deuxiéme réseau six-port opérant
comme modulateur vectoriel [MAR 02]. Toujours en 2002, O. Mireux propose d’utiliser une
base de données pour mettre en relation les puissances détectées et les signaux I et Q [MIR
02]. Cette base de données qui repose sur une phase d’apprentissage présente une robustesse
au bruit et au décalage fréquentiel entre les signaux LO et RF. En 2002, X. Xinyu présente
une analyse de la technologie Ultra Large Bande (ULB) sur un récepteur six-port dans la
gamme de fréquences 23 — 31 GHz [XI 02]. Ce systeme utilise la technique FDSS (Frequency
Diversity Spread Spectrum) qui offre 1’avantage d’une réception cohérente. L’année suivante,
X. Xinyu met au point un récepteur large bande 22 — 26 GHz en technologie MHMIC
permettant de supporter de multiples schémas de modulation et donc particulierement apte au

concept de SDR [XI 03].

Au niveau national, L’Ecole Nationale Supérieure des Télécommunications (ENST)
consacre également une forte activité dans le développement de récepteurs six-port. Cette
application se rattache a I’action spécifique du CNRS ‘Radio-logicielle’. Une méthode
originale d’auto calibrage permettant de rejeter les canaux perturbateurs, d’¢liminer les
dérives de tension, d’égaliser les signaux regus, de synchroniser la fréquence d’horloge et
enfin de régénérer les signaux en bande base a été développée [NEV 04]. Les applications du
capteur de type six-port ont été étendues a la modulation afin de réaliser la partie émission du
systéme reconfigurable [SOU 04 _a] — [SOU 04 b] — [SOU 04 c]. Une puce intégrant le
modulateur et le démodulateur a été réalisée dans le cadre d’un programme multi chips.
D’autre part, I'utilisation de cette architecture dans une boucle locale radio (BLR) a 26 GHz a
aussi été étudiée en insistant notamment sur la récupération de la phase de la porteuse

[CHA 04 a] — [CHA 04 b] - [CHA 04 c] - [SOU 04].

Enfin, le dernier champ d’applications de la technique six-port que nous présentons se

situe dans le domaine du RADAR.
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1.4.5 Applications de la technique six-port aux radars

1.4.5.1 Introduction

L’essor des télécommunications et du positionnement par satellite a, par la taille
considérable du marché, contribu¢ a la baisse des colits des composants micro-ondes et ouvert
la voie a de nombreuses applications tirant profit des propriétés de propagation des ondes
¢lectromagnétiques. Dans cette dynamique, de nombreux besoins, formulés par divers
partenaires industriels ou universitaires, concernent la sécurité, les télécommunications dans
les transports ou le positionnement précis d’objet. De manieére générale, ces nouvelles
applications requierent des dispositifs souvent onéreux et lourds a mettre en ceuvre tels que
des récepteurs hétérodynes ou des détecteurs de phase. Aussi, les solutions basées sur
I’exploitation de dispositifs six-port s’averent étre particulierement intéressantes pour ce type
d’applications. En particulier, dans le domaine des techniques RADAR, I’alternative que

représente le six-port connait un réel succes.

Un des premiers exemples, proposé comme radar anti-collision dans le secteur de
I’automobile, utilise un discriminateur de fréquence six-port (SPFD pour Six-Port Frequency
Discriminator en anglais) pour la mesure des décalages de la fréquence Doppler afin de
déterminer la vitesse relative de la cible est proposé par J. Li en 1994 [LI 94 c]. Le prototype
est validé pour les fréquences de fonctionnement de 27 et 35 GHz. L’information sur la

direction de la cible est également obtenue.

De par sa facilité de mise en ceuvre et son colt relativement bas, la technique six-port
s’avere particulierement intéressante pour une utilisation dans le domaine des radars. Nous
reportons dans le paragraphe suivant un ensemble d’exemples assez représentatifs de 1’activité

menée dans cette thématique.

1.4.5.2 Implémentations de radars utilisant la technique six-port

Comme nous 1’avons vu précédemment, nous devons I’une des premicres réalisations
de radar utilisant un systéme six-port a J. Li [LI 94 c]. Apres 1994, de nombreux travaux sont
consacrés a son utilisation et sont déclinés dans plusieurs gammes de fréquences. Les

références sont nombreuses dans la littérature.
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En 1997, T.-J. Chen décrit le principe d’opération et les résultats expérimentaux d’un
radar polarimétrique large bande, 7 — 17 GHz, utilisant un réseau six-port [CHE 97]. Les
applications possibles concernent les caractérisations de la polarisation d’antennes et la
détection de cibles lointaines. En 1999, A. Stelzer met au point un radar opérant a 35 GHz
pour la mesure de distance avec une précision de + 1 mm. La particularité de ce radar est
I’intégration d’un dispositif six-port pour s’affranchir de 1’utilisation d’un circulateur et d’un
mesureur de phase [STE 99]. En 2000, C. Gutierrez Miguelez reporte un radar anticollision
basé sur un discriminateur six-port et fonctionnant a 2.3 GHz [GUT 00]. Il détermine la
distance a la cible et la fréquence Doppler avec des précisions respectives de 1 % et 3 %. Les
faibles colts ainsi que 1’encombrement du dispositif en font un candidat pour remplacer les
radars FM/CW. En 2003, F. Xiao propose a son tour un dispositif basé sur le méme principe
pour un fonctionnement a 10 GHz [XIA 03]. Cette méme année, un radar anti-collision en
gamme millimétrique est mis au point par E. Moldovan [MOL 03] — [MOL 04]. Dans ces
travaux, pour atteindre une fréquence de fonctionnement de 94 GHz, le réseau six-port,
utilisant des coupleurs hybrides en guide d’onde, est usiné dans un bloc métallique. Un an
plus tard, A. Khy propose a son tour un radar basé sur un réseau six-port opérant a la méme

fréquence [KHY 05].

1.4.5.3 Conclusion

Nous avons montré que la technique six-port a trouvé des applications dans le
domaine des radars pour la mesure de vitesse et la détection de cibles. En effet, de part leur
facilité¢ de réalisation, leur faible coit et leur taille réduite, les dispositifs six-port permettent
d’introduire 1’utilisation des radars pour le grand public. Des réalisations ont ét¢ menées de la

gamme décimétrique a la gamme millimétrique et ont surtout concerné la sécurité automobile.

1.4.6 Conclusion

Dans ce volet dédi¢ aux applications de la technique six-port, nous avons montré que
le réfléctometre six-port a d’abord été introduit, en 1977, pour des applications de métrologie.
Tres vite, il sera utilisé dans une configuration dite DSPNA pour réaliser les mémes fonctions
que I’analyseur de réseaux vectoriel. En plus de sa capacité a mesurer les parametres S d’un
quadripdle sous test, il permet également de déterminer les puissances incidentes et réfléchies
dans les plans du quadripdle. Il trouvera par conséquent sa place dans le domaine de la

caractérisation ‘load-pull’. Puis, en 1994, il est montré que la technique six-port s’avere
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comme particulierement apte a démoduler un signal tout en répondant aux demandes
contraignantes du marché¢ des télécommunications. Ainsi, les laboratoires de recherche
industriels et académiques ont développé des programmes de recherche dédiés au déploiement
de systémes de télécommunications basés sur ’emploi de cette technique. Le développement
de ces dispositifs accompagné par I’émergence de la radio logicielle a suscité un intérét sans
précédent. C'est dans cet esprit que s'est déployée ces derniéres années une politique
scientifique reposant sur une stratégie associant au maximum l'expertise des laboratoires

universitaires et les champs d’applications offerts par les laboratoires industriels.
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1.5 CONCLUSION

Apres un rappel sur le principe du réflectomeétre six-port, nous avons présenté dans ce
chapitre les équations décrivant le fonctionnement de ce type de dispositif.
Nous avons montré que les réflectometres six-port ont été reportés dans plusieurs types de

technologies et pour plusieurs gammes de fréquences.

Enfin, de par sa simplicit¢ et son faible colt, la technique six-port a connu un
engouement de la communauté scientifique. Les laboratoires de recherche académiques et
industriels ont intégrés des systemes six-port dans plusieurs domaines d’applications et ont
montré que ces derniers s’avérent comme particuliérement bien adaptés aux contraintes du
monde industriel. Au sein de 'IEMN, nous apportons notre contribution en proposant des
dispositifs de mesure de coefficients de réflexion ou/et de transmission basés sur 1'utilisation de

la technique six-port.

Ces systémes réalisés permettent d’ouvrir de nouvelles voies pour les applications
industrielles ou 1’analyse de réseaux traditionnelle, basée sur [’utilisation d’appareillages
encombrant et colteux constitue un frein pour des caractérisations hors laboratoires. Ces
dispositifs associés a des cellules de mesure, ¢galement réalisées au laboratoire, permettront
¢galement d’ouvrir de nouvelles voies pour le CND micro-onde ou millimétrique avec les
avantages liées a I’emploi de systémes six-port en terme. Enfin, nous proposerons un dispositif
original basé sur la technique six-port qui s’avere particuliérement adapté pour le domaine des
télécommunications en regard des dispositifs d’émission-réception conventionnels mais aussi

des systemes de réception six-port.
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CHAPITRE II
DEVELOPPEMENT D’UNE METHODOLOGIE SYNTHETIQUE DE
CONCEPTION DE DISPOSITIFS SIX-PORT
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II.1 INTRODUCTION

Dans ce deuxiéme volet du manuscrit, nous développons une méthode d’analyse
alternative pour une conception optimale de dispositifs permettant la mesure de coefficients
de réflexion ou/et de transmission dont le fonctionnement soit suffisamment simple et faible
colt pour élargir le champ d’applications de maniere sensible. Cette volonté est portée par un
argument majeur. Les applications des dispositifs six-port ont fait 1’objet de nombreux
travaux. Mais a notre sens, pour les ingénieurs du monde industriel, familiers des dispositifs
conventionnels (démodulateur 1Q, détecteur de phase), il serait intéressant de disposer d’une
théorie synthétique du dispositif six-port qui permette de corréler chaque étape du

développement du dispositif (conception, réalisation, calibrage, mesure).

Ainsi, nous exposons en premier lieu une modélisation régissant le comportement du
réflectométre six-port présenté sous forme de ‘probléme direct — probléme inverse’. Le
probléme direct consiste a exprimer directement les grandeurs d’intérét en fonction des
données mesurées. L’intérét d’un tel développement est la flexibilité offerte au concepteur
pour ’optimisation des éléments du circuit et I’ajustement de la modélisation en fonction des
paramétres, des grandeurs d’intérét et des données mesurées. La mesure de puissance associée

a la résolution du probléme inverse permet d’aboutir aux grandeurs d’intérét.

Ensuite, nous proposons une architecture dénommée ‘corrélateur complexe six-port’,
permettant la mesure, dans une gamme de fréquences étroite, du rapport complexe entre deux
signaux monochromatiques cohérents. Ce dispositif constitue la brique de base pour la
conception de systémes de mesure de coefficients de réflexion d’un dispositif sous test (DST)
ainsi que la mesure simultanée de coefficients de réflexion et de transmission de quadripoles
symétriques. Dans 1’objectif de simplifier la réalisation tout en augmentant la bande de
fréquences d’utilisation, une nouvelle topologie dénommée ‘corrélateur complexe quatre-port’
est également proposée. A partir de cette architecture, deux nouveaux systemes de mesure de
coefficients de réflexion de dipoles passifs et de mesure de coefficients de réflexion et de
transmission de quadripdles passifs et symétriques utilisant des corrélateurs complexes
quatre-port sont décrits. Nous donnons les grandes étapes de développement dans ce chapitre.

Enfin, nous montrons la nécessité de définir de nouvelles méthodes de calibrage
explicites destinées a la prise en compte des imperfections des différents €léments constituant

les systémes de mesure.
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11.2 ANALYSE EXPLICITE DES DISPOSITIFS SIX-PORTS
11.2.1 Introduction

L’objectif de cette partie est la présentation d’une méthode d’analyse alternative des
dispositifs six-port permettant au concepteur de circuits une compréhension et une
optimisation du systéme a tous les niveaux de son développement. Celle-ci est basée sur une
modélisation régissant le comportement du réflectometre six-port partant des mémes
formulations que celles développées par G. F. Engen dans ses papiers originaux [ENG 77 _a]
— [ENG 77 _b], ou nous ajoutons des éléments nouveaux pour une meilleure compréhension
de D’analyse. Les équations du modele proposé expriment les grandeurs d’intérét du
coefficient de réflexion I' du DST en fonction des puissances mesurées. Ces grandeurs
d’intérét sont le module et la phase de I" ou encore la partie réelle et la partie imaginaire de I'.
Le probléme se présente alors sous une formulation ‘probléme direct — probléme inverse’ que
nous développons dans le paragraphe suivant. Apres avoir explicité ce modele dans le cas
d’un réflectométre parfait, nous voyons dans quelles proportions il est acceptable pour un cas

pratique. Enfin, nous validons ce mode¢le sur un systéme réalisé au laboratoire.

11.2.2 Formulation ‘Probléme direct - Probléme inverse’

11.2.2.1 Mise en équation du probléme direct

Le mode¢le que nous présentons dans ce paragraphe consiste a exprimer directement les
grandeurs d’intérét en fonction des puissances mesurées sur les quatre détecteurs du
réflectometre. Le systeme d’équations ainsi obtenu est formulé sous forme de probléeme

direct.

En considérant 1’équation (1.7) qui exprime les ondes incidentes b; (i = 3...,6) sur les
détecteurs D3 a D¢ en fonction des ondes incidente b, et émergente a, sur la charge, nous
pouvons reformuler 1’expression des puissances mesurées au niveau des détecteurs
D; (1=3,..,6), considérés comme parfaitement adaptés au réseau six-port, par la relation

suivante :

P, =b, xb," = (A;a, + B;by)x(A;ay + B;by)" pour 1=3,..,6 (2.1)
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En considérant les modules et phases des quantités complexes a,, by, A et Bi, nous

pouvons écrire :

P = |A1-|2|a2|2 + |Bl-|2|b2|2 + 2|4 |ja, || Bi[jb,|cos(arg(4;) + arg(a,) — arg(B;) —arg(b,)) pour i=3,.,6 (2.2)
En introduisant le facteur de réflexion a mesurer, I = % , le systéme d’équations
2

précédent devient :

2

P= 147.21722[1“2 + jz +2 ii F‘ cos(arg(/L) —arg(B)+ arg(F)) pouri=3,..,6 (2.3)
ou encore :
P = |4 b.L (T +lg.f + 2l || cos(are(g,) —are(D))  pour i=3,..6 (2.4)

En normalisant les puissances détectées aux acces 4, 5 et 6 par rapport a celle détectée
sur I’acces 3, les mesures deviennent indépendantes de la puissance délivrée par le générateur.

Finalement, le systéme d’équations s’écrit :

= c,.Qr|2 +lg|” + 2|, cos(are(g,) - arg(F))) pour i=4,5,6 (2.5)

b=

|

Ces trois équations permettent d’exprimer le module |77 et la phase arg(/") en fonction
des quatre puissances mesurées par les détecteurs. Ce modele est une forme mathématique
équivalente a celle donnée en (1.11). L’intérét d’utiliser un tel développement est qu’il permet
d’aboutir a une interprétation graphique élégante du probléme que nous donnons dans le

paragraphe suivant.

Ainsi, le réflectometre est entierement caractéris€é par onze parametres de calibrage
que sont les quantités complexes ¢; (i = 4, 5 ,6), trois facteurs d’échelle réels C; (i =4, 5, 6)
sans oublier le coefficient complexe d (cf. § 1.2.3) dans le cas d’un détecteur de référence non

parfait.
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En exprimant les parties réelles et imaginaires de I” et g; par les expressions suivantes :

I =Re(T) et Q =Im(T") (2.6)
I, =Re(g;) et 0, =Im(gi) 1=4,5,6 (2.7)

11 est possible d’écrire :
pi=clr-1,f+l0-0,F) i=4,5,6 (2.8)

On retrouve une forme similaire aux équations de cercles données par G. F. Engen

[ENG 77 _a]. Chacune de ces équations représente en effet un cercle dans le plan 7.

11.2.2.2 Interprétation graphique

Graphiquement, chacune des équations du modele (2.5) peut étre interprétée comme la
somme d’une fonction sinusoidale de la phase de I' et une d’une fonction parabolique du
module de 7. Nous illustrons cette situation dans le cas du réflectométre idéal suggéré par
G. F. Engen [ENG 77 b]. Le module de ¢; (i = 4, 5, 6) est fixé a 1.5 tandis qu’un angle de
120° permet d’obtenir une équipartition de ces points autour de I’origine. Le détecteur de
référence est choisi idéal (d =0 ). Nous représentons sur le graphe ci-dessous I’évolution des

puissances normalisées en fonction de la phase de /" pour un module de 7" égal a 1’unité.

P/CP,
10

0 90 180 270 360
arg(l) (°)

Figure II-1 : Représentation graphique des équations du SPR pour I’inconnue 7.
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L’analyse des graphes nous montre effectivement que les valeurs moyennes des
signaux évoluent au rythme du carré du module de 7. L’intérét d’utiliser ce type de graphe est
qu’il permet de rendre compte de la validité d’un dispositif six-port sur une plate-forme de
CAO (par exemple ADS) en interprétant aussi bien de maniére qualitative que quantitative
I’évolution des signaux mesurés en fonction du module et de la phase de la charge considérée,
et ce pour un dispositif six-port quelconque. Une discussion sur la pertinence du modele et sa

validité est menée ci-apres.

I1.2.3 Imperfections des réflectometres six-port

Le réseau six-port se résume généralement a une ‘boite noire’ a six acces représentée
par sa matrice de dispersion. Or, en pratique, il se compose d’éléments (lignes de
transmission, coupleurs, lignes a retards, charges adaptées) dont les imperfections peuvent
limiter la validité du modele (2.4) qui rappelons le suppose que les détecteurs de puissance

sont adaptés.

Aussi pour prendre en compte ces éventuelles imperfections et assurer la validité des
modeles, nous mettons en ceuvre une étude systeme basée sur ADS. A titre d’illustration, nous
considérons le réflectomeétre six-port proposé par G. F. Engen [ENG 77 b] en 1977, donné en
figure 1-6. Ce dernier se compose d’une source hyperfréquence, de cinq coupleurs, de deux
charges adaptées et de quatre détecteurs de puissance. Le systéme peut donc étre subdivisé en
sous blocs. Ainsi, les coupleurs sont représentés par leur matrice de dispersion tandis que les
détecteurs sont représentés par un dipole de coefficient de réflexion /1 (i = 3,..,6) associ¢ a la
fonction permettant de réaliser la mesure de puissance P;. Le dispositif sous test est

représenté par un dipdle de coefficient de réflexion /.

On releve alors I’allure des quatre puissances P; en fonction de la phase @ de /" pour
un module de /" constant. Nous venons ensuite interpoler les données simulées en fonction de

® par le modele suivant :

P =a, +ay|l]" +a,|[|sin(®) + a,,|T] cos(®)

2 > 3 ; pouri=3,.6 (2.9)
+a, |l sin2®) +a,[T|” cos(2@) + a,|T|" sin(3®) +a,, |[]" cos(3D)
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Ce modele est une extension du modéle (2.4) pour lequel les distorsions harmoniques
spatiales d’ordre 2 (termes en 2d) et 3 (termes en 3®) sont également prises en compte. Les
coefficients a; (1 = 3,..,6 et j = 0,..,7) sont des quantités complexes intrinséques au
réflectometre six-port. Pour un module de 7" égal a I'unité, ce modele correspond a la
décomposition en série de Fourier au troisieme ordre de la puissance mesurée en fonction de

D.

La non prise en compte de ces termes a des fins de simplification représente une
source d’erreurs. Aussi, afin de quantifier I’erreur commise, nous définissons, pour chaque
puissance P; détectée (i = 3,..,6), les facteurs 7} et T;, correspondant respectivement aux taux

de distorsion harmonique du deuxiéme et du troisiéme ordre par rapport a I’harmonique

2 2 2 2
a.,” +a; a. +a, .
T, = |25 et T, = |~ "% j=
L, 2 2 L 2 2
ap tag ap +a;

Nous savons, de par I’expérience acquise dans la réalisation de réflectometres six-port,

fondamental :

3,..,6 (2.10)

que les parameétres prépondérants dans la déformation des sinusoides sont 1’adaptation et
I’isolation des coupleurs ainsi que I1’adaptation des détecteurs. Par conséquent, nous
proposons de fixer 1’adaptation des détecteurs a —15 dB (cas classique d’une adaptation
résistive) et de paramétrer les deux autres variables des coupleurs. Nous calculons ensuite les
taux de distorsion pour les différentes topologies de réflectometres considérées. Nous
considérons a titre d’exemple le cas de la puissance Ps. Le dispositif sous test est un court-
circuit glissant (|71 = 1) dont la phase @ varie entre 0 et 360°. Les principaux résultats sont

résumés dans le tableau ci-dessous.

adaptation coupleurs | isolation coupleurs | adaptation détecteurs | Tz | | T3 2
(dB) (dB) (dB) (%) | (%)
-100 -100 -15 7.1 | 0.5
-30 -30 -15 1241 1.5
-20 -20 -15 25.8 | 6.6
-15 -15 -15 47.6 | 22.9

Tableau II-1 : Taux de distorsion harmonique pour la puissance P;.
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Ces résultats montrent que les signaux se déforment au fur et & mesure que les
performances du systeme se dégradent. Une approximation des puissances détectées, en ne
prenant en compte que les termes constants (aj et ai;) et les termes de 1’harmonique
fondamental (aiy et ai3), peut induire des erreurs significatives sur la mesure de /. Signalons
que les simulations ont été effectuées pour différents modules du coefficient de réflexion
variant de 0 dB a -20 dB et ont abouties aux mémes résultats. Par conséquent, le modele (2.9)
permet de mieux rendre compte de la nature des signaux mesurés sur les détecteurs de
puissance. Dans ce travail, nous avons considéré¢ un modele d’interpolation au troisieéme
ordre. Néanmoins, en fonction du cahier des charges retenu pour la réalisation des divers
¢léments du réflectometre six-port et de la précision de mesure escomptée sur la
détermination de 7, le mod¢le peut étre adapté a un ordre n quelconque. Nous voyons donc
que se pose la question du compromis entre la précision escomptée sur les mesures et le
nombre de charges nécessaires pour atteindre cette précision. Signalons que chaque puissance
détectée requicre la connaissance de six constantes de calibrage pour le deuxiéme ordre et de
huit coefficients pour le troisieme ordre. Ces coefficients sont déterminés par une méthode de

calibrage explicite que nous développons dans la suite du manuscrit.

11.2.4 Validation a 35 GHz sur un dispositif réalis¢ a PIEMN

Aprés avoir mis en avant, a 1’aide de simulations sur le logiciel ADS, les effets des
imperfections du réflectometre sur la validité du modéle usuellement utilisé pour exprimer les
puissances détectées en fonction du coefficient de réflexion /" du DST, nous proposons de
valider I’étude précédente sur un cas pratique. Nous considérons le cas d’un dispositif réalisé
a 'IEMN, dénommé SPMS-35000 (S-Parameter Measurement System) et permettant la
mesure vectorielle d’un coefficient de réflexion 7” a 35 GHz [MAA 05]. Il est réalisé en
technologie MHMIC, le réseau six-port étant gravé sur un substrat de Duroid RO3003. La
détection de puissance est effectuée a I’aide de diodes Schottky ‘zero-bias’ associées a un
réseau d’adaptation résistif. L’adaptation des détecteurs est de ’ordre de =17 dB a 35 GHz.
Notons que le systéme complet utilise une source gunn pour délivrer le signal de source, un
isolateur pour garantir la stabilité¢ de celle-ci ainsi qu’un atténuateur pour le réglage de la
puissance délivrée. Ces périphériques étant disponibles au laboratoire en guide WR28 et pour
rester compatible avec cette technologie, nous avons opté pour des mesures en guide. Nous
avons donc utilisé une transition guide micro-ruban pour la connexion du DST a I’acces de

mesure (micro-ruban). Du fait des contraintes mécaniques appliquées sur la transition,
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I’adaptation du port de mesure s’en trouve dégradée. Nous disposons donc d’un cas pratique
intéressant de par ses imperfections qui permet de juger de la qualité de la modélisation
adoptée. Le DST est un piston de court-circuit variable constitué¢ d’un trongon de guide WR28
a Pintérieur duquel on peut déplacer un piston métallique rectangulaire de section quasiment
égale a la section intérieure du guide (3.56 X 7.12 mm®). Aprés avoir étalonné le DST a
I’analyseur de réseaux HP 8510C, nous relevons les quatre tensions détectées en fonction de
la phase de I. En considérant le modele des puissances détectées (2.9) au premier
ordre (ais = ais = ais = ai7 = 0), les quantités a;; peuvent étre déterminées, lorsque le court-
circuit glissant est connecté au port de mesure, en interpolant les données expérimentales.

Nous donnons en figure II-2 les résultats obtenus dans le cas de la tension détectée V| apres

amplification.
Vi V] Erreur sur V, [mV]
5 100

' N 50 |

3 F
-\.\——!/ — V, interpolée 50
Bm V1 mesurée
2 1 1 1 _100 1 1 1
0 90 180 270 360 0 90 180 270 360
arg(l) [° o
g [°] arg(l) [°]
(a) (b)

Figure I1-2 : (a) Comparaison entre }'; mesurée (ADS) et V; interpolée au premier ordre.

(b) Différence entre V; mesurée (ADS) et V; interpolée.

Le graphe de gauche met en avant 1’existence d’écarts. Afin de mieux apprécier les
variations entre ces deux types de données, nous représentons en figure II-2.b la différence
observée. Ce deuxiéme graphe met clairement en avant I’existence d’un second harmonique
qui doit étre compensé par une modélisation plus robuste, donc a un ordre supérieur. Ainsi,
nous représentons en figure 11-3 1’écart observé entre les grandeurs modélisée et mesurée en

considérant maintenant un mode¢le d’interpolation au deuxiéme ordre.
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Erreur sur V, [mV]
20

10

-10

-20 1 1 1
0 90 180 270 360

arg(l') [°]

Figure I1-3 : Différence entre }'; mesurée (ADS) et V; interpolée au deuxiéme ordre.

Ce relevé montre la pertinence de la modélisation a un ordre supérieur. Dans le cas
présent, I’écart entre les deux sources de données est réduit dans un rapport cing. Signalons
¢galement que I’erreur résiduelle peut davantage €tre réduite en prenant en compte dans la
modélisation les harmoniques d’ordres supérieurs [HAD 05_a].

Dans I’objectif d’évaluer la répercussion des erreurs engendrées par la non prise en
compte des termes harmoniques du second ordre, une campagne d’essais consistant a mesurer
des charges présentant des coefficients de réflexion I' dont le module présente, en linéaire,
une dynamique de [0,1 ; 0,9] a montré qu’une modélisation au second ordre permet de
garantir des erreurs inférieures a 3% sur le module et a 1° sur la phase sur toute la dynamique
considérée alors qu’une modé¢lisation au premier ordre s’accompagne d’erreurs pouvant
atteindre 20% sur le module et environ 10° sur la phase [HAD 05 _a].

Des comparaisons sur les modélisations au premier, deuxiéme et troisieme ordre pour
les dispositifs développés dans le cadre de cette thése ordre sont également discutées dans le

chapitre III de ce manuscrit.

I1.2.5 Conclusion

Dans ce paragraphe, nous avons propos¢ un modele basé sur celui suggéré par G. F.
Engen [ENG 77 a] consistant a exprimer les grandeurs d’intérét en fonction des puissances
mesurées sur les détecteurs d’un dispositif six-port. Cependant, nous avons vu que le modele
est trés intimement li¢ a la qualité de la réalisation et peut donc souffrir d’un manque de
précision. A cet effet, nous avons apporté des traitements complémentaires basés sur un

développement harmonique de la fonction représentant le coefficient de réflexion a mesurer.
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Enfin, une validation sur un cas pratique a permis de mettre en avant la pertinence du mode¢le.

Nous nous attachons par la suite a proposer de nouvelles architectures de dispositifs six-port.
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I1.3 ARCHITECTURES A BASE DE SIX-PORT ET QUATRE-PORT
11.3.1 Introduction

L’objectif de cette partie est la présentation des dispositifs basés sur la technique six-
port permettant la mesure de coefficients de réflexion ou/et de transmission. Nous proposons
une premicre architecture permettant la mesure du rapport entre deux signaux complexes
cohérents. Ce systeme dénommé corrélateur complexe six-port constitue la brique de base des
dispositifs de mesure de paramétres S qui seront exposés par la suite. Au méme titre que pour
le réflectométre six-port, nous développons les aspects théoriques du corrélateur complexe
six-port en terme de ‘probléme direct — probléme inverse’ afin de faciliter son analyse. Le
choix de la technologie hybride a été retenu pour des raisons de simplicité de réalisation et de
faible colt [GLAY 99] — [HAD 03]. Un nouveau dispositif, dénommé corrélateur complexe
quatre-port, permettant de mesurer le rapport entre deux signaux complexes cohérents, dont la
puissance du signal inconnu est inférieure a celle du signal de référence permet une
simplification de 1’architecture qui laisse entrevoir des perspectives intéressantes quant a de
nouvelles applications industrielles. Ce systéme utilise de surcroit des diviseurs de puissance
et des additionneurs qui s’aveérent comme particulierement adaptés pour des applications

larges bandes.

Dans un deuxiéme temps, nous proposons deux dispositifs basés sur le corrélateur
complexe six-port qui permettent pour le premier la mesure d’un coefficient de réflexion et
pour le deuxiéme la mesure simultanée d’un coefficient de réflexion et de transmission d’un
quadripdle symétrique. La particularit¢ de ce deuxiéme type de dispositif par rapport aux
DSPNAs (Dual Six-Port Network Analyzers) existants est qu’il permet d’allier des mesures
en temps réel, une simplicité dans la réalisation et offre des possibilités d’intégration. De la

méme manicre, nous exposons deux dispositifs basés sur le corrélateur complexe quatre-port

permettant successivement la mesure d’un coefficient de réflexion passif (|F| <1) et la mesure

simultanée des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripole symétrique

(8, =S, et S, =S,,) et passif (|S,|<1 et |S,|<D).
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11.3.2 Briques de base pour la conception de dispositifs six-port

11.3.2.1 Introduction

Nous nous intéressons ici au cceur des systémes que constitue le réseau six-port. Nous
décrivons les étapes pour analyser, dimensionner et concevoir un réseau six-port. Nous
proposons par ailleurs une simplification du réseau six-port en un réseau quatre-port dont la
particularité est de s’affranchir de deux détecteurs de puissance. Une discussion est proposée

sur la validité de ce type d’architecture.

11.3.2.2 Analyse du corrélateur complexe six-port

Les dispositifs retenus pour la détermination de paramétres S consistent en 1 utilisation
de corrélateurs complexes six-port. L’association d’un réseau six-port a quatre détecteurs de
puissance constitue un corrélateur complexe qui permet d’extraire par corrélation de deux
sources cohérentes, les parties réelle (I) et imaginaire (Q) relatives au produit de corrélation
complexe des entrées a; et a, (figure II-4). Dans le cas présent, il traite des signaux

monochromatiques issus d’une méme source.

Figure II-4 : Synoptique du corrélateur complexe.

Par sa capacité a calculer le rapport complexe entre les signaux complexes a; et ay, le
corrélateur complexe trouve des applications dans des domaines aussi variés que les radars ou
les télécommunications [HEN 05] — [GUI 00]. Pour une utilisation en réflectométrie six-port,

il faut adjoindre au corrélateur complexe des coupleurs ou/et diviseurs de telle manicére qu’une
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seule source branchée sur le port 1 alimente également le port 2 ou est connecté le DST de

coefficient de réflexion /.

Avant de proposer des systeémes dédiés a la mesure de parametres S ou a d’autres
applications, il est nécessaire de disposer d’une théorie générale qui permette de calculer la
répartition des points g; d’un corrélateur six-port au méme titre que pour le réflectomeétre six-
port. Nous développons dans ce paragraphe les équations régissant le comportement du
corrélateur complexe en nous basant d’une part sur les travaux de G. F. Engen (cf. § 1.2.3) et

d’autre part sur les développements complémentaires apportés au paragraphe § 11.2.2..

L’état du réseau six-port est déterminé par douze pseudo-ondes incidentes a; et
émergentes b; (i = 1,..,6). Ces pseudo-ondes ne sont pas indépendantes mais couplées aux

parametres S du réseau six-port par les six équations suivantes :
6
b= Sa, pouri=1,.6 2.11)

Les ondes incidentes sur les détecteurs D; (i = 3,...,6) considérés comme parfaitement

adaptés au réseau six-port (a; = 0 pour i = 3,..,6) peuvent étre exprimées par :
bi = Silal + Si2a2 pOllI' 1 = 3,..,6 (2.12)

Les puissances mesurées au niveau des détecteurs D; (i = 3,...,6) s’écrivent d’apres

I’équation (1.3) :
P, =|bl.|2 =|Sl.1a1 +Si2a2|2 pour i=3,..,6 (2.13)

. . . \ @
En introduisant le rapport complexe des deux entrées a; et ax a mesurer, X =—=, le
a

systéme d’équations précédent devient :
2

P =|S,.2|2|a1|2 pour i=3,..,6 (2.14)

X 420
S

i2
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Au méme titre que le réflectometre six-port, I'un des détecteurs peut Etre utilisé
comme détecteur de référence et doit idéalement ne dépendre que de la pseudo-onde a;. En

considérant D3 comme détecteur de référence, il est alors possible d’écrire :

Py =[5, Pl ]ax 17 avec d=§,—i 2.15)

Pour un systéme idéal, d = 0.

En normalisant les puissances détectées aux acces 4, 5 et 6 par rapport a celle détectée
a P’accés 3, les mesures deviennent indépendantes de la puissance délivrée par le générateur.

On aboutit finalement au systeme d’équations suivant :

pour i=4,5,6 (2.16)

2
Si2

Di2 Sii
S

et g =——iL (2.17)

avec : C = S
2

Dans la cas d’un détecteur de référence parfait (d = 0), I’équation se résume a :

_h_ P
m—%—QV 4] (2.18)

Comme nous ’avons fait pour le réflectometre six-port (cf. § 11.1.2.), le modele (2.18)

peut étre développé simplement sous forme de ‘probleme direct’ par :

P, = g = Cl.QX|2 +|qi|2 +2|g,|X] cos(arg(q,) —arg(X)))pour 1=4,5,6 (2.19)
3

Ces trois équations permettent d’exprimer le module, |X

, et la phase, arg( X ), en

fonction des quatre puissances mesurées par les détecteurs. Le corrélateur est entiérement
caractérisé par onze parametres : quatre quantités complexes (gi, d) et trois facteurs d’échelle

réels (G)).
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Nous retrouvons des formes similaires aux développements mathématiques décrits

dans le cadre du réflectomeétre six-port. Il est également possible d’exprimer les parties réelles

et imaginaires de |X| et q; par les expressions suivantes :

I =Re(X) et 0 =Im(X) (2.20)
1, =Re(q;) et 0, =Im(gi) 1=4,5,6 (2.21)

Cette formulation permet d’aboutir a des expressions de formes €quivalentes a celles
données en (2.8) :

pi=clr-1,F +(0-0,F) i=4,5,6 (2.22)

Graphiquement, ces ¢équations représentent des cercles de centre ¢; et de
rayonr; =+/p;/C; . L’équation (2.17) permet d’exprimer directement la position des points g;

en fonction des parametres S du réseau six-port.
L’analyse d’un dispositif six-port se décompose alors suivant les étapes :

» Choix des points g; en fonction du cahier des charges,
» Choix d’une topologie de réseau six-port vérifiant les relations (2.17),

» Conception sur plateforme de CAO et optimisation du modeéle d’équations (2.22).

11.3.2.3 Conception d’un corrélateur complexe six-port

Comme nous 1’avons mentionné dans le paragraphe précédent, le corrélateur complexe
constitue la brique de base pour la réalisation de dispositifs destinés a I’analyse de réseaux ou
aux télécommunications. Par exemple nous présentons dans ce paragraphe une structure de
corrélateur complexe six-port qui servira a la conception et a la réalisation de systemes dédiés

a nos applications. .

Nous avons montré dans le premier volet de ce mémoire que I’analyse six-port a fait
I’objet de nombreux travaux. Les systémes réalisés ont ét¢ déclinés dans plusieurs gammes de
fréquences allant de quelques MHz aux fréquences optiques, dans plusieurs technologies
(hybride, MMIC, SIW, guides optiques). Avant de proposer de nouvelles architectures de

corrélateurs complexes, nous apportons ici un éclairage sur nos motivations.
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Comme nous I’avons relaté dans le premier chapitre de ce mémoire, I'une des
thématiques du groupe CSAM concerne le controle non destructif (CND) et I’Evaluation Non
Destructive (END) par des techniques micro-ondes et millimétriques [GLA 00 a] —
[GLA 00 _b]. Les travaux initi¢s il y a une quinzaine d’années [LAS 95] — [LAS 00 a] —
[LAS 00 b] — [LAS 00 c] sont portés par la volonté¢ de fédérer des disciplines diverses
(hyperfréquences, propagation, traitement de signal et d’images, physique des matériaux,...)
dans le but d’aboutir a une END hyperfréquence compatible avec un usage industriel. Aussi,
une préoccupation du groupe de recherche est d’intégrer trés tot dans le développement de
notre recherche académique des contingences liée a des potentialités de développe a court et

moyen termes des industrielles (faible colit, encombrement, environnement outdoor).

Afin de rester compatible avec un contexte industriel, nous avons donc décidé de
concevoir des dispositifs hyperfréquences en technologie hybride utilisant des lignes de
transmission, des coupleurs, des charges adaptées et des détecteurs de puissance a diodes
[GLA 99]. Une particularité du corrélateur complexe proposé est de s’affranchir du détecteur
de référence. Ce choix est motivé par la difficulté de réaliser un détecteur de référence
indépendant du signal a mesurer et du fait que nous utilisons une source externe stable. Ainsi,
nous utilisons les quatre détecteurs pour obtenir une €quipartition, autour de 1’origine, des
points ¢; (i = 3,..,6) correspondant a un écart de phase de 90°. Nous avons également choisi un
module théorique de ¢i (i = 3,..,6) égal a I’'unité afin d’obtenir une bonne sensibilité des
détecteurs. Rappelons que si ¢i<l, le rayon minimal est nul, obligeant le détecteur a présenter

une dynamique infinie.

Signalons également que cette configuration des points gi est relative a des
composants idéaux. En pratique, la phase des points g; varie avec la fréquence d’utilisation.
Quand aux modules des points ¢i, il est fortement dépendant des pertes dans les connecteurs
de telle manicre que la puissance hyperfréquence issue du DST et arrivant sur les détecteurs
est toujours inférieure a celle issue de la source. Aussi, en pratique, le module des points g; est
toujours supérieur a l’unité. Ceci est d’autant plus vrai en gamme de fréquences
millimétriques ou nous utilisons des transitions micro-ruban — connecteur V suivi de

transitions connecteur V — guide WR15 (cf. § 111.3.3).

Ces deux critéres peuvent étre formulés de telle maniére que les points ¢; (i = 3,..,6)

constituent les arétes d’un carré autour du cercle unité (figure I1-5).
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4 Im[X]

Figure I1I-5 : Distribution des points q; du corrélateur complexe.

La détermination des parameétres S d’un réseau six-port répondant a ces critéres
constitue la prochaine étape de I’analyse. D’aprés I’équation (2.17), nous pouvons exprimer

les points g; (i = 3,4,5,6) en fonction des parametres S du réseau six-port par :

La deuxieme étape de 1’analyse consiste au choix d’une topologie de réseau six-port
vérifiant les relations (2.23). Bien évidemment, il existe une infinité de configurations
relatives a cette configuration. Nous avons opté pour une topologie réalisée a base de
coupleurs directifs de type branchline qui a fait I’objet de nombreuses réalisations en gammes

de fréquences micro-onde et millimétrique. [HAD 03] — [MAA 05] — [LAS 00 _a].

Les étapes de conception du corrélateur six-port sont données en Annexe A. Le choix
du dispositif ainsi retenu pour satisfaire les relations données ci-dessus se traduit par une
structure comprenant quatre coupleurs de type ‘branchline’, quatre détecteurs quadratiques,
deux charges adaptées et d’une ligne a retard 90° comme I’illustre la figure II-6. Signalons
qu’une structure équivalente consiste a remplacer la ligne a retard 90° par un coupleur directif

associé a deux charges adaptées.
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Figure II-6 : Structure du corrélateur complexe six-port.

Ce dispositif constitue le cceur des systémes que nous présentons dans les parties
suivantes. Le modéele théorique (2.22), permettant d’exprimer le rapport entre les données I et
Q et les quatre puissances mesurées, sera modifi¢ en un modele plus robuste du type (2.9) afin

de prendre en compte les imperfections engendrées par la réalisation.

11.3.2.4 Conception d’un corrélateur quatre-port

Ce paragraphe est destiné a proposer une nouvelle topologie de corrélateur d’ondes
n’utilisant que deux détecteurs de puissance. A cette fin, nous nous appuyons sur deux
constats mis en avant par la communauté scientifique de la technique six-port que nous

donnons ci-dessous.

Durant la période de développement de la technique six-port, la possibilité d’utiliser
une jonction cing-port pour la mesure d’un coefficient de réflexion a été discutée et quelques
réflectometres cing-port ont été reportés [ENG 77] — [LI 83] — [RIB 77] — [MUN 94] —
[MAR 82]. Les travaux publiés dans la littérature ont conduit a la méme conclusion, a savoir
que I’application d’un réflectometre cing-port est limitée, en particulier, par une ambiguité
qui provient d’un signe dans la racine carré de la solution. Néanmoins, il a ét¢é montré la

possibilité de mesurer un coefficient de réflexion passif (|[/]1< 1) au travers de la conception
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d’un réflectomeétre cing-port approprié [MAR 82]. Dans cette configuration particuliére, la
résolution du probléme inverse conduit a deux solutions passive pour 1’une (|/]< 1) et active
pour ’autre (J/]1> 1) levant ainsi I’ambiguité.

En second lieu, durant les derniéres années, nous avons vu que plusieurs applications
utilisant la technique six-port ont été proposées en tant que récepteur de télécommunications
[EIR 05] — [HEN 05] — [SCH 02] — [TAT 02] ou discriminateur de phase ou de fréquence
dans les radars [GUI 00] — [MOL 04]. Dans ces dispositifs, un oscillateur local de puissance
constante est employé. En conséquence, le détecteur de référence utilisé pour normaliser les
variations de la puissance de la source peut étre supprimé et le réflectomeétre six-port remplacé
par un réflectometre cing-port. Notons que des réflectometres six-port monochromatiques
réalisés au sein du groupe CSAM n’utilisent pas de détecteur de référence car ces derniers
emploient des sources Gunn ou des DRO relativement stables. Signalons également qu’il est
difficile de réaliser un détecteur de référence qui ne dépende pas du coefficient de réflexion a

mesurer.

Le résultat des deux considérations précédentes est la possibilit¢ de mesurer une
charge passive par I'utilisation d’un réflectométre quatre-port connecté a une source stable.
Ainsi, si le signal de référence est stable et sa puissance supérieure a celle du signal a mesurer,
il est donc possible de réduire le nombre de détecteurs de puissance a deux pour déterminer le

rapport complexe X =a, /a; .

La position optimale des points g; des deux détecteurs correspond a un espacement
angulaire de 90°. Une des possibilités est de reprendre I’architecture du corrélateur complexe
six-port donnée en figure 2.6 et de remplacer les diodes D4 et Dg par des charges adaptées.
Néanmoins, comme les limitations fréquentielles du corrélateur six-port résident dans
I’utilisation de coupleurs directifs et que nous visons, en plus, de nous affranchir de deux
détecteurs, d’augmenter la bande de fréquences d’utilisation, nous proposons une topologie
nouvelle basée sur 1’utilisation de diviseurs de Wilkinson, d’additionneurs et d’un déphaseur

90°.
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D’aprés I’équation (2.17), nous pouvons exprimer les points g3 et g4 en fonction des

parametres S du réseau six-port par :

4 =j=——7— g, =—-l=——+ (2.24)

Les étapes de conception du corrélateur six-port sont données en Annexe A. Le choix
du dispositif ainsi retenu pour satisfaire les relations données ci-dessus se compose de quatre

diviseurs de Wilkinson, d’une ligne a retard 90° et de deux détecteurs quadratiques

(figure 11-7).

Figure I1-7 : Structure du corrélateur complexe quatre-port.

Un autre avantage de cette architecture réside dans sa simplicité. Compte tenu de la
technologie micro-ruban retenue, les limites fréquentielles sont liées essentiellement a la
difficulté de réaliser une ligne a retard 90° large bande. En effet, le déphasage sur une ligne de
transmission varie linéairement avec la fréquence. En pratique, le déphasage de 90°
correspondant a un espacement optimum des points g; (i= 1, .., 4) n’est valable que pour une
fréquence et plus on s’écarte de celle-ci, plus les points g; se rapprochent. Comme nous le
verrons dans la suite du manuscrit, le calibrage du réflectométre permet de prendre en compte

cette évolution.
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11.3.2.5 Conclusion

Nous avons montré dans ce paragraphe la possibilité d’obtenir une mesure du rapport
complexe entre deux signaux monochromatiques cohérents a partir d’un corrélateur complexe
six-port susceptible de répondre aux critéres requis pour une application industrielle. Un
dispositif dénommé corrélateur complexe quatre-port devrait également permettre de
nouvelles applications en simplifiant 1’architecture du systéme et en augmentant la bande

fréquentielle d’utilisation.

Dans la suite de ce mémoire, nous proposons des dispositifs basés sur des corrélateurs

complexes six-port et quatre-port pour la mesure de parametres S.

I1.3.3 Systémes a base de corrélateurs six-port

11.3.3.1 Introduction

Avant d’aborder la présentation du systéme complet mesurant simultanément les
coefficients de réflexion et de transmission d’un DST, nous exposons une configuration de

réflectomeétre six-port, permettant de mesurer un coefficient de réflexion seul.

11.3.3.2 Réflectométre six-port

Le synoptique du dispositif de mesure du coefficient de réflexion est donné en
figure II-8. A des fins de simplifications, nous décidons d’affecter les quatre tensions
détectées des indices 1 a 4 en place des indices 3 a 6, utilisés jusqu’a présent, et que 1’on

trouve usuellement dans la littérature.
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a o b
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corrélateur

complexe

Figure I1-8 : Structure du réflectomeétre six-port.

La source hyperfréquence délivre le signal a. Ce signal est divisé au moyen d’un
premier coupleur afin d’alimenter I’une des entrées du corrélateur complexe et d’un deuxieme
coupleur afin d’alimenter le port de mesure associé¢ a I’acces du DST. Le signal réfléchi par
celui-ci est injecté, au travers de ce deuxiéme coupleur a 'autre entrée du corrélateur
complexe. Nous obtenons finalement quatre tensions continues notées V; a V4 permettant de
calculer le coefficient de réflexion 7, dans le plan d’accés du DST. Les étapes de conception

du réflectometre six-port sont données en Annexe B.

Les lieux des points g; (i = 1,..,4) peuvent étre calculés a 1’aide de la relation (1.27) :

q,=-2j q,=2j q; =-2 q, =2 (2.25)
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Nous donnons ci-dessous une représentation graphique de la répartition des points g; :

A Im[T]

cercle unité

»

Re[lﬂ

a3 d4

Figure I1-9 : Distribution des points ¢; du réflectométre six-port.

Ce graphe montre que I’ajout de deux coupleurs au corrélateur six-port pour aboutir a
un réflectometre six-port s’accompagne d’une modification des points g; (cf. figure 11-4) dont

le module est affecté d’un facteur 2.

11.3.3.3 Double Réflectométre six-port

Comme nous I’avons souligné au chapitre I, I’analyseur de réseaux double six-port ou
DSPNA mesure les quatre paramétres S d’un quadripdle. Initi¢ en 1977 par C. A. Hoer
[HOE 77] — [HOE 79], il se compose d’une paire de SPRs, d’un diviseur de puissance, d’un
déphaseur et d’un atténuateur variables (cf. figure I-5). Les DSPNAs offrent des performances
comparables aux analyseurs de réseaux hétérodynes mais a un moindre colt [BER 93] —
[ABO 94] — [CHU 84] — [CRO 80] — [JUD 88] — [JUR 85]. Dans les années 1990,
I’investigation de dispositifs s’affranchissant des déphaseurs ou/et des atténuateurs [JUD 90]
— [WOO 90] a permis d’obtenir des vitesses d’opération plus importantes pour les DSPNAs
mais a grandement augmenté la complexité des circuits. Dans les années 2000, les DSPNAs
ont trouvé de nombreuses applications dans la caractérisation large signal de composants
actifs telles que les mesures load-pull dans les bandes de fréquences micro-ondes et

millimétriques [ABO 02] — [BEN 05] — [BEN 06]. L’ensemble de ces travaux a été la plupart
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du temps dédié a 1’établissement de techniques de mesure sans considérer vraiment les aspects

systemes en terme de vitesse d’opération, d’automatisation et de possibilités d’intégration.

Le dispositif que nous proposons combine les attributs d’une opération en temps réel, une
simplicité dans sa réalisation et offre des possibilités d’intégration. En contre partie, ce dernier
ne mesure que les coefficients de réflexion (S),) et de transmission (S,;) d’un quadripdle sous
test mais permet néanmoins de satisfaire a de nombreuses applications industrielles.

De maniére a procéder a la mesure simultanée des coefficients de réflexion et de

transmission, nous associons deux corrélateurs complexes selon le synoptique donné en

figure 11-10.

I e :
bl P4 i bz
b,
S“=—1
al ~~
i
Q
o | | i
o Q
corrélateur corrélateur
complexe complexe
( réflexion ) ( transmission )
vV, V, V; V, VvV, V, V5 Vi

Figure I1-10 : Structure du double réflectometre six-port.
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Le signal hyperfréquence, noté a, délivré par la source est divisé¢ au travers de deux
coupleurs afin de fournir les deux signaux de référence des corrélateurs complexes tandis que
le troisiéme coupleur alimente le port de mesure associ¢ a I’accés du DST. Les huit tensions

V1 a Vg sont alors recueillies afin d’extraire les grandeurs S;; et Sy; du quadripdle sous test.

Les lieux des points g; (i = 1,..,8), calculés a I’aide de la relation (1.27), sont donnés ci-
dessous.

¢, =2j 0, =—2j g =2 g, =—2

q, =1 g5 = -1 (2.26)

I
~.
I
|
~.

qs qs

Nous donnons ci-apres une représentation graphique de cette répartition.

4 Im[S, ] 4 Im[S,,]
q

Fm=m———— I N,

! :

! i

1

i / \_f; cercle unité cercle unité

1 1

& L n »

1 T v >
%, B Refs, )] %, Re[S,]

: l !

1 1 —_————

1 1

. I

(a) (b)

Figure II-11 : Distribution des points q; du double réflectométre six-port.

(a) : corrélateur en réflexion — (b) : corrélateur en transmission

Par comparaison avec le corrélateur complexe six-port (cf. figure II-4), nous
remarquons que les lieux des points ¢; (i = 1,..,8) sont modifiés du fait de 1’adjonction de trois
coupleurs directifs (cf. figure II-10). Les points ¢; (i = 1,..,4) relatifs au corrélateur ‘en
réflexion’ présentent un module de 1.5 et subissent des déphasages de 7. De la méme

manicre, les points ¢; (i = 5,..,8) relatifs au corrélateur ‘en transmission’ sont déphasés de 7
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en regard du corrélateur complexe six-port seul. Nous avons vu (cf. § 1.2.3.3) que le module
des points ¢g; est directement corrélé a la dynamique de mesure des détecteurs de puissance.
Pour le corrélateur en transmission, les modules des points g; (i = 5,..,8) restent inchangés.
Signalons également que cette étude considere des éléments idéaux. La modélisation
du probléme directe permet de prendre en compte ces imperfections engendrées par la
réalisation. Nous verrons notamment que les adaptations des ports de mesure et I’isolation
entre ces ports de mesure sont appréhendées par la modélisation et le calibrage du dispositif

(cf. 11.4.3).

11.3.3.4 Conclusion

Dans un premier temps, de mani¢re a procéder a la mesure d’un coefficient de
réflexion, nous avons opté pour un dispositif bas¢ sur un corrélateur complexe six-port.
Ensuite, nous avons montré que la combinaison de deux corrélateurs complexes permettait la
mesure simultanée des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripdle
symétrique.

Des dispositifs dérivés des deux précédents utilisant des corrélateurs complexes

quatre-port pour la mesure de charges passives sont exposés dans la suite de ce travail.

I1.3.4 Systémes a base de réseaux quatre-port

11.3.4.1 Introduction

Nous nous intéressons dans un premier temps a définir une configuration de
réflectométre quatre-port permettant de mesurer un coefficient de réflexion seul. Puis, comme
précédemment, nous envisageons la mesure simultanée de coefficients de réflexion et de

transmission par ’association de deux corrélateurs quatre-port.

11.3.4.2 Réflectométre quatre-port

Le synoptique du dispositif de mesure du coefficient de réflexion est donné en

figure I1-12.

92

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



© 2008 Tous droits réservés.

Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

corrélateur complexe

quatre-port

\ \& V,

Figure II-12 : Structure du réflectometre quatre-port.

Afin de rester compatible avec I’idée d’obtenir une largeur de bande fréquentielle plus
grande qu’en utilisant des coupleurs directifs, nous adjoignons deux diviseurs de Wilkinson
au corré¢lateur complexe quatre-port. La source hyperfréquence délivre un signal a. Ce signal
est séparé au travers d’un diviseur de Wilkinson afin d’alimenter I'une des entrées du
corrélateur complexe et d’un deuxiéme diviseur de Wilkinson afin d’alimenter le port de
mesure associé¢ a I’accés du DST. Le signal réfléchi par celui-ci est injecté, au travers de ce
méme diviseur a 1’autre entrée du corrélateur complexe. Au final, le dispositif se compose de
six diviseurs de Wilkinson, d’une ligne a retard 90° et de deux détecteurs quadratiques. La
simplicité du circuit permet d’entrevoir une réalisation en gamme millimétrique et une
intégration monolithique. Rappelons que ce systéme est dédi¢ a la mesure de coefficients de

réflexion passifs.

L’ajout de deux coupleurs au corrélateur d’ondes s’accompagne d’une modification
des lieux des points ¢; (i = 1,2). Comme pour les cas précédents, ces derniers peuvent étre

calculés a I’aide de la relation (1.27) :

4 =2] q, =2 (2.27)
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Nous donnons ci-dessous une représentation graphique de cette répartition.

cercle unité

»

Re[l]

q

Figure I1-13 : Distribution des points q; du réflectométre quatre-port.

Au méme titre que pour le réflectométre six-port, les lieux des points ¢; du
réflectometre quatre-port sont modifiés du fait de la présence de deux diviseurs de puissance.
Ainsi, les modules des points g; présentent une valeur double de ceux du corrélateur
complexe.

Il faut également signaler qu’un autre instrument qui a suscité I'intérét de attiré la
communauté scientifique est le réflectométre quatre-port dit ‘multi-state’. La premicre version
de ce réflectometre est a mettre au compte des chercheurs du ¢ UK National RF and
Microwave Standards Laboratory > [OLD 83] — [OLD 85]. Ce dispositif aussi n’utilise, que
deux détecteurs de puissance pour la mesure du coefficient de réflexion du DST mais requicre
I’utilisation de cinq espaceurs de précision en guide d’onde a insérer entre le port de mesure et
le DST. Ainsi, cinq mesures sont nécessaires pour remonter au coefficient de réflexion du
DST. Cette méthode s’est alors montrée difficile a mettre en ceuvre et impossible a
automatiser. D’autres recherches ont fourni des résultats intéressants en gamme de fréquences
millimétriques [PER 90]. En 1996, une nouvelle topologie de circuit [YEO 96] incluant un
déphaseur dans D’architecture du réflectometre quatre-port ‘multistate’ est proposée. Ce

systéme qui emploie un déphaseur mais aussi un circulateur est d’autant plus contraignant du
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point de vue de I’intégration ou pour réaliser des mesures en temps réel. Le systéme que nous
proposons permet une détermination directe du coefficient de réflexion I' a la place de trois

mesures dans la version ‘multi-state’.

11.3.4.3 Double Réflectométre quatre-port

\ J4

De maniere a procéder a la mesure simultanée des coefficients de réflexion et de
transmission au méme titre que pour le dispositif double réflectometre six-port présenté
précédemment, nous associons maintenant deux corrélateurs complexes quatre-port selon le

synoptique de la figure I1-14.

quatre-port quatre-port

( transmission )

V, v, V, v,

( réflexion )

corré¢lateur complexe L corrélateur complexe

Figure I1-14 : Structure du double réflectométre quatre-port.

Le signal hyperfréquence, a, délivré par la source est sépare au travers de deux
diviseurs de Wilkinson afin de fournir les deux signaux de référence des corrélateurs

complexes tandis que le troisieme diviseur de Wilkinson alimente le port de mesure associé a
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I’acceés du DST. Les quatre tensions V; a V4 sont alors recueillies afin d’extraire les grandeurs

Si11 et Sy; du quadripdle sous test.

Les lieux des points g (1 = 1,..,4), calculés a I’aide de la relation (1.27), sont donnés ci-
dessous.

q, :\/5] q, :_\/5 q;

g, =1 (2.28)

I
~.

Nous donnons ci-dessous une représentation graphique de cette répartition.

4 Im[S,] 4+ Im[S,]

cercle unité

»
>

Re[S,]

9

/  Re[S]

B el Dt |
(@]
a
=
[¢]
S,
(¢]
o
y =
-
o

(@) (b)

Figure I1-15 : Distribution des points ¢; du double réflectometre quatre-port.

(a) : corrélateur en réflexion — (b) : corrélateur en transmission

Le graphe donné ci-dessus nous montre que le module des points ¢; (i = 1, 2) du
corrélateur ‘en réflexion’ est affecté d’un coefficient 1.5 en regard du corrélateur quatre-port
seul. Le corrélateur ‘en transmission’ présente des points ¢g; (i = 3, 4) inchangés. De plus la
distance des points par rapport a 1’origine reste inchangée. La précision sur la détermination
des coefficients de réflexion et de transmission est étroitement liée a la position des points q;
(1=1,..,4) qui présentent des modules de 1 et de 1.5 répondant ainsi aux critéres usuels [ENG

77 b].
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11.3.4.4 Conclusion

De maniére a procéder a la mesure d’un coefficient de réflexion, nous avons opté pour
un dispositif basé sur un corrélateur complexe quatre-port. La combinaison de deux
corrélateurs complexes quatre-port permet quant a elle la mesure simultanée des coefficients

de réflexion et de transmission d’un quadripdle symétrique.

11.3.5 Conclusion

Dans cette partie, nous avons présenté deux structures de corrélateurs complexes
basées sur des réseaux six-port et quatre-port. Ces structures combinent des coupleurs
directifs ou des diviseurs de Wilkinson. Nous avons également proposé des dispositifs pour la
mesure de parametres S basés sur I'utilisation de ces corrélateurs d’ondes en intégrant au
mieux dans notre ¢étude les contraintes inhérentes aux applications industrielles que sont les
impératifs de colt, de vitesse d’opération, de facilit¢é d’utilisation ou de possibilité

d’intégration.

Dans la suite de ce mémoire, nous proposons une méthode de calibrage pour la prise

en compte des imperfections des dispositifs proposés.
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I1.4 METHODE DE CALIBRAGE EXPLICITE

11.4.1 Introduction

Nous rappelons que la procédure utilisée pour obtenir les grandeurs qui régissent le
fonctionnement du SPR (constantes de calibrage) nécessaires pour calculer le coefficient de
réflexion du DST a partir des quatre mesures de puissance associées a I’inversion du modéle

constitue le calibrage du dispositif.

L’étude présentée précédemment (cf. § 2.2.3) montre qu’un modele robuste permet de
prendre en compte les éventuelles imperfections des différents €éléments constituant le
dispositif ( coupleurs, ligne a retard, charges adaptées ) et le fait que, dans un souci de coft,
nous utilisons des diodes pouvant présenter des sensibilités différentes (diodes non appairées).
Compte tenu de la forme de ces €équations caractéristiques, prenant en compte les distorsions
harmoniques d’ordres supérieurs, il apparait que le traitement de celles-ci est relativement
moins ais¢ que celui adopté usuellement. En effet, les méthodes classiquement utilisées
s’averent inadaptées [ENG 78]. Nous proposons donc une méthode, dite explicite, consistant a
déterminer les constantes de calibrage du dispositif six-port avec un certain nombre de
charges connues a 1’aide d’un calcul matriciel. La phase de calibrage consiste alors en la
détermination de ces inconnues par la mise en place d’un protocole de mesure [HAD 04] —
[HAD 05 _a] — [HAD 05 _b]. Nous nous intéressons donc, dans un premier temps, a définir

une méthode de calibrage explicite du SPR.

Contrairement aux deux corrélateurs six-port inclus dans les DSPNAs conventionnels
qui ne mesurent pas des coefficients de réflexion et de transmission au sens propre du terme,
le calibrage du double réflectomeétre six-port se réduit au calibrage de chacun des corrélateurs
complexes le constituant. Nous ajoutons néanmoins quelques éléments nouveaux afin de

prendre en compte I’effet d’une mauvaise isolation entre les deux ports de mesure.

Le formalisme développé pour les SPRs est naturellement valable pour les systémes
utilisant des corrélateurs complexes quatre-port. Ainsi, les méthodes de calibrage que nous
développons dans ce paragraphe sont directement adaptables aux systémes quatre-port en
considérant deux puissances mesurées par corrélateur en lieu des quatre puissances mesurées

dans le cas du corrélateur six-port.
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11.4.2 Définition d’une méthode de calibrage.

11.4.2.1 Introduction

Nous savons, de part I’expérience acquise dans la réalisation et le test de circuits six-port,
qu’une mod¢élisation au deuxiéme ordre permet de satisfaire a ’ensemble des dispositifs
réalisés et présentés ultérieurement au chapitre III. En ce sens, nous adoptons par la suite les
développements mathématiques principalement au deuxiéme ordre et nous discutons la

pertinence de la méthode pour des ordres supérieurs.

Nous donnons ci-apreés le modele retenu pour exprimer les tensions détectées V; a Vs en

fonction du module |/ et de la phase @ du coefficient de réflexion /" du DST :

Vi=a,+a, |F|2 +a,,[[|sin(®) + a[[cos(®) pouri=1,.4 (2.29)

+a,,|T] sin(2®) + a,,|0|" cos(2®)

En utilisant les parties réelles et imaginaires de /™ au travers des expressions données

en (2.6), il est alors possible de reformuler le mod¢le précédent par :

V.=b,+b, I +b,0+b,1°+b,0" +b, 10 pour i=1,..4 (2.30)

Cette formulation permet d’aboutir a une forme polynomiale plus ¢légante du
probléme ou les termes b;; représentent des constantes de calibrage ne dépendant que des
termes a;;. L’avantage d’utiliser un tel développement est d’affecter les mémes domaines de
variation aux deux grandeurs d’intérét (7 e[-1,1]etQ€[0—-1,1]) que nous cherchons a

déterminer. En effet, compte tenu de la forme des expressions, il apparait que 1’inversion de

celles-ci nécessite la mise en ceuvre d’une résolution numérique a deux dimensions.

Une analyse plus rigoureuse des équations (2.30) nous permet de donner une
interprétation graphique des expressions. Ces formes générales sont des équations d’ellipses
qui prennent en compte la déformation des cercles due a la réalisation et au caractére non
rigoureusement quadratiques des détecteurs. Ce modele peut également étre étendu a un ordre

supérieur afin d’augmenter la précision de mesure.
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Dans la suite de ce travail, nous nous appuyons sur un formalisme matriciel pour
décrire les équations données en (2.30). Nous donnons ci-apreés I’intérét d’un tel
développement. Rappelons que ces équations permettent d’exprimer les grandeurs d’intérét (/
et 0) en fonction des tensions mesurées sur chacun des détecteurs (V; a V). Ces deux types
de grandeurs sont liées par les constantes de calibrage du réflectométre. Le calibrage du
réflectometre consiste en la résolution des équations du modele (2.30) en considérant des
charges connues et en relevant les tensions mesurées pour ces charges étalons. L’intérét
d’utiliser un formalisme matriciel pour la résolution du systeme (2.30) réside dans la
simplicit¢ des opérations matricielles (addition, multiplication, inversion). Aussi, le
formalisme matriciel peut étre implémenté facilement sur une unité de traitement numérique.
Les entrées correspondent alors a une matrice des tensions mesurées appelée Vy tandis que la
matrice résultat regroupe les termes / et Q. Les constantes de calibrage sont regroupées dans

deux matrices appelées By, et By.

Ainsi, les quatre équations (2.30) forment un systéme linéaire de cinq variables (Z, O,

IZ, Q2 1Q) du type Vm = Bmdm + By avec :

v, by by by by by ! P

v, - v, B, - by by, by by by r,=|1 B, = by (2.31)
Vs b31 b32 b33 b34 b35 Q2 b30
v, by by by by by 10 bu

ou : Vv matrice des tensions détectées,
I\ matrice contenant les grandeurs d’intérét / et Q,
By matrice des coefficients de calibrage des grandeurs / et O,

By matrice des composantes continues des tensions V; (i = 1,..,4).

La connaissance des matrices By et By associée a la mesure des quatre tensions V; a Vy

permet la détermination de / et Q par inversion du systéme matriciel précédent par :

r,=B,"V,~-B,) (2.32)
La détermination de By et By correspond au calibrage du dispositif six-port détaillé

dans les paragraphes suivants.
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11.4.2 2 Premiére étape de la phase de calibrage

Dans cette étape, nous considérons que ’acceés 2 du réflectometre six-port (figure I1-5)
est fermé par une charge adaptée (/ = Q = 0). Le systeme matriciel résultant s’écrit de la

maniére suivante :

-~

Vo =By avec V, = (2.33)

N

ou les termes de V) représentent les tensions mesurées dans cette configuration. La mesure de

celles-ci permet donc de déterminer les coefficients by (i = 1,..,4).

11.4.2.3 Deuxiéme étape de la phase de calibrage

Dans cette deuxiéme étape, nous nous intéressons a la détermination des coefficients
de la matrice Byv. En observant les formes (2.30), chacune des tensions détectées requicre la
connaissance de cinq coefficients de calibrage b; (i = 1,..,4 et j = 1,..,5) en plus des termes
constants bj (1 = 1,..,4) déterminés dans 1’étape 1 de la procédure de calibrage.

Une maniére de procéder est de connecter successivement cinq charges étalons et de mesurer
pour chacune de ces charges connues les quatre tensions détectées associées. Aussi, pour
chacun des détecteurs D; (i=1,..,4), nous relevons cing tensions correspondant a la mesure de
cinq charges ¢étalons. Mathématiquement nous disposons, pour chacun des détecteurs, d’un

systeme de cinq €équations a cinq inconnues de la forme :

Vy= biO +bi1]1 + b'2Q1 + bi3112 +b'4Q12 +bi511Q1

Vo= biO + b[llz + anz + bi3122 + bl'szz2 + b;slez
Vs biO + bn[s + b,-zQ3 + bi3132 + b[4Q32 + b55]3Q3 i=1,.4 (2.34)
Vi biO + bi114 + bi2Q4 + 171‘3142 + bi4Q42 + bi514Q4

Vis =by+b,15 +b,0; + b1 + 5,05 + b, 10

ou:/ly =Lk +jO¢ (k=1,.,5) représentent les cinq charges étalons,

Vik( 1=1,..,.4 etk=1,..,5) sont les tensions mesurées sur le détecteur D; pour la charge 7.
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Sous forme matricielle, le systéme d’équations précédent s’écrit 'V,,='B,,.I',, avec:

o b, ] 1 1 1 1 1
V. !
Vll bn 11 ]2 13 ]4 15
? b, 0 0 0 0 0
v, = B, =| 2| T, ="} 2 ; : ; i=1.,4 (235
Mi Izlz Mi bi3 Mi 112 122 132 142 152 ( )
i 2 2 2 2 2
v, Z"“ 0, 0, 0, 0, 0Os
- L™i5 _I1Q1 1,0, LO, 1,0, Ist_

ou : Vyi matrice des tensions détectées sur le détecteur D; (i=1,..,4),
Iy matrice contenant les valeurs des cing charges étalons [ et Ok (k=1 ,..,5),

Bwvi matrice des coefficients de calibrage relatifs au détecteur D; (i=1,..,4).

Nous disposons donc de quatre systemes matriciels Vy; (1 = 1,..,4) permettant de

déterminer les coefficients de calibrage by (i=1,..,4 etk =1,..,5) par I’opération suivante :

‘By="V, Ty i=1,.4 (2.36)

Ainsi, a I’issue des deux étapes de cette procédure de calibrage, la connaissance des
coefficients bip (1 = 1,..,4) et bik 1 = 1,..,4 et k = 1,..,5) permet d’aboutir a quatre relations

permettant de déterminer les grandeurs / et Q.

11.4.2.4 Discussion

De trés nombreuses méthodes alternatives ‘explicites’ ont ¢été décrites dans la
littérature [HUN 85] — [GHA 87] — [GHA 88]- [YEO 88] — [LIU 96]. Ces dernicres
déterminent les constantes de calibrage avec un certain nombre de charges connues a 1’aide
d’un calcul matriciel. La technique de calibrage que nous proposons est basée sur le méme
principe mais ajoute des éléments nouveaux. En effet, dans le cadre de I’utilisation d’un
réflectometre six-port réel, ces techniques peuvent se révéler limitées car elles sont
conditionnées par une modélisation qui ne prend pas en compte les diverses imperfections
rencontrées lors de la réalisation. Le modele que nous proposons s’avere comme
particulierement apte a prendre en compte les divers défauts du systéme en intégrant dans le
modele les non linéarités d’ordres supérieurs. Nous verrons par la suite que la bande de

fréquences d’utilisation d’un réflectomeétre six-port peut étre étendu en utilisant ce principe.
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Graphiquement, dans les méthodes classiques, la solution de /” est donnée par
I’intersection de trois cercles qui ne se coupent pas exactement en un seul point, mais on
trouve trois points d’intersection entre chaque paire de cercles qui se situent plus ou moins
proches les uns des autres (cf. Fig. 1-3). L’écart entre les points est usuellement utilisé pour
estimer la qualité d’un calibrage. Alternativement, ces constantes de calibrage peuvent étre
optimisées de maniére a rapprocher les trois points d’intersection. La possibilité¢ d’une telle
optimisation est un grand avantage de la méthode proposée par G. F. Engen mais cette
derni¢re requiere de nombreux développements mathématiques. La méthode que nous
proposons déforme les cercles afin que les trois points se confondent en un seul point. Il est
¢galement possible d’optimiser les constantes de calibrage pour chaque tension en utilisant
plus de charges pour la résolution du systeme d’équations. Puis, le systéme est résolu par la
méthode des moindres carrés. En traitant les tensions une par une, les problémes de
divergences des algorithmes numériques sont évités. Il est également possible de jauger la
qualit¢ du modele de calibrage en interprétant directement la différence entre les données
mesurées et interpolées et d’adapter le modele de calibrage en conséquence a un ordre

supérieur.

11.4.2.5 Calcul du coefficient de réflexion d’un dipdle sous test

La connaissance des coefficients de calibrage associé¢e a la mesure des quatre puissances
permet de déterminer le coefficient de réflexion /" par inversion du modele (2.30). Cette
dernicre étape qui correspond a la résolution du ‘probléme inverse’ nécessite la mise en ceuvre
d’une résolution numérique a deux dimensions dans le cas du modeéle au deuxieme ordre.
Mathématiquement, seules deux équations sont nécessaires a la détermination des
composantes / et O si on se limite a la mesure de charges passives (|F | < I). La résolution
du systeme d’équations nécessite évidemment la connaissance d’une solution initiale dans la
résolution numérique. Une solution au premier ordre peut étre déterminée en utilisant une
forme simplifiée des équations (2.30). Nous verrons par ailleurs que 1’algorithme converge
facilement en prenant simplement comme solution initiale / = Q = 0 dans le cas d’un modele

au deuxiéme ordre.

11.4.2.6 Conclusion
Dans ce paragraphe, nous nous sommes attachés a montrer, par la mise en place d’une

méthode de calibrage explicite, que les imperfections susceptibles d’accompagner la
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réalisation d’un tel circuit sont appréhendées et corrigées. La méthode proposée nécessite la
connaissance de six charges étalons pour une modélisation au deuxieme ordre et huit charges
pour un troisieme ordre. La méthode décrite ici a été utilisée pour calibrer le réflectometre

six-port qui sera expos¢ dans le chapitre I11.

I1.4.3 Calibrage du double réflectometre six-port

11.4.3.1 Introduction

Nous développons dans ce paragraphe une méthode de calibrage pour la détermination
des constantes de calibrage dans le cas du double réflectométre six-port [HAD 06].
Contrairement aux doubles réflectomeétres six-port existants qui sont des dispositifs dits
‘multi-state’ donc utilisant des mesures pour au moins trois positions différentes d’un
déphaseur, le dispositif retenu (figure II-9) permet de procéder directement a la mesure
simultanée des coefficients de réflexion ( §;;) et de transmission ( S>;) d’un quadripdle sous
test [ENG 78 b] — [ENG 79 _a] — [ENG 79 b]. Les deux corrélateurs operent de maniére
indépendante. V', a V4 sont les tensions ne dépendant idéalement que du coefficient de
réflexion S tandis que les tensions Vs a Vg sont relatives au coefficient de transmission S;.
Le calibrage du dispositif se résume donc au calibrage de chacun des corrélateurs complexes.
Nous ajoutons néanmoins certains éléments afin de prendre en compte 1’isolation entre les
deux ports de mesure. Au total, le calibrage de chacun des réflectométres requiere la

connaissance de six charges d’étalonnage connues.

11.4.3.2 Formulation

Comme précédemment, nous considérons un modele au deuxiéme ordre pour exprimer
les tensions détectées V; a V4 en fonction du module |S}| et de la phase @; du coefficient de
réflexion §); et les tensions Vs a Vs en fonction du module |S;;| et de la phase @, du

coefficient de transmission S par les expressions suivantes :

V, =ay,+a,|S,[" +a,|S, [sin(®,) + a,|S,|cos(® )

s pouri = 1,...4 (2.37)
+a,,S,,’ sin(2®,) +a,;|S, | cos(2®,)

V,=a,0+a,|Syu|" +a,|S,]sin(®,)+a,|S,|cos(®,)

, pourj=>5,...8 (2.38)
+ aj4S212 sin(2®,) + aj5|S21| cos(2d,)
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Afin de prendre en compte 1’isolation entre les deux ports de mesure, nous adjoignons
a chacune des équations deux termes qui traduisent I’effet d’une mauvaise isolation sur les

tensions détectées. Ainsi, les modeles précédents deviennent :

Vi=a, +ai1|Sll|2 + ai2|S11|Sin(cD1)+ai3|S11|COS((D1)
+a,S,,” sin(2®,) +a;|S,, " cos(2®,) pouri = 1,..,4 (2.39)
+ai6|SZI|sin((I)2)+ai7|521|sin(CD2)

2 .
V,=a,+ aj1|S21| + aj2|S21|s1n((D2) + aj3|521|cos(d>2)
+a,,S,,7 sin(2®,) +a ]S, |” cos(2@,) pourj=5,..,8 (2.40)
+a|S, [sin(®,) + a,|S,[sin(®))

En exprimant les parties réelles et imaginaires de Sy, et de S>), il est alors possible de

reformuler les modeles précédents par :
V.=by,+b,I +b,0,+b1>+b,0> +b 10 +b,+b.Q, pouri=1,4 (2.41)
Vi=b,y+b,l,+b,0,+b,I," +b,,0," +b 1,0, +b, I, +b,0, ~pour j=5,.8  (2.42)

Au méme titre que pour le SPR, nous développons ci-apres les formes matricielles

équivalentes aux équations des modeles (2.41) et (2.42).

Nous nous intéressons d’abord au corrélateur en réflexion ou les quatre équations
(2.41) forment un systéme linéaire de sept variables (I}, O, 112, le, LOy, I et Q). Nous
scindons cet ensemble en deux, les variables relatives au corrélateur en réflexion (/;, 0Oy, 1%
0%, 1,0)) et les variables liées a D’isolation (I, Q,), en adoptant une écriture du type

Vk = BrI®r + CrIt’ + Bgo.

" by by, by by by ;
v, = v, B, = by, by by by by r, = 11;

8 by, by, by by by 0 2

V, by by by by by 111Ql
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S
=N
S
-
S
o

[
N

b 1 b
b27 r,'= |: 2 } By = bzo (2.43)
b b

S >
)
[

avec : Vg matrice des tensions détectées sur le corrélateur en réflexion,
I'r matrice contenant les grandeurs d’intérét /; et Q;,
Br matrice des coefficients de calibrage des grandeurs /; et O,
Bro matrice des composantes continues des tensions Vi (i = 1,..,4),
Cr matrice des coefficients de calibrage des grandeurs 7, et O (isolation),

I't’ matrice contenant les grandeurs 7, et 0.

La connaissance des matrices Br, Crt et Bro associ¢e a la mesure des quatre tensions

V1 a Vy permet la détermination de /; et Q; par inversion du systéme matriciel précédent par :

T, =B, (Ve —C,T,'-B,,) (2.44)

De la méme maniére, pour le corrélateur en transmission, les quatre équations (2.42)
forment un systéme linéaire de sept variables (1, O, 122, sz, LQO», 1) et Q). Nous scindons
cet ensemble en deux, les variables relatives au corrélateur en réflexion(/,, O, 122, ng, LO»)
et les wvariables liées a [D’isolation (/;, (@;), en adoptant une écriture du type

Vi =Brlt+ CrIR’ + Bro,

12

VS bSl b52 b53 b54 b55 Q

V. - Vs B. = bg by, bg bgy b I = 122

T — T — T = 2

V7 b71 b72 b73 b74 b75 Q 2

VS bgl b82 b83 b84 b85 I 2Q

L"2=2 |
b56 b57 b50
c —|bs ba r .:[11} B —|bw (2.45)

* b76 b77 N Ql " b70
by b b

avec : V1 matrice des tensions détectées sur le corrélateur en réflexion,

It matrice contenant les grandeurs d’intérét I, et Oa,
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Br matrice des coefficients de calibrage des grandeurs 7, et O,
Bt matrice des composantes continues des tensions V;j (i = 5,..,8),
Cr matrice des coefficients de calibrage des grandeurs /; et O, ( isolation),

IR’ matrice contenant les grandeurs d’intérét 7, et Q.

La connaissance des matrices Bt, Cr et Byo associée a la mesure des quatre tensions

Vs a Vg permet la détermination de /; et O, par inversion du systéme matriciel précédent par :

T, =B, (V; -C,T,'~B,,) (2.46)

La détermination des matrices Br, Cr et Bgro ainsi que des matrices Br, Cr et By
correspond au calibrage du double réflectometre six-port. Notons que chaque tension est
caractérisée par huit coefficients de calibrage pour une modélisation a ’ordre 2. Chaque
corrélateur complexe est donc entiérement caractérisé par la connaissance de 32 coefficients
de calibrage. Nous proposons dans la suite une méthode de calibrage explicite consistant a
calibrer indépendamment chacun des corrélateurs complexes. Nous verrons par ailleurs que le
calcul des constantes inhérentes a 1’isolation ne nécessite pas de mesures supplémentaires.
Une modélisation a 1’ordre 2 requicre 1’utilisation de 12 standards au total. La procédure

comportant trois étapes de calibrage est détaillé dans les paragraphes suivants.

11.4.3.3 Premiére étape de la phase de calibrage

Dans cette étape, nous considérons que les acces 1 et 2 du double réflectometre six-port
(figure 11-10) sont fermés par des charges adaptées (I, = Q) = I, = O, = 0). Les systémes

matriciels résultants, notés Vro et Vo, s’écrivent de la maniére suivante :

(=}

(=]

Vro = Bro avece VRO = (247)

NI

(=]

[}

V1o = Bro avec V,, = (2.48)

(=}

BRI

(=]
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ou les termes de Vyo et de V1o représentent les huit tensions résultantes. La mesure de celles-ci

permet donc de déterminer les coefficients bj et bj.

11.4.3.4 Deuxiéme étape de la phase de calibrage

Dans cette deuxieme étape, nous nous intéressons simultanément a la détermination
des coefficients de Br et de Cr relatifs au coefficient de réflexion S;;. Par conséquence,

I’acces 2 est fermé sur une charge adaptée (I, = O, = 0).

Intéressons nous d’abord a la détermination des termes de Bg. Chacune des tensions V;
(1=1,..,4) peut étre considérée comme une fonction linéaire des cinq variables b;; (1 =1,..,4 et
j = 1,..,5). En I’occurrence, pour cinq relevés de tensions indicés Vi (i = 1,..,.4 et k = 1,..,5)
correspondant a la mesure de cinq charges étalons indicées Sy k (avec S« =11k +jO1.x), il

. o s s ¢ _t .
est alors possible d’écrire 'V,.='B,,.I',. avec:

o b o
v, Zn I, I, I, I, I,
O L I T I R S S I
Via blj3 L , 1y , 15 . I, ) I s i
1Vis | bl4 Qi O, O 0., O s
- _11,1Q1,1 1,0, 1505 1,0, 11,5Q1,5_

ou : Vg matrice des tensions détectées sur le détecteur D; (i=1,..,4),
I'r; matrice contenant les valeurs des cinq charges étalons /;x et Q1 x (k=1 ...,5),

Brj matrice des coefficients de calibrage des grandeurs relatifs au détecteur D; (i=1,..,4).

Nous disposons donc de quatre systémes matriciels Vgr; (1 = 1,..,4) permettant de

déterminer les coefficients de calibrage bk (1= 1,..,4 etk =1,..,5) par ’opération suivante :

‘B =V Ta i=1,.4 (2.50)

i~ Ri

De la méme manicre, chacune des tensions V;j (j = 5,..,8) peut étre considérée comme

une fonction linéaire de deux variables b; (j = 5,..,8 et i = 6, 7). En I’occurrence, pour cing
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relevés de tensions indicés Vix (j = 5,..,8 et k = 1,..,5) correspondant a la mesure des cinq

charges étalon, il est alors possible d’écrire quatre systémes matriciels pour chacune des

tensions ¥; (j = 5...,8) de la forme 'V, ='C,,.I';, + B, avec:

Vi

V.

- b, L, 1, I, I, 1
V. =|V. C. = j6 .. = L1 1,2 1,3 1,4 1,5 j:5,..,8 (251)
! V]; ! {bﬂ} N |:Q1,1 Q1,2 Q1,3 Q1,4 QI,S

J

_VJ'5_

ou : V'rj matrice des tensions détectées sur le détecteur D; (j=5,..,8),
I'rj matrice contenant les valeurs des cinq charges étalons /iy et O1x (k=1 ,..,5),

Crj matrice des coefficients de calibrage des grandeurs relatifs au détecteur D; (j=5,..,8).

Nous disposons donc de quatre systémes matriciels Vrj (j = 5,..,8) permettant de

déterminer les coefficients de calibrage b; (j =35...,8 et 1= 6, 7) par ’opération suivante :

‘Cpy =('Vyy = "By j=5,.,8 (2.52)

11.4.3.5 Troisiéme étape de la phase de calibrage

Dans cette derniére étape, nous nous intéressons simultanément a la détermination des
coefficients de Br et de Cr, relatifs au coefficient de transmission S,;. Nous considérons donc
le cas ou des quadripoles adaptés sont connectés entre les accés 1 et 2. Si I’on consideére les
termes de la matrice Br, chacune des tensions V; (j = 5,..,8) peut étre considérée comme une
fonction linéaire des cinq variables b; (j = 5,..,8 et 1 = 1,..,5). En ’occurrence, pour cinq
relevés de tensions indicés Vix (j = 5,..,8 et k = 1,..,5) correspondant a la mesure de cinq
charges étalons indicées S, x (avec S21, k. = Ik + J02. k), 1l est alors possible d’écrire

t _t .
VTj = BTj .FU avec :

109

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

_le | i ! 1 1 1 1]
Vis Zb)j1 L, Lo Iy iy I
V=1V | By = bﬂ r, = Qz’; Q“2 QZg QZ»‘; Qz,; j=5,..,8 (2.53)
Vj4 bj3 ’ 1, . I, , 12,32 12,42 Iys ,
Vj5 b'/4 Qz,l Qz,z Q2,3 Q2,4 Qz,s
- L7J5 ] _12,1Q2,1 1,,0,, ]2,3Q2,3 1,40, Iz,st,s_

ou : V1 matrice des tensions détectées sur le détecteur D; (j=1,..,4),
I'tj matrice contenant les valeurs des cinq charges étalons Ly et 0> (k=1 ,..,5),

Brj matrice des coefficients de calibrage des grandeurs relatifs au détecteur D; (j=5,..,8).

Nous disposons donc de quatre systémes matriciels Vrj (j = 5,..,8) permettant de

déterminer les coefficients de calibrage bjx (j =5,..,8 etk =1,..,5) par ’opération suivante :

‘B, ="V, Ty~ j=1,.4 (2.54)

Tit 15

De la méme maniére, chacune des tensions V;j (i = 1,..,4) peut étre considérée comme
une fonction linéaire des deux variables b;; (1 = 1,..,4 et j = 6, 7). En "occurrence, pour les cing
relevés de tensions indicés Vik (i = 4,...8 et k = 1,..,5) correspondant a la mesure des cing

charges étalon, il est alors possible d’écrire quatre systémes matriciels pour chacune des

tensions V; (i = 1,..,4) de la forme'V,,='C,, ', +' B,, avec :

-~
|

1'6:| i :|:I2,1 IZ,Z ]2,3 12,4 12,5 . 1,“’4 (255)
Q2,1 Q2,2 Q2,3 Q2,4 QZ,S

=

o
Il
SN NN BN e
g)
|
—
S

w

ou : Vri matrice des tensions détectées sur le détecteur D; (i = 1,..,4),
I'ti matrice contenant les valeurs des cinq charges étalons L et Orx (k=1,..,5),
Cri matrice des coefficients de calibrage des grandeurs relatifs au détecteur D; (i=1,..,4).
Nous disposons donc de quatre systémes matriciels Vg; (i = 1,..,4) permettant de

déterminer les coefficients de calibrage b;(1=1,..,4 et j =6, 7) par ’opération suivante :
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‘Cp ="V =" Bro)lyi i=1,.4 (2.56)

Ainsi, a I’issue des trois étapes de cette procédure de calibrage, la connaissance des
coefficients de calibrage associée a la mesure des tensions sur chacun des détecteurs permet
de calculer les coefficients de réflexion et de transmission par inversion des modeles (2.36) et

2.37).

11.4.3.6 Calcul des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripéle sous

test

La connaissance des coefficients de calibrage associée a la mesure des huit tensions V)
a Vg permet de déterminer les coefficients de réflexion S); et de transmission S, par inversion
des modéles (2.41) et (2.42). Au méme titre que pour le réflectometre six-port, la résolution
du ‘probléme inverse’ nécessite la mise en ceuvre d’algorithmes numériques du fait de la
nature transcendante des modeles mathématiques considérés. Mathématiquement, seules les
mesures de deux tensions par corrélateur sont nécessaires a la détermination des coefficients
de réflexion et de transmission si on se limite a la mesure de charges passives (| S11| <let
|S21| < 1). La résolution du systeme d’équations nécessite évidemment la connaissance
d’une solution initiale dans la résolution numérique. Une solution analytique au premier ordre
peut étre obtenue mais comme nous le verrons dans la suite du manuscrit, 1’algorithme

d’inversion converge en considérant comme solution initiale /, = Q; =L, = 0, = 0.

11.4.3.7 Conclusion

Dans ce paragraphe, nous nous sommes attachés a montrer, par la mise en place d’une
méthode de calibrage explicite, que les imperfections susceptibles d’accompagner la
réalisation d’un tel circuit sont appréhendées et corrigées. Pour une modélisation au second
ordre, six charges étalons sont nécessaires pour le calibrage en réflexion et six quadripoles
¢talons pour le calibrage en transmission. Rappelons que la prise en compte de 1’isolation

entre les deux ports de mesure ne nécessite pas de charges supplémentaires.

111

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

11.4.4 Conclusion

Dans cette partie, nous avons montré que les erreurs apportées par la présence d’¢léments
comme les coupleurs connectés au deux corrélateurs complexes pour la mesure simultanée
des coefficients de réflexion et de transmission sont corrigées par un calibrage adapté. La
méthode décrite ici a été utilisée pour calibrer le double réflectométre six-port qui sera exposé
dans le chapitre III. Notons également que la procédure utilise une méthode matricielle
facilement implantable sur une unité de traitement numérique de type microcontroleur ou
DSP. Nous n’avons pas développé ici les procédures de calibrage inhérentes aux dispositifs
utilisant des corrélateurs quatre-port. En effet, les méthodes développées précédemment
peuvent étre aisément transposées aux FPR (Réflectometre quatre-port) et D-FPR (Double

Réflectometre quatre-port ) en ne considérant que deux tensions par corrélateurs.
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I1.5 CONCLUSION

Ce second chapitre, principalement consacré a la conception de dispositifs basés sur la
technique six-port, a notamment permis de définir une méthodologie de conception reposant
sur un formalisme ‘probléme direct — probléme inverse’ permettant au concepteur de
dispositifs de mesure de faire le lien entre la réalisation (partie hardware) et le traitement de

signal approprié (partie software) en tout point de 1’analyse.

Aussi, nous avons propos¢ deux architectures de dispositifs de mesure que constituent
les systémes utilisant des corrélateurs six-port ou quatre-port. Les premiers permettent aussi
bien des caractérisations de matériaux ou de dispositifs passifs et actifs. Leur limitation
majeure est leur relative faible bande de fréquences de fonctionnement, inhérente a 1’emploi
de coupleurs ‘branchline’. Afin de palier a ces contraintes, la deuxiéme architecture ¢laborée a
partir de corrélateurs quatre-port s’affranchit de coupleurs ‘branchline’ et intégre des diviseurs
de Wilkinson qui offrent une bande fréquentielle de fonctionnement beaucoup plus
importante. Une autre spécificité de cette topologie est qu’elle ne permet que la mesure de
matériaux ou dispositifs passifs réduisant du coup I’encombrement et la complexité du circuit.
Cette volonté est portée par le souhait de développer des systemes dédiés a 1I’Evaluation Non
Destructive (END) de matériaux par des techniques hyperfréquences. Ce type de
caractérisation passive souffre du manque d’appareillages relativement faible cotits et peu
encombrants afin de permettre la pénétration de ce type de procédé en milieu industriel.
Aussi, le développement de dispositifs quatre-port s’aveére comme particulierement adapté a

des caractérisations hors laboratoire.

Enfin, nous avons proposé une méthode de calibrage explicite basée sur un formalisme
matriciel. La flexibilité offerte par la méthode permet d’adapter le calibrage a une

modélisation a un ordre quelconque.

Nous envisageons maintenant la réalisation de ces dispositifs en gammes micro-onde
et millimétrique. Les aspects de conception et de réalisation font 1’objet du troisiéme chapitre

de ce mémoire.
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CHAPITRE III
CONCEPTION, REALISATION ET VALIDATION
DES SYSTEMES DE MESURE DES PARAMETRES S
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II1.1 INTRODUCTION

Dans ce troisiéme volet du manuscrit, nous présentons les différentes étapes de
conception et de réalisation de systémes de mesure de coefficients de réflexion ou/et de
transmission en gammes micro-onde et millimétrique. Ainsi, dans I’objectif d’une réalisation
simple et faible cofit, nous optons pour une technologie hybride micro-ruban. Les circuits
réalisés ne sont constitués que de lignes de transmission et de composants a montage en

surface (CMS) directement collés ou soudés sur le circuit.

Nous donnons ci-aprés les motivations quant aux choix des gammes de fréquences

adoptées pour chacun des dispositifs réalisés.

Le premier systetme que nous appelons de maniere générique ‘Six-Port Reflectometer’
(SPR) a fait I’objet de nombreux travaux au sein du laboratoire qui se sont concrétisés par des
réalisations a 2.45, 10, 35 et 60 GHz permettant la mesure vectorielle des paramétres de
réflexion. Le lecteur est invité a consulter les références relatives a ces travaux [GLA 99] —

[LAS 00 a] - [HAD 03] — [MAA 05].

Par conséquent, nous nous focalisons dans un premier temps sur la réalisation d’un
dispositif de mesure de paramétres S d’un quadripdle symétrique (S1; = S et Siz = S21)
utilisant deux corrélateurs complexes six-port. L’émergence d’applications industrielles en
bande de fréquences V, notamment dans le secteur des télécommunications autour de 60 GHz
et de I’industrie des semi-conducteurs, s’accompagne de besoins de caractérisation en gamme
millimétrique. Aussi, le systéme proposé, dénommé D-SPR (pour Double Six-Port

Reflectometer) est congu pour un fonctionnement dans la bande de fréquences 59 -62 GHz.

Le second systéme proposé concerne la validation de la topologie quatre-port. A cet effet,
un premier FPR est réalisé pour la mesure, rappelons-le, de coefficients de réflexion d’un
DST passif (|F | < 1). Avant d’entrevoir une réalisation en gamme millimétrique, nous
optons pour une validation en gamme micro-onde. Nous visons une gamme de fréquences de
fonctionnement beaucoup plus grande que les architectures six-port utilisant des coupleurs
hybrides, 1 — 4 GHz. Nous verrons que cette bande de fréquences est susceptible d’étre encore

étendue par le calibrage du dispositif final.

Nous proposons, par ailleurs, un double reflectomeétre quatre-port (D-FPR) pour la mesure

simultanée des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripdle symétrique
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(811 =8netSp2=58)et passif(| S | <let | SH1 | <1). Ce systéme, en regard du FPR, utilise
deux corrélateurs quatre-port et est proposé, en vue de sa validation, dans la méme bande de

fréquences de fonctionnement (1 — 4 GHz).

Enfin, en fin de chapitre nous donnons les principales étapes de conception d’un SPR en
technologie MMIC basé sur un corrélateur six-port et dont la particularité est d’intégrer toutes
les fonctions (source, corrélation, détection) sur une seule puce. Ce dispositif, dénommé
MIMWR (Monolithic Integrated Millimeter Wave Reflectometer) concu en technologie InP

permet d’entrevoir les possibilités en terme d’intégration.

Les caractérisations des circuits hyperfréquences sont entreprises pour chacun des
dispositifs proposés. Les validations des dispositifs finaux sont également réalisées a I’aide de
charges tests. Les comparaisons avec les analyseurs de réseaux commerciaux, qui constituent

la référence, permettent de situer les performances des systémes que nous développons.
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111.2 METHODE DE DETECTION
1I1.2.1 Introduction

Des diodes et des thermistances sont utilisées usuellement pour la détection de
puissance. Tandis que les thermistances offrent de meilleures précisions, les détecteurs a
diodes présentent une plus grande sensibilité¢, une plus grande dynamique, un temps de
détection plus rapide et un colit moindre. Aussi, notre choix s’est naturellement porté sur la
détection a diodes. Ainsi, dans ce chapitre, nous examinons en particulier les caractéristiques

des détecteurs de puissance a diodes qui sont utilisés dans les différents dispositifs proposés.

Pour des niveaux de puissance relativement bas, un détecteur a diode obéit, au premier
ordre, a une loi quadratique. Cela signifie que le courant continu détecté est proportionnel a la
puissance hyperfréquence appliquée. Au fur et a mesure que la puissance augmente, des
déviations par rapport a cette loi apparaissent. Le choix d’utiliser des diodes a faible hauteur
de barriere Schottky permet ainsi de ne pas les polariser tout en gardant de bonnes

caractéristiques.

II1.2.2 Caractéristiques du détecteur

La théorie de la détection, largement décrite dans la littérature [AGI 82] — [AGI 99 a]
— [AGI 99 b] — [AGI 99 c], fait ressortir deux notions particuliérement importantes. La

premicre est la sensibilité y , exprimée le plus souvent en mV /uW , correspondant au

coefficient de conversion de la puissance hyperfréquence en une tension continue dans la zone

quadratique. La deuxiéme concerne I’adaptation du détecteur a un acces d’impédance 50Q2. A

titre d’exemple, un schéma équivalent petit signal de la diode Schottky, utilisée pour nos
applications en gamme de fréquences millimétriques est présenté en figure I1I-1 [AGI 07]. Il
fait apparaitre des éléments résistifs et réactifs qui indiquent que I’impédance équivalente est

susceptible d’étre différente de 50Q et dépendante de la fréquence.

C,=0.011pF
[ |
I R, : résistance série
C;=0.035 pF R .: res1sta.1n'ce d‘e _]OH.CtIOIl
~ A — | ] C;: capacité dc.a jonction
03 — [ L, : self de boitier
L, =0.3nH R=20 C, : capacité de boitier
1
| S
R; =3 KQ

Figure III-1 : Mode¢le électrique de la diode HSCH-9161 zero-bias [AGI 07].
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Conventionnellement, la diode Schottky est adaptée en entrée par une résistance 502,

et fermée en sortie par un filtre passe-bas comme I’illustre la figure suivante :

diode Schottky

V() 50 Q Ry C,—— Vs

Figure I11-2 : Détecteur de puissance a base de diode Schottky.

En fait, deux types de réseau d’adaptation peuvent étre considérés, du type réactif a

I’aide d’un circuit LC ou du type résistif a I’aide d’une résistance 50C2. Pour le premier cas,

compte tenu de la structure utilisée, 1’adaptation est tres sélective et dépend fortement des
valeurs des différents éléments du schéma équivalent de la diode Schottky (figure III-1). De
plus, une erreur de positionnement de la diode par rapport a la position initiale pour laquelle
sont calculés les ¢léments du réseau engendre aussi un glissement important de la fréquence
désirée [GLA 99]. Dans le second cas, 1’adaptation résistive permet une adaptation plus large
bande qui est quasi indépendante du positionnement de la diode et de son schéma équivalent.
En contrepartie, I’inconvénient majeur de cette technique est la diminution importante de la

sensibilité résultant de la perte de puissance dissipée dans la résistance 50Q2. Dans 1’optique

de couvrir des gammes de fréquences relativement importantes, nous optons pour ce
deuxieme type d’adaptation. Afin de compenser les pertes de sensibilité, nous adjoindrons un

amplificateur d’instrumentation a trés haute impédance en sortie de chaque détecteur.

Un autre aspect, souvent problématique dans un contexte industriel, concerne la
dégradation des performances d’un détecteur en fonction des fluctuations de température. En
effet, cela entraine des variations non seulement des valeurs des éléments du schéma
équivalent mais également de la sensibilité¢ de la diode [AGI 99 b]. Les travaux antérieurs
menés au laboratoire ont montré qu’un détecteur adapté a 1’aide de résistances est beaucoup

moins sensible a la température qu'un détecteur a adaptation réactive [GLA 99].
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I11.2.3 Principe de la détection quadratique en présence de signaux monochromatiques

Dans la suite de cette étude théorique, nous considérons une diode parfaite en ne

considérant que la résistance de jonction R; et en négligeant donc la capacit¢ de jonction C,

et les ¢éléments parasites. Bien évidemment, selon les valeurs des éléments du schéma
équivalent, cette approximation est plus ou moins vérifiée. Aussi, la diode présentée en
figure III-1 fait apparaitre des éléments résistifs et réactifs non négligeables qui doivent étre

pris en compte lors de la conception du détecteur sur plate-forme de CAO.

Le mode¢le électrique du schéma équivalent du détecteur devient le suivant :

A —_—
i) gg R, R, C, = Vs

Figure III-3 : Modéle électrique du détecteur a diode.

Nous établissons ci-apres la relation qui permet d’exprimer la tension mesurée en

sortie du détecteur en fonction de la puissance hyperfréquence appliquée a I’entrée.

Le courant circulant dans la diode est donné par la caractéristique suivante :

eV

[=1I]e™ -1 3.1)

—edp
AY * r . .
ou Is=A.T°Se * représente le courant inverse de saturation, avec e la charge

électronique, 77 le coefficient d’idéalité, k la constante de Boltzmann, T la température, 4"
la constante de Richardson, S la section de la diode et ®, la hauteur de barriére Schottky.
Signalons que dans le cas d’une diode zero-bias, la hauteur de barri¢re étant nulle, le terme Is

serésume a A'T>S.
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kT 1. : .
En posant V. =— et en considérant une tension d’entrée V =V, coswr telle que
e

V<< Vr, le développement limit¢ de la fonction exponentielle dans 1’expression (3.1) est

donné par :
v (v, Y
I=1|—2—cos(wt)+—| —>| cos’(art)+... (3.2)
A\ 2\nv;
ou encore :
v (v, Y
I1=1|-— cos(a)t)+—( g J (1+ cosat)) +... (3.3)
nv; 4\ nv;

D’apres le circuit équivalent de sortie du détecteur & diode (figure I11.3), les résistances R; et

R, avec le condensateur C, forment un filtre passe-bas du premier ordre de fréquence de

coupure f,. avec:

R;+R,
¢ = (3.4)
2nR R, C,

La composante continue /pc du courant, obtenue apres filtrage, est proportionnelle a la

puissance hyperfréquence injectée a ’entrée du détecteur, traduisant ainsi au premier ordre le

comportement quadratique de la diode a de faibles niveaux de puissance :

2
1 V.

Ipe =—| — 3.5)
4\ nv;

La tension relevée en sortie du détecteur s’écrit alors :

RR 1.(v Y\
Vdé; = L —S( 0 J = }/P (36)
R, +R, 4\ nV;

La tension de sortie est donc proportionnelle a la puissance hyperfréquence injectée, le

terme y représentant la sensibilité du détecteur.
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111.2.4 Conclusion

Ce paragraphe a détaillé de fagon théorique le choix retenu pour la détection de
puissance. Apres avoir développé les principaux aspects mathématiques du fonctionnement en
zone quadratique des détecteurs a diodes Schottky, nous nous intéressons maintenant a la

réalisation des systémes.
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I11.3 SYSTEME DE MESURE EN GAMME MILLIMETRIQUE

1I1.3.1 Introduction

Compte tenu de la fréquence de travail élevée, la conception du systéme opérant
autour de 60 GHz (D-SPR) nécessite des considérations particulieres vis-a-vis par exemple du
choix de la plate-forme de CAO (Conception Assistée par Ordinateur). La partie passive du
circuit étant constituée essentiellement de lignes de transmission en technologie micro-ruban,
nous préférons nous orienter vers des logiciels planaires 2D (Momentum-ADS Agilent®) et
3D (HFSS Ansoft ®) pour I’optimisation du circuit. En ce qui concerne la partie active du
dispositif (détecteurs a diode), nous utilisons les moteurs de simulation non-linéaires de ADS.
Afin d’associer au mieux les simulations non-linéaires et électromagnétiques, la co-simulation
permet de traiter les parties passives et actives sous la forme d’une unique simulation. Cette
approche nous permet entre autre une optimisation simultanée du D-SPR en terme
d’adaptation, de pertes, d’isolation et de sensibilit¢ des détecteurs. Nous décrivons ici les
étapes essentielles de conception et de réalisation. A la suite de la mise en ceuvre du D-SPR,

nous évaluons ses performances a partir de quelques tests expérimentaux de validation.

I11.3.2 Description des éléments génériques du D-SPR

111.3.2.1 Introduction

Ici, nous proposons une description des caractéristiques de I’ensemble des composants

entrant dans la réalisation du D-SPR.

Une premiére approche consiste a déposer le circuit micro-ruban et les résistances sur
un substrat judicieusement choisi. Si cette orientation laisse une grande liberté au concepteur
quant aux choix des matériaux et des épaisseurs, en contrepartie, il est nécessaire de mettre au
point une technologie de dépot. Par conséquent, pour des raisons de facilité et de rapidité de
mise en ceuvre, nous optons pour un procédé lithographique. Le substrat hyperfréquence
utilisé est une alumine fabriquée par la société Reinhart, d’une surface d’un pouce carré. Elle
est recouverte d’une fine couche d’or parfaitement polie et comportant une couche résistive

de 50 €22 Les caractéristiques principales de cette alumine sont décrites dans le tableau I11-1.
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F =60GHz alumine
permittivité relative 9.9
facteur de pertes 0.002
résistance carrée 50 2
hauteur du diélectrique 127 pm
épaisseur de couche résistive 50 nm
épaisseur de métallisation 1.5 um

Tableau III-1 : Caractéristiques du substrat utilisé a 60 GHz.
(données constructeur Reinhart)

111.3.2.2 Détecteurs

Nous présentons dans cette partie les résultats concernant la simulation du détecteur
hyperfréquence dont I’adaptation est assurée par un réseau résistif. Une photographie est

présentée en figure 111-4.

20 Q

diode Schottky

Figure I11-4 : Photographie du détecteur quadratique réalisé a 60 GHz.

Le détecteur est adapté en entrée par une résistance 50 Q. La résistance est mise a la

masse a I’aide d’un papillon en circuit ouvert a son extrémité, de longueur 4, / 4 (a 60 GHz),

permettant de s’affranchir de 1’utilisation de trous métallisés. L ajout d’une résistance 20 2 en
série avec la diode permet de limiter les effets réactifs. La sortie du détecteur présente
¢galement un papillon afin de court-circuiter le signal hyperfréquence. Notons que pour
perturber au minimum la diode Schottky, la collecte de la tension continue est assurée au
moyen d’un amplificateur d’instrumentation a trés haute impédance d’entrée. Rappelons que
I’amplification permet également de compenser les pertes de sensibilité engendrées par le

choix d’un réseau d’adaptation résistif.
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Nous donnons ci-aprés les résultats de co-simulation ‘Momentum-ADS’ en terme

d’adaptation du détecteur.

Module de S,; [dB]
-20

-30 |

59 60 61 62
Fréq. [GHz]

Figure III-5 : Adaptation du détecteur.
(Co-simulation ADS-MOMENTUM)

Nous observons une adaptation toujours inférieure a —20 dB dans la bande de

fréquences 59 — 62 GHz validant ainsi la structure du détecteur retenue.

Nous nous intéressons également a I’évaluation de la sensibilité du détecteur chargé

par I’'impédance d’entrée de I’amplificateur DC. Les résultats sont donnés en figure I11-6.

Sensibilité  [LV/uW]
140

130 r

120 r

110

59 60 61 62
Fréq. [GHz]

Figure III-6 : Sensibilité du détecteur.
(Co-simulation ADS-MOMENTUM)
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Une sensibilité¢ de 122 puV/uW est obtenue a 60 GHz avant amplification DC. Nous
observons une évolution linéaire de cette sensibilité entre 59 et 62 GHz avec une variation

globale inférieure a 15 pV/uW.

111.3.2.3 Coupleurs ‘branchline’

Le D-SPR est composé de onze coupleurs de type ‘branchline’ (cf. Figure II-7). Les
performances du circuit final sont par conséquent étroitement corrélées a celle des coupleurs.
Nous avons congu et optimisé le coupleur sur ‘Momentum-ADS’ a 60 GHz. Afin de valider
I’étude en conception, nous avons confronté les résultats de simulation avec ceux issus du
simulateur électromagnétique 3D HFSS et ceux issus du moteur de simulation
‘S-Parameter’ de ADS. Sur les coupleurs, nous examinons les performances sur une gamme
de fréquences plus large (55 — 65 GHz) que celle retenue pour le systeme global
(59 — 62 GHz). Les principaux résultats de simulation sont présentés dans les graphes donnés

ci-apres.

Module de S,,[dB]
0

55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Fréq. [GHz]

(a) Module de S;; du coupleur en fonction de la fréquence

(— HFSS — MOMENTUM — ADS)
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Isolation [dB]
0

-10

55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Fréq. [GHz]

(b) Isolation du coupleur en fonction de la fréquence

(— HFSS — MOMENTUM — ADS)

Directivité [dB]
-2

4 L

-10

55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Fréq. [GHz]

(c) Directivité du coupleur en fonction de la fréquence

(— HFSS — MOMENTUM — ADS)

134

Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

Couplage [dB]
-2

4 |

-10

55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Fréq. [GHz]

(d) Couplage en fonction de la fréquence

(— HFSS — MOMENTUM — ADS)

Déphasage [°]
-60

-90

-120

-150

-180
55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65

Fréq. [GHz]

(e) Déphasage entre les voies directe et couplée en fonction de la fréquence

(— HFSS — MOMENTUM — ADS)

Figure III-7 : Caractéristiques principales du coupleur ‘branchline’.

Nous remarquons que les deux simulations électromagnétiques donnent sensiblement
les mémes résultats alors que pour la simulation ADS, il est observé un décalage fréquentiel
sur les caractéristiques d’adaptation, d’isolation et de directivité. Rappelons que ces

parametres sont prépondérants pour les performances d’un dispositif six-port et donc,
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I’utilisation du simulateur ADS a des fins de simplification peut engendrer des erreurs
néfastes lors de la réalisation. En ce sens, la partie passive du circuit est entieérement simulée
sous Momentum. L’adaptation et la directivité présentent des résultats corrects dans la bande
59 —62 GHz. La directivité et le couplage montrent un bon équilibrage du coupleur qui se perd
néanmoins un peu sur la bande de fréquences d’intérét. Signalons que le calibrage du
dispositif permet de rééquilibrer les voies de sortie du coupleur. En ce qui concerne le
déphasage entre les voies directe et couplée, il demeure suffisamment proche de 90° pour

entrevoir une utilisation dans la bande de fréquences 59 — 62 GHz.

111.3.2.4 Ligne a retard

Dans la deuxiéme partie de ce mémoire, nous avons signalé la difficulté de réalisation
d’une ligne a retard 90° large bande en technologie micro-ruban. En effet, le déphasage sur
une ligne de transmission varie linéairement avec la fréquence. En pratique, le déphasage de
90° correspondant & un espacement optimum des points ¢; (1= 1, .., 4) n’est valable que pour
une fréquence et plus on s’écarte de celle-ci, plus les points g; se rapprochent. Le cas critique
se produit lorsque le déphasage vaut kx (ke N). A cet effet, nous donnons ci-apres les
résultats de simulation en terme d’évolution du déphasage dans la bande de fréquences
d’intérét [59 — 62 GHz].

Déphasage [°]
-45

-135
59 60 61 62
Fréq. [GHZz]
Figure I1I-8 : Déphasage de la ligne a retard.
( Co-simulation ADS-MOMENTUM )

Nous vérifions que le déphasage reste relativement constant sur la bande de fréquences

d’utilisation et permet donc d’envisager un fonctionnement large bande du systeme.
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111.3.2.5 Terminaisons 50 (2 et Courts-circuits

Les Terminaisons 50Q sont réalisées a 1’aide de la couche résistive de Nickel Chrome
du substrat hyperfréquence. Ces résistances film mince offrent de bien meilleures
performances hyperfréquences que les résistances CMS en bande V. Notons que 1’utilisation
de la couche résistive va nécessiter un masque spécifique pour la phase d’insolation du circuit

lors de sa réalisation.

111.3.2.6 Conclusion

Aprées avoir présenté les principaux éléments entrant dans la composition du circuit,
les principales étapes de leurs conceptions et leurs performances individuelles, nous nous

intéressons a la réalisation et au test du dispositif dans son intégralité.

111.3.3 Réalisation et caractérisation du D-SPR

111.3.3.1 Introduction

Ce paragraphe est destiné a la présentation du dispositif millimétrique permettant une
mesure simultanée des coefficients de réflexion et de transmission d’un quadripdle symétrique
(S11 = S2 et S12 = S$21). Apres avoir caractérisé le circuit hyperfréquence, nous validons le

systéme réalisé par des charges tests préalablement mesurées a I’analyseur de réseaux.

111.3.3.2 Réalisation du D-SPR

Le circuit, réalisé en technologie micro-ruban, par lithographie optique, nécessite deux
niveaux de masquage pour la définition des lignes micro-ruban et des résistances. Ainsi, la
figure III-9 montre une photographie du cceur du dispositif avant le montage des diodes,
comprenant deux corrélateurs complexes six-port associé€s a trois coupleurs ‘branchline’. La

taille du circuit est d’environ 2.54 X 2 .54 cm>.
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( ____________________________________________
I
corrélateur : corrélateur
( transmission ) i ( réflexion )
déphaseur 90°— & détecteur

acces 2 et o R acceés 1

(_

PORT?2 PORT 1

SN

acces 3 ( source )

coupleur résistance 50 Q

Figure III-9 : Photographie du coeur hyperfréquence du D-SPR.

La réalisation de la partie hyperfréquence est achevée avec le montage des diodes
thermocollées sur le circuit. Enfin, précisons que le systéme complet utilise un synthétiseur de
fréquences commercial en gamme millimétrique en tant que source hyperfréquence. La sortie
du synthétiseur étant en guide WR15, le choix d’une transition guide-microruban a d’abord
été envisagé. Cependant, les contraintes mécaniques appliquées sur le substrat hyperfréquence
(alumine d’épaisseur 127 um) nous ont conduit a opter pour 1’utilisation de connecteurs
coaxiaux opérant en bande V. Ainsi, les transitions V-micro-ruban, de type V103M,
fabriquées par la sociét¢ ANRITSU, offre de relatives bonnes performances d’utilisation
jusqu’a 65 GHz [ANR 06]. Dans un premier temps, ces connecteurs sont d’abord testés
individuellement a 1’analyseur de réseaux apres avoir été placés sur une monture approprice

(figure I11-10).
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» <«———connecteur V

_ e
L T

Y | ===_=—  ligne micro-ruban

Figure III-10 : transition V-micro-ruban.

Trois transitions V-micro-ruban sont ainsi montées sur les accés du dispositif. Pour la

connexion de la source, nous utilisons alors une transition V-guide d’onde WRI15.

111.3.3.3 Caractérisation du circuit hyperfréquence

La figure III-11 montre une photographie du D-SPR, dans son boitier métallique. Pour
les tests en laboratoire, le systeme complet inclut le synthétiseur de fréquences millimétriques
connecté sur I’acces 3, un étage d’amplification DC en sortie des détecteurs, une carte de
conversion A/N PCI 12 bits reliée a un PC ou sont implémentés les codes de calibrage et

d’inversion écrits en C++.
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sorties analogiques Vs a Vg vers CAN

alimentation DC sorties analogiques V, a V, vers CAN
+15/-15V

Figure III-11 : Photographie du D-FPR monté dans son boitier.

Avant de valider le dispositif en utilisant des charges test, nous caractérisons
préalablement ce circuit en mesurant sa matrice de répartition [S] (en module) a I’aide de
I’analyseur de réseaux HP8510C dans les trois plans de référence des connecteurs V (accés 1

et 2 = ports de mesure, acces 3 = port source hyperfréquence). Les principaux résultats sont

confinés dans le tableau I11-2.

59-62 GHz Min (dB) Max (dB)
|Si] -15 -10
| S22 | -15 -10
| S -15 -10
| Sai | -60 -40
| S | -70 -40
| S31 | -13 -10

Tableau III-2 : Principales caractéristiques du D-SPR.
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Nous pouvons noter que 1’adaptation des trois ports de mesure est inférieure a -10 dB
dans la bande de fréquences d’utilisation (59 - 62 GHz). Les mesures sont différentes des
données de simulation, que nous n’avons pas représentées, car elles ne prennent pas en
compte les effets des connecteurs V. L’isolation entre les deux ports de mesure est inférieure
a — 40 dB. De la méme manicre, nous avons mesuré une isolation entre le port de source et le
port 2 inférieure a — 40 dB. La transmission entre le port de source et le port 1 est d’environ

— 11 dB sur la bande de fréquences considérée.

Le second test concerne la vérification du bon comportement des diodes. Les diodes
¢tant directement thermocollées sur le circuit, nous ne pouvons pas les déconnecter pour en
mesurer leurs caractéristiques €lectriques. La solution consiste alors a connecter deux charges
adaptées de précision (présentant des coefficients de réflexion inférieurs a — 60 dB) sur les
ports 1 et 2 afin que le comportement des détecteurs ne dépendent que du signal de source.
Nous présentons en figure I11-12 les tensions détectées a 60 GHz aprés amplification continue
des huit tensions détectées (V; = 1,..,4 en réflexion et V;=5,..,8 en transmission). Lors du test
des détecteurs, la diode D; n’a pas fonctionné. Néanmoins, comme nous le verrons par
ailleurs, seuls deux détecteurs sont nécessaires pour nos applications donc nous ne remplagons
pas la diode dans un premier temps, étant donné la fragilité du substrat. Pour plus de lisibilité,

nous séparons les résultats obtenus pour les deux corrélateurs.

Vi [mV]
10000 ;
1000 | 5 v,
v
v,
100 | ;
zone quadratique
10 :
-20 -15 -10 -5 0 5

P [dBm]

(a) Tensions détectées V; aprés amplification en fonction de la puissance injectée
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V; [mV]
10000
1000
100 | ;
" zone quadratique’
10 ! \
-20 -15 -10 -5 0 5
P [dBm]

(b) Tensions détectées V; aprés amplification en fonction de la puissance injectée
Figure I11-12 : Tensions détectées en fonction de la puissance injectée a 60 GHz.

Nous notons que les tensions détectées V; (i = 1,...,4) aprés amplification présentent
une zone quadratique commune pour une puissance de source variant d’environ
—4 dBm a 5 dBm (saturation des amplificateurs d’instrumentation). De la méme maniére, une
zone quadratique d’environ 10 dB est mesurée pour les tensions détectées V; (j = 5,...,8).
Rappelons que les mesures effectuées ici sont relatives aux détecteurs dans leur
environnement de fonctionnement. Aussi, la puissance considérée lors des relevés est celle de
la source qui ne correspond pas a la puissance hyperfréquence arrivant effectivement sur les

détecteurs. De plus, les tensions sont relevées apres amplification DC.

Un réglage de gain est prévu sur les amplificateurs d’instrumentation afin d’équilibrer
les sensibilités de chacun des détecteurs a la fréquence centrale d’utilisation de 60 GHz.
Signalons que la zone quadratique peut étre étendue au détriment de la sensibilité. Ce type de
caractéristiques a ¢€té relevé sur I’ensemble de la bande de fréquences qui nous intéresse et a
montré des résultats équivalents en terme de sensibilité. En figure III-13, nous présentons a
titre d’illustration la comparaison sur les relevés de la tension V; en fonction de la puissance

de source injectée pour les trois fréquences 59, 60 et 62 GHz.
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V, [mV]
10000
— 59 GHz
— 60 GHz
— 62 GHz
1000 -~
100
220 -15 -10 -5 0

P [dBm]

Figure I11-13 : Tension V; détectée en fonction de la puissance injectée a 59, 60 et 62 GHz.

Ce graphe montre que le détecteur D; présente un comportement similaire en terme de
détection pour les trois fréquences considérées. Par conséquent, une utilisation sur la bande de

fréquences [59 — 62 GHz] s’avere tout a fait envisageable.

111.3.3.4 Conclusion

Aprées avoir réalisé et caractérisé le D-SPR, nous nous intéressons dans la suite de ce

travail a la mise en ceuvre du dispositif pour la mesure de coefficients et de réflexion.

II1.3.4 Mise en ceuvre de ’ensemble du systéme

111.3.4.1 Introduction

Aprées avoir caractérisé le dispositif réalisé, nous nous intéressons a la mise en ceuvre
du D-SPR pour la mesure de coefficients de réflexion et de transmission de quadripoles
passifs et symétriques. Rappelons que I’architecture du systéme (D-SPR) repose sur

I’association de deux corrélateurs six-port.

Rappelons également que les deux corrélateurs opérent de maniere indépendante. En
effet, contrairement aux DSPNA existant, les deux corrélateurs mesurent chacun un
coefficient, le coefficient de réflexion Si; ou le coefficient de transmission S>; du quadripdle
sous test. Bien évidemment, cela est valable a condition que les deux corrélateurs présentent

une bonne isolation dans leur bande de fréquences d’utilisation. D’aprés le tableau III-2,
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I’isolation mesurée est au minimum de -40 dB entre 59 et 62 GHz, justifiant ainsi les
hypotheses précédentes. Signalons également que 1’isolation entre les deux ports de mesure
peut étre compensée par la procédure de calibrage. Nous nous focalisons donc sur la mise en

ceuvre du systeme dans une configuration de mesure de coefficients de réflexion sur la bande

de fréquences [59 — 62 GHz].

Comme nous 1’avons mentionné dans le précédent chapitre, une phase préliminaire de
calibrage du systéme est nécessaire pour la mise en place du ‘probléme direct’. Cette étape
implique [’utilisation de kits compatibles avec une logique industrielle (simple, robuste et
faible colit). Ainsi, des kits de calibrage, répondant a nos critéres, ont été réalisés pour des
applications en gamme micro-onde [GLA 99]. Compte tenu de la fréquence de travail
relativement élevée, nous optons dans un premier temps pour un kit de calibrage constitué

d’¢éléments du commerce.

111.3.4.2 Calibrage et mesure en réflexion

Nous redonnons au travers de I’équation (3.7) la modélisation retenue au deuxieme
ordre exprimant les tensions détectées V; a V4 en fonction du coefficient de réflexion

S, =1, + jO, d’un DST.

V.=b,+b,I, +b,0 +b,1>+b,0"+b 10 +b,+b,0, pouri=1,.4 (3.7)
La détermination de ces constantes correspond au calibrage du dispositif développé

dans la deuxiéme partie de ce mémoire. Nous nous intéressons dans un premier temps a la

validation de I’étape de calibrage en réflexion.

La premiere étape consiste a déterminer les termes by, (i=1,..,4) par la mesure des
tensions détectées lorsque les ports de mesure sont connectés a des charges adaptées.

Dans la deuxieme étape, le calibrage des termes relatifs au coefficients de réflexion Sy,
est effectué en connectant, a tour de role, cinq charges uniformément réparties sur I’abaque de
Smith, I’accés 2 ¢étant connecté sur une charge adaptée. Afin d’éviter les erreurs de
positionnement dues a la connectique, le kit d’étalonnage est un piston de court-circuit
variable constitu¢ d’un trongon de guide WR15 a l’intérieur duquel on peut déplacer un
piston métallique rectangulaire de section sensiblement égale a la section intérieure du guide

(1.78 x 3.56 mm?). Le piston métallique est déplacé a 1’aide d’une vis micrométrique calibrée
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qui permet de faire varier la phase du coefficient de réflexion tout en gardant un module

quasi-constant (pres de 0.1 dB de variation maximale).

Avant de calibrer le dispositif avec six charges étalons, on se propose de valider le choix
d’une modé¢lisation au deuxieme ordre. Pour ce faire, nous intercalons un atténuateur en guide
WRI5 entre le port 1 et le piston de court-circuit de maniére a présenter des charges de
coefficients de réflexion S); variables en module et en phase. Nous donnons une illustration
graphique de la comparaison entre les données mesurées par le dispositif et interpolées
(cf. Eq. (3.7)) dans le cas de la tension V,. L’interpolation est réalisée par une régression
linéaire a deux dimensions, la résolution se fait avec la méthode des moindres carrés comme
cela est le cas pour une régression linéaire classique. Aprés avoir appliqué la méthode des
moindres carrés aux différentes variables b; (i=0,..,5), nous obtenons alors 1'équation de la
surface de tendance V, en fonction de /; et Q.

Sont considérées dans cette étude quatre valeurs d’atténuation 4; (1 = 0,..,3) pour

lesquelles a chaque fois un tour d’abaque est réalisé a 1’aide du piston de court-circuit.

V, [mV]
7000
Mesures : R
6000 Interpolation : —
—A,=0dB
5000 A =1dB
4000 —#,=2dB
—A,=6dB
3000
0 90 180 270 360

arg(S;) [°]

Figure I11-14 : Interpolation de la tension V; en fonction de Sy;.

Un moyen statistique pour mesurer la qualité de 1’ajustement du modele (Eq. (3.7)) est
d’utiliser le coefficient de détermination *. Ce dernier varie entre 0 et 1 et s'exprime souvent
en pourcentage. Dans le cas présent, le 7 est de 99.4% validant ainsi la robustesse du modéle
considére.

Une approximation au premier ordre en ne prenant en compte que les termes constants
(bio, bi3z et bis) et fondamentaux (b;; et bip) est en général considérée dans la littérature. Les

coefficients de calibrage sont ainsi calculés pour des évolutions parfaitement sinusoidales
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tandis que les signaux réellement mesurés sont entachés d’harmoniques. La perte

d’informations due a cette approximation est la cause principale des erreurs de mesures

occasionnées. Aussi, nous proposons une étude comparative des modélisations aux premier,

deuxiéme et troisiéme ordre. Pour cela, nous considérons un ensemble de 80 charges

caractérisées au préalable a I’analyseur de réseaux HP8510C (ANA pour Automatic

Network Analyzer en anglais). Nous présentons dans le tableau III-3 les valeurs de

coefficients obtenus pour les différents modéles. Dans un premier temps, nous venons

interpoler 1’ensemble des mesures des 80 charges par les différents modéles afin de

confronter les modeles sur toute la dynamique de mesure. Signalons que les résultats

suivants sont acquis avec un gain DC de ’amplificateur d’instrumentation différent du test

précédent (figure I11-14).

coefficient candeur modéle modeéle modele
g ordrel ordre 2 rdre 3
bio 1 1246.3 1246.4 1246.6
by I -50.7 -62.2 -59.1
b2 Q -355.9 -372.8 -369.7
bis 1, 67.6 51.6
b Q) 18.9 3.8 6.2
bis I Q -2354 -243.9
bis 1°-31, Q12 5.7
by Q317 Q 72.9
r 94.4 % 99.4 % 99.8 %
AV,
v 1.58 % 0.42 % 0.29 %
1
(a) Tension V;
coefficient randeur modeéle modele modéele
g ordre 1 ordre 2 ordre 3
bao 1 1866.8 1865.9 1865.8
by I -576.5 -581.9 -582.1
bsy Q -89.0 -93.7 -954
b I° -93.0 943
bos Q) 445 209.5 215.5
bas I, Qi -162.9 -166.2
bas I°-31, Q) -27.9
byy Q13-3 I’ Q 11.1
r’ 96.3 % 99.7 % 99.8 %
AV,
v 1.19 % 0.27 % 0.22 %
2

(b) Tension V;

Tableau III-3 : Comparaison des différents modéles pour les tensions V; et V5.
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Ce tableau traduit des évolutions spatiales sinusoidales distordues (sinusoides
entachées d’harmoniques). Ainsi, un modele au premier ordre correspond a un coefficient de
détermination de 94.4 % et conduit a une erreur moyenne sur les tensions V; de 1.58 %.

Une modélisation & un ordre supérieur qui consiste a prendre en compte les
harmoniques spatiales d’ordres supérieurs permet de mieux rendre compte de la réalité des
données mesurées mais requiert en contrepartie un effort supplémentaire lors de la phase de
calibrage. Ainsi, une modélisation a I’ordre 2 permet de diminuer 1’erreur moyenne d’un
rapport d’environ 4. Comme nous I’avons signalé dans la deuxiéme partie de ce mémoire, il
se pose la question du compromis entre la précision escomptée sur les grandeurs d’intéréts /;
et O; et le nombre de charges nécessaires pour atteindre cette précision lors de la procédure
de calibrage. Ainsi, une modélisation au deuxiéme ordre demande deux charges
supplémentaires par rapport a la formalisation au premier ordre. Une modélisation au
troisieme ordre permet d’améliorer encore la précision mais nécessite d’adjoindre encore
deux charges supplémentaires. Aussi, nous nous limitons volontairement a un modéle au

deuxiéme ordre.

111.3.4.3 Résolution du probléme inverse

Une fois le modele établi dans la configuration en réflexion a la fréquence de travail
de 60 GHz, nous procédons, en vue de sa validation, a la mesure de coefficients de
réflexion passifs ( | S | <1), et comparons les résultats obtenus a ceux issus de la
caractérisation a I’analyseur de réseaux HP 8510C. Nous utilisons a cet effet les mesures des
80 charges qui ont servies a la comparaison des trois modeles et les constantes de calibrage

obtenues par interpolation de ces mémes charges.

La principale difficulté réside dans la nature transcendante du modele considéré qui
requiert la mise en ceuvre d’un algorithme de résolution numérique ‘Newton-Raphson’ en
deux dimensions (/; et O;) [ANG 72]. Mathématiquement, seules deux équations du modele
sont nécessaires pour la résolution du ‘probléme inverse’ dans le cas de charges passives.
L’algorithme considéré demande la connaissance d’une solution initiale. Une solution pour un
modele au premier ordre en considérant les quatre tensions peut éEtre déterminée
analytiquement mais nous considérons une solution /; = O = 0 (charge adaptée). En effet, une
représentation en deux dimensions indique une évolution monotone des tensions en fonction

des deux variables /; et Q;, supposant ainsi une convergence rapide de 1’algorithme. Nous
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donnons une illustration graphique, en deux dimensions, de la comparaison entre les données
mesurées et le modele (figure II1-15) en fonction des données I, et O; dans le cas de la

tension V5.

Figure I1I-15 : Interpolation de la tension }V; en fonction de S;;.

(W Mesures HP-8510C)

Graphiquement, les carrés représentent les tensions mesurées en sortie du détecteur

alors que le modele est représenté par une surface 2D.

Pour illustrer le bon comportement du dispositif, nous comparons en Figure I1I-16 les
résultats obtenus par inversion numérique a ceux issus de la caractérisation a ’analyseur de
réseaux HP 8510C. Pour plus de lisibilité, nous ne représentons que 22 charges parmi les 80

considérées.
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Figure I1I-16 : Comparaison des coefficients de réflexion a 60 GHz.
(charge = atténuateur + court-circuit glissant)

L’abaque de Smith donné ci-dessus montre que les résultats sur la détermination des
coefficients de réflexion sont sensiblement égaux a ceux issus de I’analyseur de réseaux
commercial. Les constantes de calibrage obtenues dans ce cas sont issues de 1’interpolation
de I’ensemble des mesures.

En pratique, nous utilisons six charges de calibrage réparties sur I’abaque de Smith.
Nous donnons un exemple d’illustration en considérant les six charges d’étalonnage données

en tableau I11-4.

Module de Sy Phase de Sy [°]
[dB]
1 -1.4 -59.3
2 2.3 -123.2
3 2.3 108.7
4 2.3 133.5
5 -2.4 80.4
CA -50.3 2.1

Tableau III-4 : Caractéristiques en module et phase des coefficients de réflexion des
étalons de calibrage relevés a 60 GHz a I’analyseur de réseaux.

Apres avoir calibré le dispositif de mesure en considérant ces six charges de calibrage,
nous mesurons 20 charges n’ayant pas servi au calibrage du dispositif et comparons avec les

données issues de 1’analyseur de réseaux commercial (Fig. I1I-17).
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Figure I1I-17 : Comparaison des coefficients de réflexion a 60 GHz.
(charge = atténuateur + court-circuit glissant)

(O ANA X D-SPR X charges de calibrage )

L’abaque de Smith donné ci-dessus montre que nous retrouvons des résultats

comparables a ceux issus de I’analyseur de réseaux.

Afin de mieux apprécier les performances du systéme et évaluer les limites en terme de
précision de mesure du D-SPR, nous donnons en figure III-18 une comparaison entre notre
dispositif et I’analyseur de réseaux pour des coefficients de réflexion présentant un module

inférieur a - 20 dB.
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Figure I11-18 : Comparaison des coefficients de réflexion pour | S | <0.1.

Un critére pour qualifier la qualit¢ de mesure du dispositif est ’EVM (Error

Vector Magnitude en anglais) donnée par :
1 N
EVM:WZ|S11’SPMS_S11’ANA (3.8)

ou N représente le nombre de charges, S, représentent les coefficients de réflexion
déterminés par le D-SPR tandis que les S, ,,, sont mesurés a I’analyseur de réseaux. Pour

les 80 charges considérées, des EVM de 2.1 % a I’ordre 2 et de 1.2 % a I"ordre 3 sont

calculés.

Suivant la précision escomptée sur les mesures, le modele peut étre affiné mais au
détriment de la procédure de calibrage qui demandera plus d’effort en terme de mesures et de

traitement.

Dans I’optique de couvrir la bande de fréquences 59 — 62 GHz, nous avons également

calibré le dispositif, toujours dans la configuration en réflexion, a 59, 61 et 62 GHz pour deux

151

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

types de modélisation au deuxiéme et au troisieme ordre. Nous comparons alors les
coefficients de réflexion mesurés par le dispositif six-port avec ceux mesurés par 1’analyseur
de réseaux. Les EVM relatifs aux modélisations au premier ordre et au deuxiéme ordre sont

répertoriés dans le tableau suivant :

59 GHz 60 GHz 61 GHz 62 GHz
EVM ordre 2 2.1% 2.1% 0.4 % 1.3%
EVM ordre 3 1.7 % 1.2 % 0.3 % 0.9 %

Tableau III-5 : Comparaison des EVM pour deux modélisations.
(F=159, 60, 61 et 62 GHz)

Pour les quatre fréquences considérées, les EVM sont inférieurs a 2.1 % pour une
modélisation a 'ordre 2 et n’excédent pas 1.8 % au troisieme ordre. Nous remarquons

¢galement que les résultats sont meilleurs a 61 et 62 GHz.

A titre d’information, nous donnons également une comparaison en module et phase

sur cinq charges (parmi les 80 charges considérées) indicées Li(i = 1,.,5) dans le
tableau III-6.
charges mesurées | F=59 GHz | F =60 GHz | F=61 GHz | F=62 GHz
Li, ana 0.87/-45.7° | 0.87/-158.7° | 0.87/-160.5° | 0.86/-42.1°
Ly, p-spr 0.85/-45.4° | 0.85/-158.9° | 0.90/-159.1° | 0.86/-42.2°
L2, ana 0.78/-149.8° | 0.78/-50.7° | 0.77/-51.1° | 0.77/-156.1°
L, p-ser 0.78/-148.3° | 0.78/-50.8° | 0.77/-50.2° | 0.77/-155.9°
L3 ana 0.55/59.7° 0.55/55.7° 0.54/61.7° 0.54/72.3°
L3 p-spr 0.55/60.2° 0.55/55.3° 0.55/61.6° 0.55/70.6°
L4, aNa 0.06/-103.5° | 0.06/-104.3° | 0.07/-110.5° | 0.06/-104.8°
L4 pspr 0.06/-102.5° | 0.06/-103.9° | 0.06/-109.5° | 0.06/-102.4°
Ls ana 0.035/147.5° | 0.029/133.4° | 0.032/141.6° | 0.034/143.1°
Ls, p-spr 0.037/152.0° | 0.029/132.6° | 0.032/139.3° | 0.035/143.0°

Tableau III-6 : Comparaison sur cinq charges étalons (60GHz).

Ces résultats mettent en évidence la capacité du D-SPR a mesurer vectoriellement un

coefficient de réflexion sur une large dynamique.
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111.3.4.4 Conclusion

Au vu des résultats expérimentaux obtenus lors des essais comparatifs, sur différentes
charges test, on peut dire que le bon fonctionnement du D-SPR est validé pour la
configuration de mesure en réflexion. Concernant le corrélateur en transmission, nous n’avons
pas mené de campagne de mesure exhaustive. Nous avons pris soin de vérifier le bon
comportement du corrélateur sur certaines charges dans la bande de fréquences 59 — 62 GHz
afin d’entrevoir les limites du corrélateur. Ainsi, les résultats s’apparentent aux performances

exposées pour le corrélateur en réflexion.

II1.3.5 Conclusion

Nous avons proposé dans cette partie du chapitre un premier dispositif dénommé D-
SPR, opérant en gamme millimétrique, permettant la mesure de parametres S d’un quadripdle
symétrique. Aprés avoir discuté les choix technologiques et optimisé chacun des ¢éléments
génériques, nous avons réalisé et caractérisé le systéme. La mise en ceuvre du dispositif dans
une configuration de mesure de coefficients de réflexion a permis de mettre en avant les
performances du systeme par comparaison a des mesures issues de 1’analyseur de réseaux

commercial qui constitue I’appareil de mesure de référence.

Dans la suite de ce manuscrit, nous envisageons de valider expérimentalement le
concept quatre-port par la réalisation de deux dispositifs opérant pour I'un dans une
configuration de mesure de coefficient de réflexion d’un DST et pour I’autre cas dans une
configuration de mesure simultanée de coefficients de réflexion et de transmission d’un
quadripdle symétrique. Rappelons que ces appareils sont destinés a des caractérisations

passives.

Nous n’envisageons pas immédiatement une réalisation en gamme millimétrique des
dispositifs quatre-port mais nous préférons dans un premier temps opérer en gamme micro-
onde. Nous apportons ici quelques arguments quant a nos motivations. Dans un premier
temps, il s’agit ici de valider un nouveau concept au travers de la réalisation de prototypes.
Nous comprenons aisément qu’il est plus facile d’opérer en gamme micro-onde. Il faut
également signaler que le corrélateur quatre-port, de part sa structure trés simple, se présente
comme une alternative viable pour le domaine des télécommunications multi-modes et multi-
standards. Nous présentons, a cet effet, un récepteur de télécommunications 1 — 5 GHz

utilisant un corrélateur quatre-port dans le dernier chapitre de ce mémoire.
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111.4 SYSTEMES DE MESURE EN GAMME MICRO-ONDE

1I1.4.1 Introduction

Ce paragraphe est destiné a la présentation des dispositifs basés sur le concept
corrélateur quatre-port. Dans le but de valider expérimentalement ce nouveau type
d’architecture large bande, nous décidons d’opérer en gamme de fréquences micro-ondes.
Ainsi, le premier dispositif permet la mesure d’un coefficient de réflexion d’un objet sous test
sur une gamme de fréquences autour de 2.45 GHz. Le deuxieme systeme utilise quant a lui
deux corrélateurs quatre-port pour la détermination des parameétres de réflexion et de
transmission d’un quadripdle passif et symétrique. La conception est basée sur 1’utilisation de

la plate-forme de CAO ADS.

I11.4.2 Description des éléments

111.4.2.1 Introduction

Dans cette partie, nous proposons une description rapide des caractéristiques de
I’ensemble des composants mis en ceuvre en vue de la réalisation des dispositifs quatre-port.
Les circuits, réalisés en technologie micro-ruban, sont gravés sur un substrat servant a
I’implantation de 1’ensemble des composants du systeme. Compte tenu de la bande de
fréquences de travail (< 5 GHz), plusieurs types de substrats peuvent étre envisagés. Nous
présentons deux types de substrat classiquement utilisés que sont le Duroid 6010.8
(ROGERS) et ’Epoxy FR4 0.8 dont les caractéristiques sont résumées dans le tableau

suivant :

F=2.45GHz Duroid 6010.8 FR4 0.8
permittivité relative 10.8 4.8
facteur de pertes 0.001 0.03

hauteur du diélectrique 635 um 800 pm

¢épaisseur de métallisation 17.5 pm 35 um

Tableau III-7 : Caractéristiques des substrat utilisés a 2.45 GHz.

Bien que le Duroid présente de meilleures performances en terme de pertes
diélectriques a la fréquence centrale de 2.45 GHz, nous avons choisi de réaliser les dispositifs

en utilisant de ’Epoxy FR4 qui présente un trés bon rapport qualité/prix.

154

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

111.4.2.2 Détecteurs

Nous présentons dans ce paragraphe les résultats concernant la simulation et les
performances du détecteur hyperfréquence dont I’adaptation est assurée par un réseau résistif
selon la figure I1I-19. Le détecteur réalisé est basé sur 1’utilisation de la diode Schottky zero-

bias HSMS-2850 dont la résistance vidéo est d’environ 5 kQ.

acces
hyperfréquence

g
tension détectee:

diode Schottky

amplificateur
d’instrumentation

Figure III-19 : Photographie du détecteur opérant dans la bande 1 — 4 GHz.

Les mesures réalisées sur le détecteur ont montré que 1’adaptation dans la bande de
fréquences 1 — 4 GHz demeure quasiment constante a -15 dB. La deuxiéme notion clé du
détecteur quadratique est sa sensibilité y qui, rappelons le, traduit le rapport de conversion
entre la tension détectée et la puissance hyperfréquence injectée. Nous donnons ci-dessous

une représentation graphique de la sensibilité en fonction de la fréquence d’utilisation.

Sensibilité [mV/uW]
4

Freq [GHz]

Figure II1-20 : Sensibilité du détecteur dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz.

(— Simulations ADS B Mesures )
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Il apparait que les données simulées et mesurées suivent les mémes variations. Sur la

bande de fréquences d’intérét, la sensibilité varie d’environ 0.5 a 3 mV/uW.

111.4.2.3 Diviseurs de Wilkinson

Le circuit micro-onde comprend six diviseurs de Wilkinson opérant en diviseurs ou
additionneurs de puissance. Nous donnons ci-dessous une comparaison entre les données
simulées et la mesure a I’analyseur de réseaux du diviseur de Wilkinson pour quelques

grandeurs clés.

Isolation [dB]
-10

-20 |

1 2 3 4
Fréq. [GHZ]
Figure III-21: Isolation du diviseur de ‘Wilkinson’ entre 1 et 4 GHz.
(— Simulations ADS — Mesures)

Les données mesurées sont quelque peu différentes des grandeurs simulées avec en
particulier un décalage fréquentiel pour la meilleure isolation. Néanmoins, I’isolation est
toujours inférieure a —10 dB entre 1 et 4 GHz et permet donc d’entrevoir un fonctionnement
large bande. Les mémes commentaires peuvent étre formulés quant aux adaptations des trois
ports du diviseur de Wilkinson qui sont inférieures a — 10 dB sur toute la bande de fréquences.
Nous ne reportons pas ici ces évolutions qui ne revétent pas un intérét particulier en terme de

présentation.
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Nous représentons également, en figure I11-22, la transmission entre le port d’entrée et
le port de sortie du diviseur de ‘Wilkinson’.

Transmission [dB]
0

OO e g DA

4 | 1%

Fréq. [GHz]

Figure III-22 : Transmission du diviseur de ‘Wilkinson’ entre 1 et 4 GHz.

(— Simulations ADS — Mesures)

Nous observons globalement un bon accord entre les données de simulation et de
mesure. Notons également que la transmission évolue dans un intervalle relativement faible

de I’ordre de 1.5 dB dans la bande de fréquences d’intérét.

111.4.2.4 Ligne a retard

Dans la deuxiéme partie de ce mémoire, nous avons signalé la difficulté a réaliser une
ligne a retard 90° large bande en technologie micro-ruban. Nous concevons et réalisons deux
lignes déphasées de 90° a la fréquence de 2.45 GHz et mesurons leurs caractéristiques pour en

évaluer les performances sur la bande de fréquences d’intérét (figure I11-23).
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ligne a retard 0
45 |
-90
T 135 |
ligne de référence ~180
1 2 3 4
Fréq. [GHz]
(a) Photographie (b) Déphasage (— Simulations ADS — Mesures)

Figure I11-23 : Ligne a retard réalisée sur Epoxy FR4 0.8.

Nous observons un bon accord entre les résultats pratiques et de simulation. Le
déphasage entre les deux lignes varie entre —35° et —145° pour la bande de fréquences
considérées. Ces données permettent de ce fait d’envisager un fonctionnement sur la gamme
de fréquences 1 — 4 GHz. En effet, il est a rappeler que le cas critique se produit lorsque le

déphasage est un multiple de 180°.

111.4.2.5 Conclusion

Les composants du FPR ont été optimisés afin de présenter des caractéristiques
compatibles avec une application quatre-port. L’ensemble des résultats obtenus s’est avéré

satisfaisant. L’étape suivante est dédiée a la description des étapes de réalisation du systeme.

111.4.3 Réalisation et caractérisation du FPR

111.4.3.1 Introduction

Ce paragraphe est destiné a la présentation du dispositif micro-onde permettant la
mesure du coefficient de réflexion d’un dip6le passif ( | S | <I). Apres avoir caractérisé le
circuit hyperfréquence, nous validons le systétme réalis¢é au travers de charges tests

préalablement mesurées a 1’analyseur de réseaux.
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111.4.3.2 Réalisation du FPR

Le circuit, réalisé en technologie micro-ruban, est donné en figure I11-24.

détecteur

.

déphaseur 90° T diviseur de Wilkinson

acces 1 ( source )
Figure I11-24 : Photographie du FPR fonctionnant dans la bande 1 - 4 GHz.

111.4.3.3 Caractérisation du FPR

Pour les tests en laboratoire, le systéme complet inclut également un synthétiseur de
fréquences micro-ondes, un étage d’amplification DC en sortie des détecteurs, une carte de
conversion A/N PCI 12 bits reliée a un PC ou sont implémentés les codes de calibrage et

d’inversion en C++.

Nous caractérisons le circuit en mesurant sa matrice de répartition [S] (en module) a
I’aide de I’analyseur de réseaux HP8720C dans les deux plans de référence des connecteurs
SMA (acces 1 = port source hyperfréquence et acceés 2 = port de mesure). Les principaux

résultats sont présentés ci-apres.
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Adaptation port 1 [dB]
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(a) Adaptation du port 1 en fonction de la fréquence

Adaptation port 2 [dB]

0

-10

-20
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Fréq. [GHz]

(b) Adaptation du port 2 en fonction de la fréquence
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Transmission port 1 /port2 [dB]
0

-15

1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Fréq. [GHz]

(a) Transmission entre les ports 1 et 2 en fonction de la fréquence

Figure III-25 : Caractérisation du FPR.
(— Simulations ADS — Mesures ANA)

La comparaison entre les données mesurées et simulées montre un décalage
fréquentiel sur les caractéristiques d’adaptation des deux ports. Mais ceci ne constitue pas un
frein au bon fonctionnement du dispositif. En effet, nous visons ici un fonctionnement sur la
bande de fréquences 1 — 4 GHz et le dispositif initialement optimisé a 2.45 GHz montre des
adaptations toujours inférieures a -10 dB sur cette bande d’intérét. Par ailleurs, une
rétrosimulation a montré que la permittivité du substrat (époxy) est a reconsidérer si I’on veut
faire ‘coller’ les paramétres simulés et mesurés. Quant a la transmission entre le port de
source et le port de mesure, elle se situe entre -5 dB et -10 dB dans la bande de fréquence 1 —

4 GHz validant ainsi une possible utilisation large bande.

Le second test concerne la vérification du comportement électrique des détecteurs sur
la gamme de fréquences d’utilisation. Nous adoptons le méme mode opératoire que celui
utilisé pour le D-SPR. Ainsi, une charge adaptée est connectée au port de mesure tandis que le
synthétiseur de fréquences, connect¢ au port de source, permet d’ajuster la fréquence
d’utilisation et la puissance. Nous relevons pour chaque fréquence (1 a 4 GHz avec un pas de
500 MHz) les tensions détectées, aprés amplification, V7 et 7, en fonction de la puissance
injectée. Signalons que le gain DC des amplificateurs est ajusté afin d’équilibrer les deux

voies des détecteurs a la fréquence d’optimisation de 2.45 GHz. Nous donnons en figure
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III-26 1’évolution des tensions détectées apres amplification en fonction de la puissance

injectée.
Vi [V]
10 "
- |
- |
- |
- |
. |
1~ g |
|
1
5 mV,
myv,
0.1
-15 -10 -5 0
P [dBm]

Figure I11-26 : Tensions détectées en fonction de la puissance injectée a F = 2.45 GHz.

Sur la plage de puissances considérées, les détecteurs présentent un fonctionnement
quadratique. Au-dela de 10 Volts, les amplificateurs DC sont en régime de saturation. A partir
de ces relevés, nous fixons la puissance du signal de référence au milieu de la zone
quadratique. Puis, dans le but d’évaluer les limites du dispositif en terme de détection, les
tests sont effectués pour chaque fréquence entre 1 et 10 GHz. Nous donnons en tableau III-8

les zones quadratiques mesurées ainsi que la puissance du signal de référence retenue.
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Fréquence Zone quadratique Zone quadratique Puissance de référence
(GHz) Vi(dB) V,(dB) (dBm)
1 20 20 -4
2 16 16 -7

2.45 20 20 -5
3 16 16 -7
4 16 12 -9
5 12 12 0
6 12 12 0
7 15 15 1
8 15 15 1
9 15 15 -2
10 9 9 0

Tableau I1I-8 : Relevés expérimentaux in-situ (diodes montées)
des caractéristiques des détecteurs.

Ce tableau met en avant un bon comportement des détecteurs sur la plage de

fréquences d’utilisation (1 — 4 GHz). Au-dela de cette zone, nous voyons qu’il est toutefois

possible d’entrevoir une utilisation du dispositif a condition d’augmenter la puissance de la

source. Compte tenu de ces résultats, nous envisageons par la suite un fonctionnement en

réflectométrie sur une gamme de fréquences atteignant 10 GHz. Nous comprenons que les

signaux détectés seront entachés de non-linéarités. Nous verrons plus loin dans quelles

proportions la modélisation du ‘probléme direct’ est en mesure de rendre compte des données

mesurées pour une bande de fréquences aussi importante.

111.4.3.4 Conclusion

Apres avoir réalisé et caractérisé¢ le FPR, nous nous intéressons dans la suite de ce

travail a la mise en ceuvre du dispositif pour la mesure de coefficients et de réflexion.

I11.4.4 Mise en ceuvre de ’ensemble du systéme

111.4.4.1 Introduction

Apres avoir caractérisé le dispositif réalisé, nous nous intéressons maintenant a la mise

en ceuvre du FPR pour la mesure de coefficient de réflexion /" d’un DST passif ( | r | <1).
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111.4.4.2 Calibrage et mesure en réflexion

Nous redonnons ci-dessous les modélisations retenues respectivement aux premier,
deuxieme et troisieme ordre exprimant les tensions détectées V) et V> en fonction du

coefficient de réflexion I' =7 + jO du DST :

V,=by+b, I +b,0+b,(I" +0Q%)

V.=b,+b,l+b,0+b 1% +b,0" +b,I0 pouri=1,2 (3.10)

Vi =by+byl +b,0+b,I" +b,,0° +b 10 +b,(I" =310*) ++b,,(Q° -31°0)

Le calibrage du FPR est identique a celui d’un réflectométre six-port pour lequel nous
ne considérons plus que deux tensions V; et V; au lieu de quatre tensions pour le réflectométre
six-port. La premicre étape de calibrage consiste a mesurer les tensions détectées lorsque le
port de mesure est connecté a une charge adaptée afin de déterminer les termes bj (1 = 1, 2).
La deuxiéme étape nécessite un kit de calibrage constitué de cinq charges réparties sur
I’abaque de Smith pour la détermination des autres constantes. Comme nous ’avons signalé,
il est judicieux de disposer d’un kit de calibrage compatible avec une logique industrielle. Des
travaux préliminaires ont permis la réalisation de kits de calibrage faible colit. Dans notre
¢tude, nous nous focalisons sur la validit¢ du modeéle considéré et les performances du
dispositif. Aussi, plutot que de se focaliser sur les aspects de développement d’un kit dédié,
nous optons pour un déphaseur variable en réflexion du commerce (court-circuit glissant)
couplé a un atténuateur pour la validation du dispositif. Le kit de calibrage ainsi constitué

permet de présenter des charges de coefficient de réflexion /" variable en module et en phase.

Nous proposons une €tude comparative des modélisations au premier, deuxieéme et
troisieme ordre en considérant 18 charges caractérisées au préalable a 1’analyseur de réseaux
HP-8720C et couvrant une dynamique de 45 dB. Au méme titre que pour le D-SPR, nous
interpolons dans un premier temps les données mesurées par les trois modélisations. Nous
présentons dans le tableau III-9 les valeurs des constantes de calibrage obtenues pour les
différents modéles ainsi que les coefficients de détermination 7 relatifs aux 18 charges

considérées.
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(a) Modélisation V;

Coefficient variable modeéle 1 modele 2 modeéle 3
bio 1 3035.6 3034.8 3036.1
biy I -1792.9 -1793.9 -1791.3
bio Q 2972.8 2949.9 2941.4
b3 I’ 1446.0 1430.3
b Q’ Hi 794.8 811.7
bis 1Q 932.1 916.6
big r-31Q° 255.3
b7 Q’-3’Q -94.7

I 98.3 % 99.8 % 99.9 %
) AVII/I 4.68 % 1.47 % 0.58 %
(a)

coefficient variable modeéle 1 modele 2 modeéle 3
bao 1 2795.2 3034.8 2799.3
by I -3042.9 -1793.9 -3026.8
b2 Q -1568.1 2949.9 -1580.5
b2s I’ 1446.0 773.5
b4 Q’ 101> 794.8 1269.9
bos 1Q 932.1 347.1
bas -3 1Q? -190.1
ba7 Q’-3I’Q 0.4

Y 99.4 % 99.8 % 99.9 %
5 4% 3.21 % 1.36 % 0.51 %
VZ
(b)

Tableau II1.9 : Comparaison des modéles a 2.45 GHz.
(b) Modélisation V,

A I’'image du D-SPR, ce tableau traduit des évolutions sinusoidales distordues pour les

deux tensions V' et V,. Une approximation au premier ordre a des fins de simplifications qui

consiste & ne retenir que les termes constants (big, biz et b, 1 = 1, 2) et fondamentaux
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(bi1 et bip, 1 = 1, 2) se traduit par des erreurs moyennes supé€rieures a 3% sur les deux
grandeurs V; et V,. Une modélisation au deuxieme ordre permet de diminuer ’erreur
moyenne de plus d’un rapport 2. Signalons la pertinence du modele au troisiéme ordre qui
permet d’aboutir a des erreurs inférieures a 0.6 %. Ainsi, suivant la précision escomptée sur

les mesures, nous retenons une modélisation au deuxiéme ou troisiéme ordre.

Nous rappelons que I’objectif de cette étude est la réalisation d’un dispositif qui, en
plus de n’utiliser que deux détecteurs de puissance en regard des systémes six-port existants,
doit permettre d’atteindre une bande fréquentielle d’utilisation importante. Nous savons de
par 1’étude théorique présentée dans le paragraphe 1.1.3 que les parameétres prépondérants
dans la déformation des sinusoides sont I’adaptation et 1’isolation des diviseurs de Wilkinson
ainsi que 1’adaptation des détecteurs. Les résultats de caractérisation du FPR (cf. Fig. 111-23)
permettent de ce fait d’envisager une application dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz. Un
objectif plus ambitieux est une extension beaucoup plus importante de la bande passante pour
atteindre la gamme 1 — 10 GHz. Aussi, nous proposons une approche qui consiste a corriger

par une modélisation robuste (software) les effets limitant la technologie (hardware).

Ainsi, apres avoir validé la formalisation du ‘probléme direct’ a 2.45 GHz, nous
évaluons dans la suite de ce travail dans quelles proportions la formalisation proposée permet
de rendre compte des non-linéarités rencontrées lors des mesures sur une bande fréquentielle
allant de 1 a 10 GHz. A cette fin, nous estimons les erreurs commises sur les tensions V; et V,
pour trois modélisations au premier, deuxiéme et troisiéme ordre. Les résultats sont donnés ci-

apres.
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Erreur sur V, [%]

5

[ modéle 1
4 B B modéle?
3| B modele3
2 |
1 | ]
O L

1 1.5 2 245 3 35 4 45 5 6 7 8 9 10
Fréq. [GHz]

(@)

Erreur sur V, [%]

_ modele 1
B modéle2

B modéle 3

1 1.5 2 245 3 35 4 45 5 6 7 8 9 10

Fréq. [GHz]

(b)
Figure I11-27 : Erreurs commises sur les tensions détectées [1 — 10 GHz].
(a) Modélisation V, (b) Modélisation V,

Ce type de données montre clairement I’impact de la non-prise en compte des
harmoniques d’ordres supérieurs dans la modélisation. Ainsi, une modélisation a 1’ordre 2
permet de garantir une erreur inférieure a 3 %. Une modélisation a un ordre supérieure s’avere
comme particulierement intéressante en assurant une erreur plus faible sur les deux grandeurs
V1 et ¥, mais comme nous I’avons déja fait remarqué a plusieurs reprises est plus exigeante en

terme de calibrage.
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Nous cherchons également a évaluer les taux de distorsions harmoniques d’ordre 2 et
3 par rapport a ’harmonique fondamental. A cet effet, nous donnons ci-dessous les formules
permettant de calculer les taux de distorsion 75 et 73; (i = 1,2) respectivement d’ordre 2 et

d’ordre 3 a partir des coefficients de calibrage.

bi3 _bi4 2 biS 2
5t Jb b .
et T, =-——o i=1,2 (3.10)
\/bnz +bi22 Vbi12 +bi22

Nous calibrons le dispositif entre 1 et 10 GHz et nous déduisons a 1’aide des €quations

T2,1 ==

(3.10) les taux de distorsion pour chacune des tensions V; et V,. Les résultats sont reportés

dans les graphes donnés ci-apres.

Taux de distorsion V,; [%]
50

40 | L T,,

30 . T3,1

20

1 15 2 245 3 35 4 45 5 6 7 8 9 10

Fréq. [GHz]

(2)
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Taux de distorsion V, [%]

50
40 O Ty,
30 T,
20 |
10
0
1 15 2 245 3 35 4 45 5 6 7 8 9 10
Fréq. [GHz]
(b)
Figure II1-28 : Taux de distorsion harmonique dans la bande fréquentielle [1 — 10 GHz].
(a) Tension V' (b)Tension V>,

Ces relevés mettent en évidence la déformation des sinusoides en fonction de la
fréquence d’utilisation. Ainsi, nous voyons qu’a la fréquence d’optimisation 2.45 GHz, les
taux de distorsions restent globalement inférieures a 10 % et sont relativement bien
appréhendés par la modélisation (cf. Fig. II1.28). Dans la bande de fréquences 1 — 5 GHz, les
taux de distorsions n’excédent pas 25 % alors qu’ils atteignent 40 % au-dela de 5 GHz. Aussi,
la modélisation doit tre ajustée en fonction de la fréquence d’opération du dispositif. La
prochaine étape consiste en la résolution du probléme inverse présentée dans le paragraphe

suivant.

111.4.4.3 Résolution du probléme inverse pour la détermination de I'

Apres avoir déterminé les constantes de calibrage du FPR (a I’aide des 18 charges)
entre 1 et 10 GHz suivant deux modélisations au deuxiéme et troisiéme ordre, nous
procédons, en vue de sa validation, a la mesure de coefficients de réflexion passifs ( |F | <1),
et comparons les résultats apres I’inversion de la modélisation au troisiéme ordre a ceux issus
de la caractérisation a I’analyseur de réseaux commercial HP 8720C (Fig. III-29). Sont
considérés 18 charges réparties sur I’abaque de Smith et couvrant une dynamique de 45 dB.

Les résultats sont confinés dans les graphes ci-dessous.
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(a) F=10 GHz

Figure I11-29 : Comparaison des coefficients de réflexion.

(O ANA

V' modéle 2 X modéle 3)

Au vu de ces résultats, nous notons qu’une modélisation au deuxieme ordre permet de

satisfaire a la plupart des configurations en terme de charge ou de fréquence. Le modéle au

troisiéme ordre s’avére, quant a lui, comme particulicrement robuste. Signalons que les

mesures ont €té validées dans la bande de fréquences 1 — 10 GHz avec un pas de 500 MHz.

L’association du FPR a ce type de modélisation permet donc la mesure de coefficients de

réflexion de charges passives sur la bande de fréquences 1 — 10 GHz.

En pratique, le dispositif de mesure est calibré a I’aide de six charges pour une

modélisation au second ordre et huit charges pour une modé¢lisation au troisiéme ordre.
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A titre d’illustration, nous donnons en figure I11-30 les résultats obtenus a 1 et 10 GHz
pour une modélisation au troisiéme ordre dont les constantes de calibrage sont déterminées

par huit charges précaractérisées a 1’analyseur de réseaux.

(a) F=1GHz (b) F=10 GHz
Figure I11-30 : Comparaison des coefficients de réflexion.

(O ANA X modéle 3 X charges de calibrage)

Nous retrouvons des résultats conformes aux données issues de 1’analyseur de réseaux

commercial.

A titre d’information, nous représentons également en figure III-31 I’évolution de
I’EVM en fonction de la fréquence pour les deux types de modélisation. Rappelons que 18

charges sont considérées.
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EVM
0.08

B modéle?2

006 | B modéle3

0.04

0.02

1 15 2 245 3 35 4 45 5 6 7 8 9 10
Fréq. [GHz]

Figure III-31 : EVM en fonction de la fréquence.

Dans la bande de fréquences considérée, une modélisation au deuxiéme ordre garantit
un EVM inférieur a 0.06 tandis que la modélisation au troisiéme ordre permet d’aboutir & un
EVM moyen inférieur a 0.04. Ainsi, en fonction de la précision escomptée sur les mesures, le

modele est ajusté en conséquence.

111.4.4.4 Conclusion

Compte tenu des résultats pratiques obtenus dans le cadre de cette étude, le

fonctionnement du FPR est donc validé par comparaison a 1’analyseur de réseaux commercial.

II1.4.5 Réalisation et caractérisation du D-FPR

111.4.5.1 Introduction

Nous présentons ici le dispositif micro-onde associant deux corrélateurs quatre-port
pour la mesure simultanée des coefficients de réflexion S;; et de transmission S;; d’un
quadripble symétrique (S;; = S et Siz = $51) et passif ( | Si |<1 et |S21 | <1). Ce dispositif
est dénommé D-FPR pour Dual Four-Port Reflectometer (Double reflectomeétre quatre-port en
frangais). Apres avoir caractérisé¢ le circuit hyperfréquence, nous donnons les premicres

validations du dispositif.
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111.4.5.2 Réalisation du D-FPR

Apres les étapes de conception et de simulation du dispositif de mesure simultanée des
parametres de réflexion et de transmission, nous abordons ici la phase de réalisation en
donnant principalement les résultats obtenus sur le dispositif final. Le circuit, donné en figure

IM1-32, est réalis¢ en technologie micro-ruban sur un substrat d’époxy.

étage
amplification DC

corrélateur
( transmission )

acces 3 ( source )

— e —— e —-————

corrélateur
( réflexion )

—

= G 4 détectet&x
* . 2
T diviseur de Wilkinson /
/ 4

acces 1

Figure I11-32 : Photographie du D-FPR fonctionnant dans la bande 1 — 4 GHz.

Cette photographie montre clairement les deux corrélateurs associés a deux diviseurs
de Wilkinson. Notons a ce propos, que contrairement aux dispositifs DSPNA existants,
le D-FPR n’utilise pas d’isolateur ou de circulateur dans le circuit afin d’isoler les deux
corrélateurs. Ainsi, le systétme proposé s’avére comme particuliecrement adapté a une

intégration monolithique.

111.4.5.3 Caractérisation du D-FPR

Le circuit hyperfréquence de la figure I1I-32 est caractéris¢ a 1’aide de 1’analyseur de
réseaux HP8720C dans les plans de références des connecteurs coaxiaux. Ainsi, les

adaptations des ports de mesure sont inférieures a —15 dB entre 1 et 4 GHz, et permettent
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d’envisager un fonctionnement large bande. Les caractéristiques prépondérantes pour un
fonctionnement optimum du dispositif concerne les isolations respectives entre les acces 1 et
3 et entre les acces 2 et 3. Les résultats correspondants ainsi que les pertes entre les acces 1 et

2 sont exposés en figure I11-33.

Isolation port 1 / port 3 [dB]

-50 -

=75 -

-100
1 2 3 4
Fréq. [GHz]

(a) Isolation entre les ports 1 et 3

Isolation port 2 / port 3 [dB]

-25

-50

-75

Fréq. [GHz]

(b) Isolation entre les ports 2 et 3
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Transmission port 1 /port 2 [dB]

0
-5 -
-10 -
-15
1 2 3 4
Fréq. [GHz]
(c) Transmission entre les ports 1 et 2
Figure III-33 : Caractérisation du D-FPR.
(— Simulations ADS — Mesures ANA)

Les performances mesurées sont conformes a celles prévues lors des simulations ADS.
Les isolations sont inférieures a —25 dB dans la bande de fréquences d’utilisation du systéme.
Concernant les pertes entre I’acces de source et I’acces 1, nous observons une ondulation de
I’ordre de 4 dB. Le niveau de ces pertes n’est néanmoins pas préjudiciable au bon

fonctionnement du dispositif car cet effet est compensé par le calibrage du D-FPR.

Le second test concerne la vérification du comportement é€lectrique des quatre
détecteurs sur la gamme de fréquences d’utilisation. Deux charges adaptées sont connectées
aux ports de mesure (acces 1 et 2) tandis que le synthétiseur de fréquences, connecté au port
de source, permet d’ajuster la fréquence d’utilisation et la puissance. Nous relevons pour
chaque fréquence (1 a 4 GHz avec un pas de 500 MHz) les quatre tensions détectées, apres
amplification, V; (i =1,..,4) en fonction de la puissance injectée. Le gain DC des amplificateurs
est ajusté afin d’équilibrer les deux voies des détecteurs a la fréquence d’optimisation de 2.45
GHz. Signalons a cet effet que les amplificateurs utilisés différent de ceux utilisés pour le
FPR et présentent des tensions de saturation d’environ 4 V. Nous donnons en figure 111-34

I’évolution des tensions détectées en fonction de la puissance injectée a 2.45 GHz.
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Figure I11-34 : Tensions détectées en fonction de la puissance injectée a F = 2.45 GHz.

Sur la plage de puissances considérées, les détecteurs présentent un fonctionnement

quadratique. Au-dela d’environ 4 Volts, les amplificateurs DC sont en régime de saturation.

Comme pour le FPR, nous fixons la puissance du signal de référence au milieu de la zone

quadratique. Puis, dans le but d’évaluer les limites du dispositif en terme de détection, les

tests sont effectués pour chaque fréquence entre 1 et 10 GHz. Nous donnons en

tableau III-10 les zones quadratiques mesurées ainsi que les puissances des signaux de

référence retenues pour quelques unes de ces fréquences.

Fréquence Zone quadratique (dB) Puissance de référence
(GHz) \ Vs V3 Vs (dBm)
1 15 25 25 25 -7.5
2.45 20 20 20 20 -15
4 18 25 18 18 -16
6 24 25 24 25 -12.5
8 15 15 15 15 -7.5
10 20 15 20 20 -2

Tableau III-10 : Relevés expérimentaux in-situ (diodes montées)

des caractéristiques des détecteurs.

Ce tableau met en avant un bon comportement des détecteurs sur la plage de

fréquences d’utilisation (1 — 4 GHz). En augmentant la puissance de la source, nous voyons
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qu’il est tout a fait envisageable d’entrevoir un fonctionnement jusque 10 GHz, tout en

gardant une largeur de zone quadratique supérieure a 15 dB.

111.4.5.4 Conclusion

Aprées avoir réalisé et caractérisé le D-FPR, nous nous intéressons dans la suite de ce

travail a la mise en ceuvre du dispositif pour la mesure des paramétre S.

111.4.6 Mise en ceuvre de ’ensemble du D-FPR

111.4.6.1 Introduction

Rappelons que le dispositif réalisé est dédi¢ a la mesure de quadripdles passifs et
symétriques. Le principe de fonctionnement du D-FPR est identique a celui du D-SPR, a
savoir que chaque corrélateur inclu dans la structure du systéme mesure un coefficient, le
coefficient de réflexion (S;;) ou le coefficient de transmission (S,;) du quadripdle sous test. La
mesure de coefficients de réflexion par un dispositif quatre-port a fait I’objet du paragraphe

précédent, aussi nous nous focalisons dans la suite de ce travail sur la mesure de coefficients

de transmission. (|SZI| <1).

111.4.6.2 Calibrage et mesure

Nous redonnons ci-dessous les modélisations retenues respectivement aux premier,
deuxieme et troisieme ordre exprimant les tensions détectées V3 et Vi en fonction du

coefficient de réflexion S,, =1, + jO, du quadrip6le sous test :

Vi=byy+byl, +b,0, + b (122 +Q22)

V.=b,+b,I, +b,0, +b.,I," +b,0," +b.1,0, pour i =3, 4 (3.10)

1

V.=by+byl, +b,0, +b,1," +b,0," +b,1,0, +b(I," —31,0,°) ++b,(0," —31,°0,)

La premicre étape de calibrage consiste a mesurer les tensions détectées lorsque les
deux ports de mesure sont connectés a des charges adaptées afin de déterminer les termes

bio (1=1, 2 ). La deuxiéme étape nécessite un kit de calibrage constitué de n charges réparties

177

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

sur ’abaque de Smith pour la détermination des n constantes (avec n = 4, 6 ou 8 suivant le
modele considéré). Rappelons que dans notre étude, nous nous focalisons sur la validité du
modele considéré et les performances du dispositif. Aussi, plutdt que sur les aspects de
développement d’un kit de calibrage dédi¢, nous optons pour un déphaseur variable en
transmission du commerce couplé a un atténuateur pour la validation du dispositif. Le kit de
calibrage ainsi constitué permet de présenter des quadripdles adaptés de coefficients de

transmission S,; variables en module et en phase.

Nous proposons une étude comparative des modélisations au premier, deuxieéme et
troisiéme ordre en considérant environ 30 charges caractérisées au préalable a 1’analyseur de
réseaux HP-8720C et couvrant une dynamique de 45 dB. Apres avoir déterminé les constantes
de calibrage (a partir des 30 charges du dispositif suivant les trois modélisations, nous
présentons dans le tableau III-11 les valeurs des constantes de calibrage obtenues pour les

différents modeles ainsi que les coefficients de détermination * relatifs aux 30 charges

considérées.
Coefficient variable r;(()i(rijlf r(i(:lf:l; glr(()l(rieélg
b3o 1 288.2 288.2 288.2
b3 I -183.5 -183.4 -183.6
b3 Q2 476.1 476.1 476.1
b L’ 229.5 228.6
b Q,? 2281 226.9 227.1
bss LQ; 2.5 2.61
bss L3 QY 1.14
b7 Q3 1L°Q 7.9
¥ 99.9 % 99.9 % 99.9 %
) AVV3 1.28 % 1.01 % 0.38 %
3
(a)
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coefficient variable modele modele modele
ordre 1 ordre 2 ordre 3
bao 1 209 209 209
bai L 334.1 333.9 333.9
bay Q2 152.3 152.3 152.3
bas I, 156.9 156.8
b Q,? tol.3 166.1 166.2
bas LQ; -0.47 -0.7
bus L3 Q)° 2.4
bu7 Q3L Q, 0.3
” 99.9 % 99.9 % 99.9 %
2 AVV4 0.57 % 0.54% 0.43 %
f
(b)
Tableau III-11 : Comparaison des modéles a 2.45 GHz.
(a) Modélisation V; (b) Modélisation V;

Contrairement au D-SPR et au FPR précédemment étudiés, ces tableaux montrent
qu’une mod¢lisation au premier ordre s’avére amplement suffisante pour traduire le
comportement des détecteurs D; et Dy les erreurs sur les tensions V3 et V4 n’excedent pas 1.3
%. Ainsi, quatre charges de calibrage sont amplement suffisantes pour caractériser le

dispositif a 2.45 GHz dans une configuration de mesure en transmission.

Au méme titre que le FPR, la conception du D-FPR a été orientée vers une utilisation
relativement large bande. Les résultats de caractérisation petit signal du dispositif
(cf. Fig. I1I-23) montre en effet qu’une application dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz est
envisageable. Une autre spécificité du travail proposé est de corriger par un traitement de
signal approprié (software) les limitations intrinseques a la technologie (hardware). Autrement
dit, la mod¢lisation proposée doit permettre d’atteindre une bande de fréquences d’utilisation
beaucoup plus importante que celle correspondant a la caractérisation du dispositif (1 — 4

GHz).

Ainsi, apres avoir mis en avant les performances matérielles du dispositif a 2.45 GHz
et montrer qu’une modélisation classique (au premier ordre) permet de rendre compte de la

nature des tensions détectées, nous déterminons a partir des mesures d’environ 30 charges,
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caractérisées au préalable a I’analyseur de réseaux entre 1 et 10 GHz, les erreurs commises
sur les tensions V3 et V4 pour trois modélisations au premier, deuxiéme et troisi¢me ordre. La

figure I11-35 résume les résultats obtenus.

Erreur sur V; [%]

6
modele 1
5 F B modéle2
4 | B modéle3
3 |
2 ||
i |_l |_h
0 L]
1 2.45 4 6 8 10
Fréq. [GHz]
(a)
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© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

Erreur sur V, [%]

5
modg¢le 1
4 |
B modele?2
3| B modéle3
2 -
1 -
; [L 1
1 2.45 4 6 8 10
Fréq. [GHz]
(b)
Figure I11-35 : Erreurs commises sur les tensions détectées [1 — 10 GHz].
(a) Modélisation V; (b) Modélisation V,

Ce type de données montre que dans la bande de fonctionnement du D-FPR
(1 — 4 GHz), une modélisation au premier au premier ordre permet de garantir des erreurs sur
les tensions inférieures a 3%. Cette erreur est diminuée dans un rapport trois si I’on considere
une formalisation au troisiéme ordre. Au-dela de 4 GHz, les erreurs sur les tensions Vi et Vy
peuvent atteindre environ 5% pour les modélisations aux premier et deuxieme ordre. Le
troisieme ordre s’avere, quant a lui, particulierement performant en placant les erreurs sur les
deux tensions a moins de 2%. En contrepartie, 1’utilisation de huit charges étalons est

nécessaire pour la mise en place du probléme direct au troisiéme ordre.

Nous cherchons également a évaluer les taux de distorsions harmoniques d’ordre 2 et
3 par rapport a I’harmonique fondamental. A cet effet, nous donnons ci-dessous les formules
permettant de calculer les taux de distorsion 7, et 75, respectivement d’ordre 2 et d’ordre 3

a partir des coefficients de calibrage.
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\/<b’3_b"‘)2+(b’5)2 b 2+b

T, =42 2. o g, Ve P

21 T 31—
NUREY S

i=3,4 (3.11)

ka,f + b‘,j

Nous calibrons le dispositif entre 1 et 10 GHz et nous déduisons a 1’aide des relations
précédentes (3.11) les taux de distorsion pour chacune des tensions V3 et V4. Les résultats sont

reportés dans le tableau donné ci-apres.

Taux de distorsion V5 [%]

25
20 m T,
BT
15 >l
10
| L
0 |
1 2.45 4 6 8 10
Fréq. [GHz]
(a)
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Taux de distorsion V, [%)]

25
20 r o Ty,
15 "
10
) '
0 - -
1 245 4 6 8 10
Fréq. [GHz]
(b)
Figure II1-36 : Taux de distorsion harmonique dans la bande fréquentielle [1 — 10 GHz].
(a) Tension V; (b) Tension V4

Ces relevés permettent d’évaluer le caractere non-lin€aire du systéme en fonction de la
fréquence. Comme nous ’avons déja remarqué, a la fréquence de 2.45 GHz, les taux de
distorsion harmoniques restent négligeables. Dans la bande fréquentielle 1 — 4 GHz, les
relevés montrent des distorsions relativement faibles. Au-deld, les taux d’harmoniques
peuvent dépasser 20%. Aussi, nous voyons la nécessité de prendre ces effets en compte dans
la modélisation. Dans la prochaine étape, nous nous intéressons a la résolution du probléme

inverse en considérant les modélisations au deuxiéme et au troisi€éme ordre.

111.4.6.3 Résolution du probléeme inverse

Aprées avoir déterminé les constantes de calibrage du D-FPR entre 1 et 10 GHz suivant
les deux modélisations retenues, nous procédons, en vue de sa validation, a la mesure de
coefficients de transmission et comparons les résultats obtenus apres inversion des modeles a
ceux issus de la caractérisation a 1’analyseur de réseaux HP8720C (Figure III-37). Sont
considérés environs 30 quadripdles réparties sur 1’abaque de Smith et couvrant une

dynamique de 60 dB. Les résultats sont donnés dans les graphes ci-apres.
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(a) F=1GHz (b) F =2.45 GHz
T | 785 n
(¢c) F=6 GHz (a) F =10 GHz

Figure II1-37 : Comparaison des coefficients de transmission.

(O ANA V' modéle 2 X modele 3)

L’analyse de ces graphes montre qu’une modélisation au deuxiéme ordre permet de
répondre a la plupart des configurations pour les fréquences 1 et 2.45 GHz. Au-dela, ce
modele s’accompagne d’erreurs non négligeables. Le modele au troisiéme ordre se montre,

quant a lui, comme particulierement robuste.

A titre d’information, la figure I1I-38 présente I’évolution de ’EVM en fonction de la

fréquence pour les deux types de modélisation. Rappelons qu’environ 30 charges sont

considérées.
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EVM
0.04
B modéle 2
0.03 | . modéle 3
0.02 |
001 | I
0 .
1 2.45 4 6 8 10

Fréq. [GHz]

Figure I1I-38 : EVM en fonction de la fréquence.

Dans la bande de fréquences considérée, une modélisation au deuxieme ordre garantit
un EVM inférieur a 0.03 tandis que la modélisation au troisieme ordre permet d’aboutir a un
EVM moyen inférieur a 0.02. Ainsi, en fonction de la précision escomptée sur les mesures, le

modele est ajusté en conséquence.

111.4.6.4 Conclusion

Compte tenu des résultats pratiques obtenus dans le cadre de cette étude, le
fonctionnement du D-FPR est donc validé par comparaison a I’analyseur de réseaux
commercial dans une configuration de mesure en transmission. Signalons que les résultats

obtenus sur la mesure de coefficients de réflexion se sont avérés équivalents.

Les dispositifs présentés jusqu’a présent utilisent des synthétiseurs de fréquences
commerciaux comme sources externes. Cette solution n’étant pas vraiment compatible avec
un contexte industriel, nous nous intéressons dans la suite de ce travail a ’intégration de la

source dans le dispositif. En particulier, nous proposons un SPR fonctionnant a 60 GHz.
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I11.5 Reflectometre six-port en technologie MMIC

II1.5.1 Introduction

Depuis des années, au sein du groupe CSAM, nous concevons et réalisons des SPRs
en gammes micro-onde et millimétrique dans le but de réduire le cotit et d’accroitre les
potentialités de ces systémes dans divers champs d’applications [LAS 92] — [LAS 95] —
[LAS 96] — [LAS 00 a]- [LAS 00 b] — [LAS 00 c]- [GLA 99 a] — [GLA 99 b] —
[GLA 99 c¢] —[GLA 00 _a] — [GLA 00 _b] — [MAA 03] — [MAA 04] — [MAA 05]. Dans ces
dispositifs, I’existence de synthétiseurs de fréquences commerciaux, utilisés comme sources
externes, n’est pas vraiment compatibles avec un contexte industriel. L’intégration
monolithique de toutes les fonctions (source, corrélation, détection) sur une seule puce
offrirait la possibilit¢ d’une production faible cotlit, une petite taille, un encombrement
restreint et une plus grande fiabilité. Ainsi, I’intégration de la source au SPR devrait

grandement faciliter la pénétration de ce type de systeémes dans I’industrie [HAD 06].

Nous pouvons mentionner que des SPRs en technologie MMIC ont déja été
développés [WIE 97] - [TAT 03] et que des essais pour réaliser un SPR incluant la source sur
la puce ont ét¢ menés [SOL 92]. Néanmoins, il faut signaler que ces essais se sont révélés
infructueux car la source a oscillé en dehors de la bande de fréquences d’utilisation du SPR.
Les bons résultats obtenus avec un SPR en technologie MHMIC [MAA 05] nous ont donc
amené a considérer un module six-port intégré avec les détecteurs et la source ‘ on-chip ’
opérant a 60 GHz. Le dispositif dénommé MIMWR (Monolithic Integrated Millimeter Wave
Reflectometer) est concu en technologie InP. En effet, En plus de 1’avantage d’une grande
fréquence de coupure supérieure a 200 GHz, le process D-HBT (Dual-Heterojunction Bipolar
Transistor) de OMMIC offre la possibilit¢ de développer des oscillateurs a faible bruit de
phase. Bien que des intégrations d’oscillateurs contrdlés en tensions opérant aux fréquences
millimétriques et utilisant une technologie HEMT (High Electron Mobility Transistor)
[KUD 98] ont été reportés, il apparait que leurs bruits de phase sont limités par le bruit
intrinseéque en 1/f présent dans les HEMTs. Ce bruit en 1/f plus petit dans les DHBTSs fait de
cette technologie une candidate appropriée pour la réalisation de VCOs avec un bruit de phase

réduit [KWO 91] — [WAN 95] — [XIA 95].
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I11.5.2 Description des éléments du MIMWR

111.5.2.1 Introduction

La solution proposée pour le design du MIMWR est basée sur I’architecture du SPR
(Figure II-6). Ainsi, le MIMWR comprend un réseau six-port, deux coupleurs directifs de
type © branchline °, quatre détecteurs quadratiques et une source. Rappelons que le réseau six-
port se compose de quatre coupleurs ‘branchline’, une ligne a retard 90° et quatre

résistances 50 Q. Compte tenu de la fréquence de travail ¢élevée et du fait que la fonderie

n’était pas encore stabilisée au moment de 1’étude, nous avons opté pour une conception et
une optimisation de la partie passive du circuit (coupleurs, ligne a retard) sur HFSS en
considérant les différentes couches du substrat. La source et le détecteur quadratique utilisant
tous deux des transistors D-HBT, une caractérisation petit signal de ce dernier a permis de
disposer d’un modele que nous intégrons dans I’environnement ADS. Enfin, une co-
simulation entre les données de simulation des parties passives et actives permet de prévoir le

comportement du circuit final.

II1.5.2.2 Coupleurs en technologie coplanaire

Nous dénombrons six coupleurs branchline pour le dispositif final. Rappelons encore
une fois que les performances du circuit final sont étroitement liées a ’adaptation et la
directivité des coupleurs. Ces derniers sont congus en technologie coplanaire et nécessitent
donc I'utilisation de ponts a air afin d’assurer le mode de propagation principal et éviter

I’apparition de modes supérieurs (figure I11-39).

780 um

I11-39: Layout du coupleur en technologie coplanaire a 60 GHz.
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Les résultats de simulation sont consignés dans le tableau suivant :

Adaptation -39 dB
Directivité -3.3dB
Couplage -3.7 dB
Isolation -26 dB

Déphasage -93°

Tableau III-12 : Caractéristiques du coupleur ‘branchline’ a 60 GHz.
(Simulations HFSS)
Le choix a été fait d’optimiser les paramétres d’isolation et d’adaptation (inférieures a
-25 dB) au détriment des termes de directivité, de couplage et du déphasage entre les voies
directe et couplée. La motivation d’un tel choix est portée par le fait que le calibrage du

dispositif final permet, comme nous 1’avons déja signalé, de rééquilibrer les deux voies.

111.5.2.3 Détecteurs a base de D-HBT

Chacun des quatre détecteurs est congu a I’aide d’un transistor D-HBT dont la base et
le collecteur sont court-circuités. Dans le but d’obtenir une bonne adaptation et d’accroitre la
sensibilit¢ du détecteur, nous optons pour un réseau d’adaptation sélectif constitu¢ d’une
capacité¢ C; et d’une inductance L; connectées a I’entrée du transistor. Le schéma ¢électrique
du détecteur et son layout sont donnés en figure I11-40. La capacité C, associée a la résistance

de charge R, forme un filtre passe-bas en sortie du détecteur.

v(t)

(a) (b)

I11-40 : Conception du détecteur quadratique a 60 GHz.

(a) : Schéma électrique  (b) : Layout associé

La sensibilité¢ du détecteur est directement corrélée a la résistance de charge Ry en

sortie du détecteur qui doit étre la plus grande possible. A cet effet, comme c’était le cas pour
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les systémes précédents, un amplificateur d’instrumentation a trés haute impédance d’entrée
est connecté¢ a la sortie de chaque détecteur. Nous donnons ci-dessous les résultats de
simulation de la tension détectée Vg en fonction de la puissance hyperfréquence P injectée a

I’entrée, pour différentes résistances de charge Ry.

Vi (mV)
10000

1000
100
10

1

0,1
0,01
0,001 ! ! ! !

P (dBm)

Figure II1-41 : Tension détectée en fonction de la puissance hyperfréquence injectée.
sur le détecteur D-HBT a 60 GHz.

Les données simulées montrent un bon comportement du détecteur avec une zone
quadratique qui s’étend de -50 dBm a environ -17 dBm. Nous donnons dans le tableau suivant

les sensibilités pour les trois résistances de charge considérées.

R, (MQ) Sensibilité (mV | uW)
0 5.53
100 0.65
50 0.35

Tableau II1-13 : Sensibilité en fonction de la résistance de charge Ry, a 60 GHz.
( Simulations ADS )

La sensibilité¢ du détecteur atteint S mV / uWW pour une résistance de charge infinie et

reste supérieure a 300 V' / uW pour des résistances de charge supérieures a50 MCQ.
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111.5.2.4 Oscillateur a base de D-HBT

La source est un oscillateur a résistance négative opérant a la fréquence de 60 GHz. La
figure I11-42 montre le schéma ¢électrique et le layout de 1’oscillateur utilisant un transistor

D-HBT.

stubl Gnd
_L_:l_ii
1 Ve
stub2 Gnd
S
Vee
(a) (b)

Figure II1-42 : Conception de I’oscillateur 60 GHz.

(b) : Schéma électrique  (b) : Layout associé

Le stub en court-circuit ‘stub 1’ permet d’amener le composant dans une région instable.
La fréquence d’oscillation, 60 GHz, est ajustée par I’émetteur a 1’aide d’un deuxieme stub en

circuit ouvert (‘stub2’). La tension de sortie continue est filtrée a 1’aide d’une capacité C, .
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Nous donnons ci-apres le spectre de sortie de 1’oscillateur obtenu par simulation sous

ADS.

P (dBm)

50 100 150 200
F (GHz)

Figure II1-43 : Spectre de ’oscillateur D-HBT.
(Simulations ADS)

Une puissance de sortie de 2.4 dBm est obtenue a 60 GHz. Nous donnons dans le
tableau ci-dessous un récapitulatif des puissances simulées en sortie de 1’oscillateur pour les

harmoniques d’ordre 2 et 3.

F (GHz) P (dBm)
60 24
120 25.8
130 36.1

Tableau III-14 : Densité spectrale de puissance sur les harmoniques a 60 GHz.
(Simulations ADS)

Le tableau met en avant des taux de réjection supérieurs a 25 dB pour les harmoniques

d’ordres 2 et 3, validant la conception de 1’oscillateur.

111.5.2.5 Conclusion

Les divers éléments constitutifs du MIMWR sont simulés et optimisés sous ADS et

HFSS. La conception du dispositif final qui correspond a I’association des fonctions source,
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corrélation et détection requiert des considérations particuliéres que nous abordons dans le

paragraphe suivant.

II1.5.3 Conception du MIMWR

111.5.3.1 Introduction

Nous exposons dans cette partie la conception en technologie InP du dispositif final
destiné a la mesure a 60 GHz du coefficient de réflexion d’un DST. Rappelons que les parties
passives (coupleurs, lignes a retard, résistances 50Q2, circuits d’adaptation des détecteurs) ont
été simulées sous HFSS alors que les parties actives (source, détecteurs) ont €té simulées sous
ADS. La co-simulation permet de traiter I’ensemble des données sous la forme d’une unique
simulation sous ADS. La conception du MIMWR, que nous exposons dans un premier temps,
demande une attention particuliere pour garantir la stabilité de la source. Dans un deuxiéme
temps, nous simulons le dispositif final dans sa configuration de mesure afin d’entrevoir les

caractéristiques de fonctionnement du MIMWR.

111.5.3.2 Optimisation du MIMWR

Le point critique de cette étude concerne ’influence du DST sur la stabilité de la
source. En effet, nous comprenons aisément que la réponse de la source est affectée par les
propriétés d’adaptation du DST et par conséquent, le fonctionnement global du MIMWR s’en

trouve influencé.

Concernant les SPRs usuels, un isolateur est généralement inséré entre la source et le
réseau six-port. Comme nous souhaitons proposer une solution entiérement intégrée, il n’est
pas possible de retenir cette option. Une alternative pour maintenir la stabilité de la source est
d’utiliser un ‘buffer’ congu a 1’aide d’un transistor. Le principal désavantage de cette solution,
except¢ l’augmentation du degré de complexité¢ du circuit, est I’augmentation de la

consommation d’environ100 mW .

Donc, pour soulever cette difficulté, nous proposons d’inclure un atténuateur dans le
‘design’ du circuit. Cette option présente 1’avantage de pouvoir sélectionner la plage
d’opération des détecteurs en plus de réduire I’influence du DST sur la stabilité de la source.

Ces considérations nous ameénent a I’adjonction d’un atténuateur congu a l’aide de trois
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résistances dans une structure en 7. L’atténuation qui a été choisie pour garantir la stabilité de

la source et un fonctionnement en zone quadratique est de 17 dB.

Nous donnons en figure 111-44 le layout du MIMWR.

<«—— port de mesure

détecteur

e ——

r=-

| S—

=

source

)
H(— coupleur

(==
Figure I11-44 : Layout du MIMWR (4.3 X 4.4 mm?).

La taille du circuit final est de 4.3 X 4.4 mm’. La majeure partie de la superficie est
occupée par les six coupleurs ‘branchline’. V; a V4 représentent les tensions de sortie des

quatre détecteurs quadratiques.

Comme I’influence sur la stabilité de la source devient importante dans le cas de la
mesure de charges présentant des coefficients de réflexion importants, nous effectuons des
simulations pour un DST constitué d’un court-circuit glissant. Nous représentons alors en
figure I11-45 le module du coefficient de réflexion |F | simulé en sortie de 1’oscillateur

lorsque la phase du DST varie de 0 & 360°.
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|T| [dB]

-55

0 90 180 270 360
phase du court-circuit glissant [°]

Figure I11-45 : Adaptation du port source en fonction du coefficient de réflexion du DST
(F=60 GHz DST = court-circuit glissant).

La conclusion dressée apres ’examen de la figure I11-45 est que, compte tenu des
choix de conception opérés, la stabilité de la source ne sera pratiquement pas affectée par les

propriétés d’adaptation du DST. La topologie incluant un atténuateur en T est donc adoptée.

111.5.3.3 Modélisation du probléme direct

Afin de prédire les performances du circuit final, nous simulons sous ADS les tensions
détectées lorsqu’un court-circuit glissant est connecté sur le port de mesure. Nous venons

alors interpoler les données de simulation au modéle au deuxiéme ordre permettant

. . y ’ . - r : i®
d’exprimer les tensions détectées en fonction du coefficient de réflexion S, = |S11|e’ S que
nous redonnons ci-dessous :

2 .
Vi=a, +a, |S11| + a12|S11|Sm(CDsn )+ ai3|S11|COS((D511)

: i i=1,.4 (3.12)
+a[4|S11| Sln(2®511)+a[5|S11| cos(2D )

En figure III-46 sont reportés les résultats issus des simulations ADS et ceux issus de

I’interpolation par le modele précédent des données simulées.
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0 1 1 1

0 ) 180 270 360
| Dy | [°]

Figure I11-46 : Comparaison des tensions V; a 60 GHz.
( m simulations ADS — modéle (3.12) )

Les résultats de simulation montrent un bon comportement du modele. Pour les quatre
tensions considérées, nous avons quantifié 1’erreur apportée par le modele & moins de 1.5 %.
Afin de prévoir la répercussion de cette erreur sur la mesure du coefficient de réflexion d’un
DST, nous avons simulé des charges couvrant tout 1’abaque de Smith. Aprés calibrage et
inversion de la modélisation au deuxiéme ordre, nous avons apprécié les erreurs sur le module
du coefficient de réflexion a 0.5 % tandis que I’erreur sur la phase ne dépasse pas 0.3°. Ces
résultats, conformes a nos attentes, permettent de valider le systéme et la modélisation

associée.

111.5.3.4 Conclusion

Un réflectometre enticrement intégré opérant a 60 GHz a été congu dans une
technologie InP. Ce systéme est bien adapté a des applications millimétriques. En particulier,
ce dispositif devrait jouer un rdéle important dans le développement de capteurs pour des

applications ou une haute résolution est demandée.
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II1.5.4 Conclusion

Nous avons montré la faisabilité d’un réflectométre six-port MMIC opérant en gamme
millimétrique et dont la particularité est d’inclure 1’ensemble des fonctions ( source,
corrélation, détection ) sur la méme puce. Des raisons de facilité de réalisation nous ont porté
sur I'utilisation d’un atténuateur résistif pour garantir la stabilité de la source et I'utilisation de
transistors DHBT non polarisés pour la détection de puissance. Néanmoins, La technologie

non encore stabilisée nous a amené a différer le ru’.

Signalons également qu’un autre avantage de la fonderie DHBT sur InP de chez
OMMIC est la possibilit¢ de combiner sur la méme puce les circuits analogiques

millimétriques avec des unités de traitement numérique.

Enfin, remarquons que le circuit peut également étre utilis€¢ dans le domaine des
télécommunications. Une topologie dérivée du MIMWR prenant en compte la largeur de

bande requise pour des applications en télécommunications est a 1’étude au sein du groupe.
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I11.6 CONCLUSION

Les étapes de conception et de réalisation décrites dans ce chapitre ont donné lieu a la
réalisation de dispositifs opérant dans les gammes des longueurs d’ondes micro-ondes et
millimétriques. Ces dispositifs, le D-SPR, le FPR et le D-FPR sont a la base du
développement de techniques micro-ondes et millimétriques pour le controle non destructif

mené au laboratoire.

Ces systemes devraient donc participer a lever une des contraintes fortes qui s’opposent
a D’application de telles techniques dans le domaine industriel, a savoir la disponibilité

d’appareils de colit abordables et compatibles avec la demande industrielle.

Les cceurs de ces dispositifs que sont les corrélateurs six-port et quatre-port trouvent
¢galement des applications dans les domaines des télécommunications ou des radars. En
particulier, le corrélateur quatre-port de par son faible encombrement et sa large gamme de
fréquences se présente comme particulierement adapté pour des applications de réception de

signaux numériques.
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CHAPITRE IV
APPLICATION AU CONTROLE NON DESTRUCTIF
ET AUX TELECOMMUNICATIONS
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IV.1 INTRODUCTION

La réalisation des différents dispositifs (D-SPR, FPR et D-FPR), présentés dans les
précédents chapitres, nous permet d’envisager de mani¢re plus réaliste ['utilisation des

techniques micro-ondes et millimétriques pour des applications hors laboratoire.

Les champs d’applications de ces techniques sont trés nombreux. Aussi, nous nous
limitons volontairement a la mise en ceuvre de ces dispositifs dans deux domaines

d’applications que sont le Controle Non Destructif (CND) et les télécommunications.

Dans le premier cas, nous associons le FPR réalis¢ au laboratoire a une antenne cornet
de manicre a aboutir a une technique de mesure en espace libre sans contact. Nous voyons, au
travers d’un exemple li¢ a I’industrie du batiment, comment cette technique peut apporter des

réponses a un probléme concret posé dans ce secteur.

Dans le second cas, nous proposons une nouvelle architecture de récepteur de
télécommunications, basée sur un corrélateur quatre-port, qui présente des avantages
conséquents en regard des systémes de réception conventionnels et des récepteurs six-port et
cing-port. Nous validons expérimentalement ce concept dans la bande de fréquences 1- 4

GHz sur une modulation numérique QPSK.
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IV.2 APPLICATION LIEES AU CONTROLE NON DESTRUCTIF

IV.2.1 Introduction

L’utilisation des micro-ondes pour le contrdle non destructif (CND) n’est pas une idée
nouvelle [FEL 73] — [BOT 93] — [LAS 96] — [GLA 99] — [ANU 05] — [MAL 05] — [PED 01].
En effet, de nombreuses techniques hyperfréquences, basées en général sur les propriétés de
transmission et/ou de réflexion d’un matériau, ont été mises au point dans le domaine de la
caractérisation électromagnétique. Ces méthodes trés performantes ont cependant beaucoup
de mal a s’imposer du point de vue industriel en grande partie du fait des équipements

qu’elles nécessitent.

Ainsi, la réalisation des différents dispositifs (SPR, D-SPR, FPR et D-FPR), présentés
dans les précédents chapitres, nous permet d’envisager de maniére plus optimiste 1’utilisation
des techniques micro-ondes et millimétriques pour des contrdles hors laboratoire. Le
dispositif hyperfréquence se compose de I'un des systemes de mesure des paramétres S et

d’une cellule de mesure dont le choix dépend du matériau a tester [WAN 07] — [HAD 07].

Les champs d’applications de ces techniques sont trés nombreux. Aussi, plutdt que
d’aborder de manic¢re générale les possibilités de mise en ceuvre dans des domaines
extrémement variés, nous avons choisi un exemple particulier qui peut servir d’élément de

base pour une démonstration des possibilités offertes par ce type de procédés.

Ainsi, I’exemple traité ici est lié principalement a I’industrie du batiment. Nous allons
voir comment une technique de mesure en espace libre peut apporter des réponses a un
probléme concret posé dans ce secteur industriel. Le choix de cette technique est
principalement motivé par des avantages tels que le caractére sans contact du procédé et la

non nécessité, a priori, d’une cellule de mesure pour le conditionnement du matériau sous test.

IV.2.2 Principe de mesure

Le principe de mesure retenu dans cette étude est représenté par le synoptique donné
en figure IV-1. Dans cette configuration, le dispositif de mesure est associ¢ a une antenne
cornet pour réaliser la mesure du coefficient de réflexion d’un matériau déposé sur une plaque

métallique située a une distance L de ’antenne. Nous avons opté pour une configuration de
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mesure en réflexion, dite monostatique. En effet, puisque beaucoup d’applications ne
permettent I’accés que d’un seul coté du matériau sous test, c’est le cas par exemple pour les
applications ou les matériaux sont convoyés sur des treillis métalliques [MAT 01]. La
présence de la plaque métallique permet de n’utiliser qu'une seule antenne fonctionnant a la

fois en émission et en réception.

FPR
mesure en réflexion

s

antenne, \
—Aeg----

L
matériau
h 1 e plaque métallique
L y
777, 7. 7.

Figure IV-1: Synoptique du dispositif de mesure en espace libre

1V.2.3 Etalonnage de la structure de mesure

Dans ce type de caractérisation, les protocoles de mesure sont relativement bien établis
[VAR 91]. La configuration de mesure usuelle, dite bistatique, consiste en la mesure du
coefficient de transmission du matériau sous test a 1’aide de deux antennes respectivement
d’émission et de réception. En particulier, des précautions d’usage sont nécessaires afin de
s’affranchir des imprécisions causées par les effets de diffraction sur les arétes de
I’échantillon et par les réflexions multiples entre les antennes et la surface de 1’échantillon. En
pratique, des antennes cornets utilisant des lentilles sont généralement employées afin de
minimiser ces effets de diffraction mais surtout pour rendre le faisceau paraxial dans le
matériau sous test [MUH 02]. De plus, une technique de calibrage vectoriel, usuellement TRL
(Thru-Reflect-Line), utilisant un filtrage temporel permet ensuite d’éliminer les erreurs dues
auxdites réflexions multiples. Cette technique s’est montrée trés efficace dans un contexte de
laboratoire [GHO 90]. Néanmoins, sa transposition dans un environnement industriel s’avere
difficile compte tenu des équipements mis en jeu.

Comme nous I’avons signalé, la configuration retenue dans le cadre de cette étude
repose sur la mise en ceuvre d’un banc de mesure monostatique, I’antenne d’émission servant

également pour la réception du signal. De plus, I'utilisation de lentilles pour focaliser le
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faisceau étant peu compatible avec des mesures hors laboratoire, nous optons alors pour

[’utilisation d’antennes non directives.

Afin de réduire les effets de diffraction, nous décidons de réduire la distance L. Les
systemes de mesure réalisés au laboratoire ne permettant pas de réaliser la fonction de filtrage
temporel, un étalonnage au préalable de la structure de mesure est donc nécessaire
[GLAY 99]. Celui-ci est réalisé en retirant le matériau sous test comme indiqué en

figure IV-2.

FPR

mesure en réflexion @
_kﬁ - Slvlm >
antenne T,
\
Y Y W Tiy AT, 0-r-
zZone L
champ proche ref
[N I A —— < Lref - -
L I
E(L) EQL-L,)
zone E ( 1 ) v A
champ lointain ref E( L)
plaque métallique
A 4 ‘ I -}-
L4 /777777 >
-1 vVr

Figure I'V-2: Synoptique et graphe de fluence associé de 1'étalonnage du dispositif de mesure

Nous faisons également apparaitre, sur cette figure, le graphe de fluence représentant
la propagation des ondes électromagnétiques. Remarquons toutefois que la distance L doit étre
choisie afin de respecter les conditions de champ lointain de fagon a considérer une
propagation plane de 1’onde arrivant sur le matériau. Ainsi, au-dela d’une certaine distance
notée L, et calculée de sorte a se placer dans des conditions de champ lointain, nous
considérons le cas d’une onde se propageant suivant le mode ‘rayon’. Ce concept de rayon
permet de formaliser le probléme selon une approche similaire a celle utilisée en optique (lois
de Snell-Descartes).

En deca de cette distance, il nous est difficile de mettre en équation la propagation de
I’onde puisque nous sommes en zone de champ proche. Aussi, nous modélisons celle-ci par
un quadripole ‘phénoménologique’ [I',, 7}, I',, T,] caractéristique d’une part de ’antenne
dans son environnement et d’autre part de 1’établissement progressif d’une onde guidée vers

une onde plane.
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Les champs sont régis dans le vide par I’équation d’Helmholtz. Pour le champ

¢lectrique, elle s’€crit :
V2E(r)+ 7, E(r)=0 (4.1)

. 27 , . ,
ou y, = J/’t_ représente la constante de propagation dans 1air.
0

La solution de I’optique géométrique est une solution approchée de 1’équation de
Helmbholtz pour laquelle I’amplitude du champ est constante lors de la propagation. Elle est
obtenue en insérant dans 1’équation d’onde 1’approche asymptotique du champ établie par

Kline et Luneberg [KLI 51], et qui a pour expression :

- E,(F)

E(F,t) - e—ﬂo‘f’(f‘) . .
n=0 (.]]/0)

(4.2)

ou W (7) représente le front d’onde au point d’observation. Une approximation au premier
ordre (hautes fréquences) permet de négliger les termes en jy, d’ordre supérieur ou égal a 1.

Dan ce cas, la solution se résume a :

E(F,t) = E,(F)e ¥ P eiet (4.3)

La variation temporelle étant implicite, 1’expression du champ électrique de 1’optique

géométrique est généralement mise sous la forme :

™ T plpz —Jjvor
E(P)=E(0 e " 4.4
(Py=H )\/(pl +r)(p, +71) 4

ou :
> E(0) est le champ au point de référence 0,
> p, et p, sont les rayons de courbure de la surface d’onde au point 0 (figure IV-3),

» P est le point d’observation situé a une distance » du point 0,

» le terme \/ Ve , appelé facteur de divergence, traduit la conservation de
(o +r)py+71)

I’énergie durant la propagation électromagnétique [VAN 96].
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Figure IV-3 : Fronts d’onde pour I’optique géométrique.

L’expression du champ de I’optique géométrique laisse apparaitre une déficience : le
champ devient infini lorsque » = —p, ou r = —p, . Cet ensemble de points ou se traduit une
telle divergence est appelé caustique (notée C; et C; sur la figure IV.3) et correspond au cas
ou nous ne sommes plus en présence d’un champ de rayons. On remarque que 1’expression

(4.4) restitue ’expression d’une onde sphérique si p, = p, = p, et celle de ’onde plane si p,

et p, tendent vers I’infini.

Signalons que dans le cas usuel, la distance entre I’antenne et le matériau est choisie
suffisamment grande afin de négliger le facteur de divergence. Dans notre cas, nous
choisissons volontairement d’opérer a une distance antenne-matériau relativement proche
pour minimiser les effets de diffraction sur les bords de 1’échantillon et prenons en compte, de
ce fait, le facteur de divergence dans la modélisation. On se situe en fait a une distance r
séparant I’antenne du point d’observation P ou nous pouvons considérer une onde sphérique

de telle maniere que la relation (4.4) s’écrit :
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E(P)= E(O)%e‘”‘)" (4.5)

Po

La mise en équation du coefficient de réflexion, obtenu dans de telles conditions, est
alors donnée selon le graphe de fluence associé a cette configuration (Figure IV.2). Dans
notre cas, nous ne sommes pas en présence d’ondes planes et par conséquent, le facteur de

_FPo
Po T

divergence qui traduit I’atténuation dans le milieu permet de prendre en compte la

nature des ondes. Nous proposons en conséquence un formalisme basé sur les regles de
Mason, mais ou nous ajoutons des éléments nouveaux pour tenir compte de ces effets de

pertes de propagation.

Nous analysons plus particulierement la propagation entre les points d’abscisses » = L
et r = L,.ren considérant les différentes réflexions et trajets multiples. La situation est illustrée

en Figure [V-4.

h

ref

\ A

—> <
P+ L

—7o(L-L,
ref e 70( ref )

1 > 1 Po+L

A 4

py+L

ref e—}’o (L=Lyy)
Pot Lref o 20l Py t+L

_ o T et <

Pot+2L-L,,

\/

_(l_rz)

Ppy+2L-L,, > po+3L-2L,,

Pot L, o 2oLy Po + Lref o 70U r)

Pot Ly, o0y
2
py+3L-2L,,

\/
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2 Pt Lref ol .2 Pot+ L, o ST L)
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2 Pot Lref ~570(L—Lygr)
, ——————e
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'
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Figure IV-4 : Réflexions multiples dans une boucle.
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Cette figure donne une représentation des différentes contributions obtenues a partir
d’une onde de référence incidente en r = L, sujette a de multiples réflexions et de multiples
trajets entre la plaque métallique et I’antenne. Nous remarquons que la valeur du facteur de

divergence diminue au fur et & mesure que le signal se propage.

Nous appelons R;; le coefficient de réflexion calculé dans le plan r = L,.;, ce dernier
correspondant a la contribution de toutes les ondes émergentes de ce plan. Le coefficient de

réflexion R;; s’écrit alors :

0 —+ L .
Ry= Y (1) () P gt (4.6)
p— Py +2nL-(2n-1)L,,

Signalons que dans le cas d’une onde plane ( p, — ), on retrouve une expression du
coefficient de réflexion R;; qui prend la forme d’une série géométrique de la forme :
1

_ S _ 1\ n—1 _—2ny,(L—Lref) __
Rll - HZI:( 1) (FZ) € - 8270(14*1‘"57”) +r2 (47)

La mise en équation du coefficient de réflexion S";;,, (I’exposant ‘v’ indiquant une mesure a
vide) collecté par le dispositif de mesure, est alors donnée selon le graphe de fluence associé a

cette configuration (figure IV-2) par la relation suivante :

Svllm =F1 _T;TZRII (48)

Compte tenu de la nature transcendante de 1’équation (4.7), nous limitons volontairement le
développement de R;; a un ordre n = 3. Nous verrons dans le cadre des applications abordées
que cet ordre est généralement suffisant pour rendre compte de maniere satisfaisante de la

grandeur mesurée. Le modele (4.8) s’écrit alors :

X 1 Po +Lref 2ny,(L-L
S =T, =TT, ) (-1)"(T,)" - o2 (LLref) (4.9)
= po+2nL—(2n-1)L,,
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Signalons également que la mise en équation du coefficient de réflexion, obtenu dans

des conditions de champ lointain ( p, — o), permet d’aboutir & un mod¢le compatible avec

ceux des études antérieures portant sur la mesure de gain d’une antenne [COQ 92] ou les
paramétres,, I', et 7,7, sont respectivement relatifs a I’adaptation, le re-rayonnement et le

gain de I’antenne. Ce modele est alors donné par la relation suivante :

LT,

Svllm =F ——
1 2y, (L-L,,
e 70( rz/) +F2

(4.10)

L’étalonnage de la structure consiste alors en la détermination des paramétresI'|, I, et I,T,
ainsi que du terme réel p,. Un moyen d’opérer est de considérer la mesure du coefficient de
réflexion a vide pour quatre positions distinctes L; (i = 1,..,4) de la plaque métallique de fagon
a procéder au calcul des quatre inconnues I',, I',, 7,7, et p,. Cependant, la nature

transcendante du modele (4.7) ne permettant pas une résolution analytique du systéme
d’équations obtenu pour les quatre mesures, nous mettons en ceuvre une méthode de

résolution numérique.

Afin d’augmenter la précision de mesure sur la détermination des termes d’erreurs sur
la plage de coordonnées [L..s, Lo], nous considérons » (et non quatre) mesures du coefficient
de réflexion correspondant a n positions de la plaque métallique et résolvons le systéme

d’équations ainsi obtenu par la méthode des moindres carrés.

Nous vérifions la validit¢ de ce modele au travers d’un exemple traité a la fréquence
de 2.45 GHz. La distance L séparant I’antenne de la plaque métallique varie de 15 cm a 23
cm. La distance L, pour laquelle nous estimons étre dans les conditions de champ lointain
(zone de Fraunhofer) est calculée en fonction de la plus grande dimensions de 1’ouverture de

I’antenne (notée Dpax) par la relation suivante :

L, = 4.11)

Afin de mettre en évidence I’intérét du modéle, nous choisissons une antenne
relativement bien adaptée a la fréquence de travail (F=2.45 GHz). Notre choix s’est porté sur

une antenne cornet large bande (2 GHz — 18 GHz) dont la plus grande dimension de
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I’ouverture D, est de 12 cm. La distance limite (L) pour se situer dans des conditions de

champ lointain est donc de 1’ordre de 12 cm (éq. (4.11)).

Afin d’éviter les effets de diffraction sur les arétes de la plaque métallique, nous
déterminons la relation existant entre la distance L séparant I’antenne de la plaque métallique

et la surface de la plaque métallique. La situation est illustrée sur la figure suivante :

FPR
mesure en réflexion

SV 1im

r

]

|

L}

}

L}

L}

|

'L

}

L}

L}

|

L}

L}

L}
plaque métallique 3

D il >

Figure IV-5 : Dimensionnement du banc de mesure.

Nous faisons apparaitre dans ce graphe 1’angle @ qui représente 1’ouverture a -3 dB de
I’antenne. L, représente la dimension latérale de la plaque métallique. Nous pouvons écrire la

relation suivante :
L
tg(gj =2 (4.12)

En considérant un angle d’ouverture a -3 dB de I’antenne cornet égale a 90°, le
diametre minimale de la plaque métallique doit étre au minimum supérieure a deux fois la
distance entre I’antenne et la plaque métallique. Pour des facilités de mise en ceuvre, nous
considérons une plaque métallique carrée de surface 50X 50 cm”. Ainsi, la distance maximale

antenne-plaque métallique est de 25 cm.
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Afin de confronter notre modele a des données expérimentales, il nous faut maintenant
déterminer les parametres du modéle (I, I,, 7,7, et p,). Les résultats obtenus a la

fréquence d’intérét (F = 2.45 GHz) et dans les conditions décrites préalablement sont

consignés dans le tableau suivant :

Mode¢le Eq. (4.9)
F=2.45GHz dB degrés
I, -11 -73.7
T, -20.2 -178.7
TT, -11.5 -109.9
Po 4 mm

Tableau IV-1 : Paramétres caractéristiques de la structure a 2.45 GHz.

En figure IV- 6 est présentée la confrontation entre les données du modele et celles obtenues

par la mesure.

‘Svllm‘ [dB]
0

-5

-10

-15

-20

15 16 17 18 19 20 21 22 23
L [cm]

(a) Module du coefficient de réflexion S"1im

215

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

arg(S"un) [deg]
0

-90

-180
15 16 17 18 19 20 21 22 23
L [cm]

(b) Phase du coefficient de réflexion S 1n

Figure IV-6 : Comparaison entre la mesure et la modélisation de S"11,» (2.45 GHz).
(W mesures FPR — modéle Eq. (4.9))
Nous pouvons noter ’efficacité du modele sur toute la dynamique de mesure (8cm). Nous
voyons €galement apparaitre une décroissance du module et de la phase du coefficient de
réflexion en fonction de la distance qui traduit des pertes de propagation en espace libre,
appréhendées par le modele. Néanmoins, avec ce type d’antenne relativement bien adaptée a
la fréquence de travail de 2.45 GHz, le phénoméne de pertes en espace libre ne se constate

réellement qu’apres un grand nombre de longueur d’onde.

Notons également qu’un moyen rapide de vérifier la valeur de I', est de remplacer la
plaque métallique par un absorbant micro-onde. Nous obtenons une mesure ‘directe’ de

I,=S,, =-11.2dB £—73.9° conforme a la valeur obtenue par le modéle (Tableau IV-1).

De fagon a mieux apprécier ce phénomene de pertes en espace libre, nous proposons
d’opérer a 60 GHz en utilisant comme antenne un trongon de guide WR15. Le systéme mis en
ceuvre pour la mesure du coefficient de réflexion est le D-SPR. La distance limite pour se
situer dans des conditions de champ lointain est calculée par I’équation (4.11) et donne L. =
2.5 mm. Afin de mieux apprécier I’effet du facteur de divergence, nous fixons L,.ra 10 mm.

La détermination des paramétresI’,, I,, 7,7, et p,, effectuée a partir du modele (4.9), est

donnée ci-apres.
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Mod¢le Eq. (4.9)
F =60 GHz dB degrés
T, -18.9 -47.7
r, -6.3 -70.4
T, -22.8 116.1
Lo 11.5 mm

Tableau IV-2 : Paramétres caractéristiques de la structure a 60 GHz

Dans ces nouvelles conditions expérimentales, nous tragons en figure IV-7 la comparaison
entre les évolutions, en fonction de la distance L, du coefficient de réflexion a vide mesuré et

calculé par I’équation (4.9).

$"1n| [dB]

-10

‘40 I I I I
10 12 14 16 18 20
L [mm)]

(a) Module du coefficient de réflexion S"iin
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arg(§"1n) [deg]
0

‘135 T I T T

10 12 14 16 18 20
L [cm]

(b) Phase du coefficient de réflexion S i1

Figure IV-7 : Comparaison entre la mesure de S et la modélisation (60 GHz).
(W mesures D-SPR — modéle Eq. (4.9))

Ces relevés montrent clairement I’impact du facteur de divergence sur les mesures traduisant
ainsi 1’effet des pertes en espace libre. Nous constatons effectivement un affaiblissement du
coefficient de réflexion en module et en phase au fur et a mesure que la distance L augmente

qui est correctement pris en compte par le modele développé.

1V.2.4 Caractérisation d’un matériau sous test

Apres avoir modélisé et étalonné (équation (4.9)) la structure a vide pour différentes
distances, nous placons a présent le matériau a tester sur la plaque métallique située a une

distance Lo de ’antenne. Ainsi, la mesure du coefficient de réflexion en charge S,,, permet
par exemple de déterminer la permittivité relative gm* de I’échantillon a condition d’en

A ’ . . . *
connaitre son épaisseur /1 et inversement la connaissance de &, permet le calcul de 4.

L’¢établissement du graphe de fluence de la structure chargée par le matériau est donné en

figure IV-8.
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Figure IV-8 : Synoptique de 1'étalonnage de la structure chargée par le matériau testé.

Comme nous I’avons rappelé au début de ce chapitre, dans le cadre de Ia
caractérisation de matériaux classiquement un analyseur de réseaux commercial associé¢ a
deux antennes focalisantes (configuration bistatique) est mis en ceuvre. Un filtrage temporel
dans le but d’obtenir un calibrage dans les plans de référence de I’échantillon est alors utilisé
[UMA 91]. Apres cette étape de calibrage, le coefficient de transmission de 1’échantillon est
mesuré. Cependant, nous comprenons que 1’onde dans le matériau n’est paraxiale que sur une
distance n’excédant pas une longueur d’onde. En conséquence, sont toujours considérés des
matériaux relativement fins (devant la longueur d’onde) restreignant de ce fait le champ

d’applications de ce type de procédé.

Nous avons montré dans le paragraphe précédent que les pertes de propagation
peuvent étre appréhendées par la prise en compte du facteur de divergence dans la
modé¢lisation. De ce fait, ce formalisme permet d’étendre ce type de procédé a la

caractérisation de matériaux dits épais.
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Afin de simplifier la modélisation, la distance L, est fixée a Lo-h (plan de référence

du matériau).

Dans cette configuration, les parametres de réflexion ro; (r10) et de transmission 7y
(t10) des dioptres air-matériau (matériau—air) sont pris en compte [GHO 90] — [ANG 90]. Le
coefficient de réflexion du dioptre air-matériau s’écrit :
1-ve
Tohn=—"—7/—
l+vVéE m
Le graphe de fluence de la structure chargée par le matériau (figure IV-8) fait
apparaitre trois boucles ou naissent des réflexions multiples. Au fur et a mesure de la
propagation de I’onde au sein d’une boucle, nous pouvons modéliser un trajet entre deux
interfaces comme étant le rapport des champs électriques calculés entre ces interfaces. En
appelant n le nombre de trajets (ou tours) au sein d’une boucle, nous modélisons
respectivement les trajets aller et retour entre les deux interfaces par les expressions

suivantes :

E(p, +L,, +2nh) Py + L, +2nh
= e
E(p,+L,,,+@2n+Dh) p,+L, . +Q2n+1)h

-7’“ (4.13)

ref ref

E(py+L,,+@2n+Dh)  py+L,, +Q2n+Dh

= e (4.14)
E(py+L,,+@2n+2)h) py+L, +(2n+2)h

ou y =« + jf représente la constante de propagation dans le matériau avec :

L’analyse des équations (4.13) et (4.14) montre que les ondes s’atténuent au fur et a mesure
qu’elles se propagent. En ce sens, ’analyse de la structure chargée par le matériau au moyen
des régles de Mason, qui considére des trajets constants, est a reconsidérer. Nous donnons en
annexe C une analyse rigoureuse des différents trajets des ondes qui permet de calculer le

coefficient de réflexion mesuré R;;,, mesuré dans le plan de 1’appareil de mesure :

Sllm =1, -TT,R,, (4.15)
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Ainsi, a partir de ces relations et par inversion de 1’équation (4.15), nous sommes capables,

connaissant 1’épaisseur /4 du matériau, d’en déterminer sa permittivité relative & n .
Réciproquement, la connaissance de la permittivité du matériau suffit a la détermination de
son ¢paisseur. Remarquons que I’inversion de cette équation ne peut se faire de facon
analytique puisque la grandeur R;;,, est une fonction non linéaire aussi bien de la permittivité
que de I’épaisseur du matériau. Nous utilisons donc une technique numérique a base d’un
algorithme basé sur la méthode de Newton-Raphson [ANG 72] pour la détermination de la

permittivité relative complexe en fonction de la mesure du coefficient de réflexion.

Pour illustration, nous donnons un exemple d’application de cette méthode de
caractérisation. Ainsi, nous nous intéressons a la détermination du taux d’humidité dans des

matériaux du batiment.

IV.2.5 Exemple d’application : mesure d’humidité

1V.2.5.1 Introduction

Cette partie, consacrée principalement a un exemple de caractérisation de matériaux en
espace libre met en ceuvre le FPR connecté a une antenne cornet. L’application proposée
concerne des mesures d’humidité dans des matériaux de construction [HAU 98] — [GLAY 98]
— [GAU 97]. En effet, la connaissance du taux d’humidité dans I’industrie du batiment est un
parametre important en terme de contrdle non destructif et de qualité des différents matériaux

utilisés.

1V.2.5.2 Modélisation du taux d’humidité

L’équation (4.15) précédemment définie ne concerne que la mesure de matériaux
homogénes. Un matériau hétérogene, composé d’un milieu hote contenant des inclusions de
trés faibles dimensions par rapport a celles de 1’échantillon sous test et a la longueur d’onde,
peut étre quant a lui considéré comme 'homogénéisable' et représenté par des caractéristiques
effectives [LEF 96]. Nous définissons alors la permittivité effective de ce matériau a partir de
chacune des permittivités des éléments constituant le mélange. En particulier, nous traitons
dans la suite de ce travail le cas d’un matériau poreux tel que le béton cellulaire.

Cette relation fait appel a des lois des mélanges établies de facon empirique qui différent
suivant la nature, la géométrie et le nombre des composants constituant ce mélange [NEL 92]

— [KRA 77].
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Dans le cas particulier de la mesure d’humidité dans des matériaux poreux, nous
choisissons, selon des études antérieures de A. W. Kraszewski [KRA 77] — [KRA 98], une loi
en indice de réfraction ou sont négligées les réflexions internes entre les différents
constituants. Ainsi, I’équation utilisée pour un mélange de trois constituants (repérés par les

indices 1, 2 et 3) s’écrit sous la forme suivante :
Ve m =viNeT +v,e 3 vV (4.16)

ot les v, sont les fractions volumiques de chaque constituant de permittivité relative & .

Ainsi, a partir de cette loi empirique a trois phases, nous établissons un modele en
considérant que le matériau humide peut se décomposer en trois éléments différents définis

par les permittivités relatives suivantes :

> & manice Teprésentant la matrice du matériau sec en ’absence de bulles d’air (matériau
comprimé),

> ¢ ur =1 représentant I’air présent dans le matériau non comprimé,

> & e représentant I’eau remplissant les bulles d’air du matériau (permittivité connue

en fonction des fréquences et des températures [HIP 95]).

Les permittivités de I’eau et de 1’air étant bien connues, seule la permittivité de la
matrice (matériau sec comprim¢) est a déterminer. Etant donné qu’une mesure directe de
celle-ci n’est expérimentalement pas possible, nous envisageons plutot le cas de la mesure du

, . ., e e, . * 1z
matériau sec (non comprimé) de permittivité relative & s en le considérant comme un

mélange a deux phases (matrice + bulles d’air) comme présenté en figure IV-9 [GLA 99].
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© 2008 Tous droits réservés.

Figure I'V-9 : Schématisation du mélange a deux phases
(cas d'un matériau sec)
Cette figure fait notamment apparaitre les différents volumes, permittivités, masses et

masses volumiques du matériau sec ainsi que de ses constituants.

En utilisant la loi en indice de réfraction pour un mélange a deux phases, nous

écrivons la relation suivante :

Vg*sec :&‘\/g*mambe +M (417)

p matrice p matrice

ou p.. et p, ... sontles masses volumiques respectives du matériau sec et de la matrice.

Lorsque ce matériau est humidifié, nous envisageons la théorie selon laquelle 1’eau
remplie, suivant le taux d’humidité, une fraction du volume des bulles d’air sans aucune
variation du volume géométrique total. Cette remarque indique que la somme des volumes
d’air et d’eau reste constante et que nous négligeons les éventuels effets de gonflements du
matériau. Dans le cas pratique de la plupart des matériaux, cette remarque se justific a
condition toutefois de se placer un peu avant la saturation en eau du matériau (volume des
bulles entierement rempli d’eau). La schématisation de ce mélange a trois phases est donnée

en figure IV-10.
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Figure I'V-10 : Schématisation du mélange a trois phases
(cas d'un matériau humide)

Cette figure nous permet d’écrire, d’aprés les équations (4.16) et (4.17), I’expression de la

permittivité relative effective du matériau humide :

NEw =VE we + I;;“” (V& e —1) (4.18)

ouV, etV sontles volumes respectifs de ’eau et du matériau humide. Etant donné la

définition du taux d’humidité absolu qui représente le rapport entre les masses d’eau et du
. m , . e
matériau sec ( H, = —=), ’équation (4.18) peut s’écrire également sous la forme :
m

sec

Ve'n =V e + H,d, (V& e —1) (4.19)

ou dy. est la densité du matériau sec (d,, = &). Cette grandeur est déterminée de facon

eau

expérimentale comme étant égale au rapport entre la masse et le volume du matériau sec, la
masse volumique de I’eau étant connue et égale a 1g/cm’. Remarquons qu’il est possible de
s’affranchir de la densité a condition de disposer d’un balayage en fréquences [MEN 96]. Une
autre méthode pour s’affranchir de cette densité consiste a faire le rapport des modules et

phases de la quantité mesurée (coefficient de transmission ou de réflexion) [KUP 93].
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Enfin, par inversion de 1’équation (4.19), nous déterminons le taux d’humidité absolu dans le

volume du matériau sous investigation par la relation suivante :

Vg*m - Vg*SCC 1

H = (4.20)

a *
VE eau -1 dsec

Rappelons que cette méthode de mesure utilisant les propriétés diélectriques des matériaux
nécessite tout de méme la mesure au préalable des paramétres caractérisant le matériau sec
(permittivité et densité). Par contre, I’avantage de cette technique réside dans le fait qu’il n’est
pas nécessaire d’établir une courbe d’étalonnage en humidité contrairement aux pratiques

usuelles [ANI 98].

1V.2.5.3 Mesures d’humidité de matériaux du batiment

Le matériau retenu pour l’expérimentation est le béton cellulaire. Ce matériau

hétérogéne peut étre considéré comme homogénéisable et présente donc une permittivité

effective. La détermination de cette permittivité effective (& ), via la mesure du coefficient
de réflexion S}, de la structure chargée selon le synoptique de la figure IV-8 aboutit au calcul
du taux d’humidité absolu (H,) selon I’équation (4.20) du modéle établi au paragraphe
précédent. Remarquons que cette loi des mélanges suivant les indices de réfraction reste
encore applicable puisque nous sommes dans le cas d’un matériau poreux, donc

homogénéisable.

Le protocole expérimental consiste dans un premier temps a humidifier 1’échantillon
sous test jusqu’a saturation, afin de répartir au mieux I’eau dans la matrice et ainsi
homogénéiser le mélange. Puis, nous suivons au cours du temps (pas de mesure = 1 heure) le
séchage du matériau déposé sur une plaque métallique en mesurant, a tour de rdle, son taux
d’humidité absolu par gravimétrie et son coefficient de réflexion dans la bande de fréquence 1
— 4 GHz par notre systéme FPR associ¢ a une antenne cornet. Le choix de cette bande de
fréquence est lié d’une part aux dimensions du matériau testé (4.8 cm d’épaisseur) et d’autre
part au contraste particulierement important existant entre la permittivité de 1’eau et celle du
matériau sec. La distance de référence Ly entre ’antenne et la plaque métallique est fixée a

20 cm.

225

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

Nous avons pris soin de vérifier que les variations de température de la salle
d’expérimentation, non thermostatée, n’étaient pas trop importantes. Un capteur de
température associé¢ au dispositif a montré que la variation était de I’ordre de 1°C autour
d’une température moyenne de 25°C. Nous avons donc retenu une permittivité relative pour
I’eau de 77-12j (valeur a 25°C) a 2.45 GHz. L’évolution de la permittivité relative de 1’eau
dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz est également prise en compte [HIP 95].

Les caractéristiques de la plaque de béton cellulaire sont une faible densité a sec
(d = 0.62) et une épaisseur & = 4.8 cm. Une mesure préalable du matériau sec par la méthode
précédemment citée indique la permittivité relative suivante : & s« ~ 1.88-0.01j a 2.45 GHz.
Nous tragons en figure IV-11 1’évolution des coefficients de réflexion mesurés par le FPR,
pour les fréquences 1, 2.45, 3 et 4 GHz, en fonction du temps jusqu’a ce que ce dernier

retrouve un état d’équilibre (matériau quasiment sec).

|S11,| [dB]

-10

-15
15 jours —16 heures ——>

-20

0 2 4 6 8 10 12 14 16

temps [ jours]
(a) Evolution du module du coefficient de réflexion en fonction du temps.
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(b) Evolution de la phase du coefficient de réflexion en fonction du temps.

Figure I'V-11 : Evolution du coefficient de réflexion S;;, en fonction du temps
béton cellulaire : & ~1.88—0.01j - A=48 mm - d=0.62
(— 1GHz — 245GHz — 3GHz — 4GHz)

L’analyse de ces graphes montre effectivement que I’évolution du coefficient de
réflexion mesuré S;;, permet de déterminer I’instant ou le matériau est quasiment sec.
L’antenne utilisée dans le protocole expérimental, opérant dans la bande de fréquences 2 — 18
GHz, reste insensible aux fluctuations de permittivité dans le matériau a 1 GHz. Dans sa
bande de fonctionnement, nous observons une bonne sensibilit¢ aux changements de
permittivit¢ engendrés par I’évolution du taux d’humidité dans le matériau. Signalons
également qu’il est difficile d’identifier une mesure du coefficient de réflexion correspondant
au matériau sec, nous pouvons juste dire que nous sommes arrivés a un état d’équilibre proche
de la mesure considérant le matériau parfaitement sec.

En résumé, sans traitement de signal subsidiaire, ces mesures brutes constituent, au sens
premier, un procédé de CND. Néanmoins, notre objectif se veut plus ambitieux car en plus de
ces possibilités qualitatives offertes par ce type de caractérisation, nous visons de quantifier le
taux d’humidité en fonction du temps, dans le but d’aboutir a une Evaluation Non Destructive

de matériaux (END).
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En recoupant les données précédentes (figure IV-11) a la mesure du taux d’humidité absolu
obtenu par gravimétrie au cours du temps, nous représentons a la fréquence de 2.45 GHz
I’évolution des coefficients de réflexion mesurée par le FPR et calculée par le modele donné

par 1’équation (4.15), en fonction du taux d’humidité absolu.

1S,1,| [dB]

-16

0 5 10 15 20 25 30
H, [%]

a

(a) Evolution du module du coefficient de réflexion S;;,, en fonction du taux d’humidité.

arg(S),,) [deg]
-50

[t

0 5 10 15 20 25 30
H, [%]

(b) Evolution de la phase du coefficient de réflexion S;,,, en fonction du taux d’humidité.

Figure IV-12 : Evolution du coefficient de réflexion en fonction du taux d'humidité
absolu.

béton cellulaire : &, ~1.88—0.01; - A=48 mm - dy.=0.62
eau : ¢,,=77-12j (T=25°C)
(F=2.45GHz B : mesures FPR —: mode¢le Eq. (4.15))

228

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

Ces courbes mettent en évidence un bon comportement du modele. Les légeres
disparités entre les données mesurées et modélisées sont inhérentes au taux d’humidité utilisé
dans la modélisation. En effet, la modélisation considére une mesure gravimétrique du taux
d’humidité correspondant au rapport de la masse du béton humide par rapport a celle du
matériau sec. Néanmoins, nous ne pouvons garantir la répartition d’eau dans le matériau et
donc une parfaite homogénéité du matériau. Les données expérimentales sont relatives quant
a elles a la mesure du coefficient de réflexion du matériau convolué¢ avec le diagramme de
rayonnement de 1’antenne. Autrement dit, les données expérimentales correspondent a des

mesures d’humidité vues dans I’ouverture de 1’antenne.

Rappelons que le but de notre étude concerne la détermination du taux d’humidité du
matériau. Les informations sur les caractéristiques physiques de 1’échantillon étant
naturellement portées par le coefficient de réflexion R;;,, vu dans le plan du matériau, nous
déterminons par inversion analytique de 1’équation (4.15) I’évolution du coefficient de

réflexion R;;, en fonction du taux d’humidité gravimétrique (figure IV-13).

|R,.,| [dB]

0 5 10 15 20 25 30
H, [%]

(a) Evolution du module du coefficient de réflexion R;;,, en fonction du taux d’humidité.
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(b) Evolution de la phase du coefficient de réflexion R;;,, en fonction du taux d’humidité.

Figure IV-13 : Evolution du coefficient de réflexion R11m en fonction
du taux d'humidité absolu.

béton cellulaire : & ~1.88—0.01j - h=48 mm - d=0.62
eau : ¢, =77-12j (T=25°C)
(F=2.45GHz ™ : mesures FPR —: mod¢le Eq. (4.15))

L’analyse des modules et phases des coefficients de réflexion mesurés par le FPR et
ceux calculés par le modele donné par I’inversion de 1’équation (4.15) montre une bonne
concordance entre ces deux types de grandeurs. Les mémes remarques peuvent étre formulées
pour le coefficient de réflexion S;;,, a savoir que les différences observées sont étroitement
liées au taux d’humidité considéré selon que I’on retienne le taux d’humidité gravimétrique ou

celui effectivement vu par I’antenne.

Afin de mettre en évidence l'intérét du modéle précédent, nous considérons a présent
un modele classique avec la distance L., toujours située dans le plan du matériau et ou le
facteur de divergence qui traduit la conservation de I’énergie n’est plus en pris en compte
dans le matériau. Les développements mathématiques pour la détermination des parametres

I', I'; et 7175 dans ce cas de figure sont donnés pour information en annexe D.

L’expression du coefficient de réflexion a vide est donnée par 1’expression suivante :

1T,

Slvlm = Fl - (4-21)

L 2y0(L—L,.,
e 7o( re/) + l—*z
LO
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La détermination des paramétres /7, 1 et T;T> est effectuée pour les deux modeles (4.9) et

(4.20) (tableau IV.3) en considérant une distance de référence L= 15 cm.

modele Eq. (4.9) modele Eq. (4.20)
F=2.45 GHz dB degrés dB degrés
I -11 -73.7 -11.2 -73.5
I, -22.7 -117.9 -20.8 -135.4
T,T, -17.4 -44 .4 -19 -46.4

Tableau IV-3 : Parameétres caractéristiques de la structure en fonction des modélisations

© 2008 Tous droits réservés.

avec et sans facteur de divergence.

D'apres ces résultats, il apparait que seule la grandeur /7, propre au re-rayonnement de 1’onde,
varie fortement suivant le mod¢le choisi.

L’équation du coefficient de réflexion R;;,,, obtenue dans le plan du matériau en considérant
le modele (4.21) qui ne prend pas en compte le facteur de divergence, est alors donnée selon

le graphe de fluence associé a cette configuration (annexe D) par la relation suivante :

S,

Hm = 2y (Ly-h-Loy)
PR of

: (4.22)
_rzsn

2
21

avec S|, =8, — . Les termes Sj; et S»; sont caractéristiques du matériau sous test

11
(permittivité et épaisseur) puisqu'ils représentent respectivement les coefficients de réflexion

et de transmission dans les plans de référence du matériau (annexe D).

Le coefficient de réflexion S;;,,, mesuré dans le plan du dispositif de mesure, est alors donné

par I’expression suivante :

7117-'251'1

270 (Lo—=h=L,y) !
e -I,8,

Siwm =11+ (4.23)
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Apres avoir étalonné la structure a vide, nous voyons dans quelles proportions le modéle
donné par 1’équation (4.23) reste valide lorsque la structure est chargée par le matériau. Nous
proposons une ¢tude mathématique sur les évolutions des coefficients de réflexion S;;,
données par les deux modeles (4.15) et (4.23). Le matériau étudié est un béton cellulaire avec
un taux d’humidité de 10%, de permittivité effective s =3.47-0.17j et dont I’épaisseur / est
considérée variable entre 0 et 20 cm. Les évolutions des coefficients de réflexion S;jn,

relatives a ces configurations sont données en figure I[V-14.

|Sllm| [dB]
-5

-15

0 5 10 15 20
h [cm]
(a) Evolution du module du coefficient de réflexion S;;,, en fonction de 1’épaisseur 4.
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arg(S,,,) [deg]
-40

-100

0 5 10 15 20
h [cm]

(b) Evolution de la phase du coefficient de réflexion S;;,, en fonction de 1’épaisseur 4.

Figure IV-14 : Comparaison des évolutions du coefficient de réflexion S;;,,
en fonction de I’épaisseur # du matériau.

béton cellulaire : &, ~1.88—0.01; - dy=0.62
eau : &,, =77-12j (T=25°C)-H,=10%
(F=2.45 GHz ——: mod¢le (4.15) —: mod¢le. (4.23))
Nous remarquons que dés lors que le matériau est ‘fin’, les deux modé¢les coincident
car la propagation dans le matériau est négligeable mais des lors que 1’épaisseur 4 augmente,
le deuxiéme modele (équation (4.23) s’¢loigne du premier modele aussi bien pour le module

que pour la phase.

Nous déterminons également les coefficients de réflexion R;;, dans le plan du matériau a
partir du modele donné par 1’équation prenant en compte le facteur de divergence
(Annexe C — eq. (C.25)) et du modele classique (Annexe D — eq. (D.2)). Les résultats sont
donnés en figure IV-15.
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(a) Evolution du module du coefficient de réflexion R;;,, en fonction de I’épaisseur 4.

arg(Ry,,,) [deg]

180
90 -
0
-90
-180
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(b) Evolution de la phase du coefficient de réflexion R;;,, en fonction de 1’épaisseur 4.

Figure IV-15 : Comparaison des évolutions du coefficient de réflexion R;;,,
en fonction de I’épaisseur # du matériau.

béton cellulaire : g;c ~1.88-0.01] - dsw=0.62
eau : &, =77-12j (T=25°C)-H,=10%
(F=245GHz —: mod¢le (C.25) —: modele. (D.2))
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Afin de mieux rendre compte des différences observées, nous évaluons les erreurs
engendrées sur le module et la phase du coefficient de réflexion R;;, en fonction de
I’épaisseur £ du matériau (figure IV-16). L'erreur relative sur le module du coefficient de

réflexion R, est calculée d’apres la relation suivante.

|R)\,|(modéle (4.14)) = |R,,,, [(modéle (4.21))|

erreur relative (%) = 100 x ’
|Rllm |( modéle (4.14))

(4.24)

erreur relative sur |R Iim | [%]

100
80 | v \/
60

40 |

20 -

0 5 10 15 20
h [cm]
(a) Erreur sur le module du coefficient de réflexion R;;,, en fonction de 1’épaisseur 4.
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erreur sur arg(R,;,) [deg]
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20 -

0

0 5 10 15 20
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(b) Erreur sur la phase du coefficient de réflexion R;;,, en fonction de 1’épaisseur 4.

Figure IV-16 : Erreurs sur les coefficient de réflexion R;;,,
en fonction de I’épaisseur # du matériau (F = 2.45 GHz).

béton cellulaire : &, ~1.88—-0.01; - dsc=0.62
eau : &, =77-12j (T=25°C)-H,=10%

L’analyse de ces graphes montre clairement I’impact de la non prise en compte du
facteur de divergence dans le matériau. Ainsi, les erreurs augmentent au fur et 8 mesure que le
matériau est épais. Les erreurs relatives sur le module du coefficient de réflexion atteignent
500% dans certains cas. Aussi nous ne représentons que les erreurs inférieures a 100% afin

d’apprécier les évolutions globales.

Comme nous I’avons déja signalé, des antennes a faisceaux focalisant sont généralement
utilisées de telle manic¢re a considérer la propagation d'un faisceau gaussien. Dans ce cas
particulier, I'échantillon a caractériser doit étre placé a 1'endroit ou 1'onde peut étre considérée

comme étant plane (onde T.E.M.), limitant de ce fait I’épaisseur du matériau.

Dans notre cas, nous montrons, a travers cet exemple, qu'il est tout a fait envisageable de
mesurer les caractéristiques d’un matériau épais a condition de prendre en compte le facteur
de divergence dans le matériau.
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Aprées avoir validé d’une part le modele (4.9) décrivant la relation entre les coefficients
de réflexion mesurés dans le plan du matériau et les paramétres physiques et géométriques du
matériau, et d’autre part montrer la pertinence de ce modele sur des matériaux épais, nous
nous intéressons maintenant a la détermination de la permittivité complexe du matériaug »,
connaissant 1’épaisseur /# du matériau par inversion de 1’équation (Annexe C — eq. B.25). Les
résultats sur la détermination des permittivités complexes & » en fonction du taux d’humidité

gravimétrique sont donnés en figure [V-17.

0 10 H, [%] 20 30

Figure IV-17 : Détermination de la permittivité complexe du matériau
en fonction du taux d’humidité gravimétrique (F = 2.45 GHz).

béton cellulaire : g:ec ~1.88—-0.01 - A=48 mm - d.=0.62
eau : &, =77-12j (T=25°C)
(M : mesures FPR —: mod¢le Eq. (C.25))

Nous notons d’abord un assez bon accord général entre ces valeurs. Comme nous
I’avons déja souligné, ces écarts sont largement imputables au fait que le mod¢le utilise une
mesure gravimétrique qui prend en compte tout le volume du matériau tandis que la mesure
concerne 1’ouverture de 1’antenne. Nous remarquons également que le matériau présente des

pertes diélectriques relativement faibles.
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Le taux d’humidité absolu (eq. (4.20)) calculé en fonction de la permittivité effective & » du

matériau est représenté en fonction de celui de référence obtenu par gravimétrie.

H, [%] obtenu par modélisation,

25

15 - n

10

0 5 10 15 20 25 30

H, [%] obtenu par gravimétrie

Figure IV-18 : Comparaison entre les taux d’humidité du béton cellulaire
obtenus par mesures micro-onde et gravimétrique a F = 2.45 GHz

béton cellulaire : & ~1.88—-0.01; - A=48 mm - dy.=0.62
eau : ¢,, =77-12j (T=25°C)
(M : modele Eq. (C.25) —: gravimétrie)

Afin de mieux observer I’écart entre ces deux types de données, I’erreur absolue est
représentée en figure [V-19.

erreur absolue [%]

1.5
|
1
| N |
| |
] . . = . . . a
0.5 . - " oa
" [
. u . | ] -
0 | n | |
0 5 10 15 20 25 30

H, [%] obtenu par gravimétrie

Figure IV-19 : Erreur absolue sur la détermination du taux d’humidité (F=2.45 GHz).
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L’erreur absolue permet de conclure a I’efficacité¢ de la méthode de mesure. En effet,
nous notons des erreurs absolues inférieures a 1.5% pour les taux considérés. Nous avons
suppos¢ que la répartition d’eau dans I’échantillon conservait son caractére homogeéne au
cours du temps. Néanmoins, lors de nos campagnes de mesure, nous avons pu remarquer que

cela n’¢était forcément pas le cas.

Dans ces mémes conditions expérimentales, nous avons validé ce procédé d’END
dédi¢ a la mesure d’humidité dans des matériaux du batiment dans la bande de fréquences
2 — 4 GHz. Notons qu’une mesure large bande permet de répondre a la demande de mesure de
matériaux épais afin de s’affranchir d’une part des solutions multiples et d’autre part
d’investiguer un matériau en profondeur afin d’aboutir a une mesure de gradient d’humidité
[GLA 07].

A titre d’illustration, nous donnons les résultats obtenus dans le cas de la fréquence 4

GHz. Aprés avoir ¢étalonné la structure a vide, déterminer la permittivit¢ de [’eau
(&,,=73-17j) & 4 GHz, la permittivité du matériau sec étant égale a celle calculée a 2.45
GHz (&, ~1.88—0.01; ), nous déterminons 1’évolution du taux d’humidité obtenue par

modélisation en fonction de la mesure gravimétrique (figure IV-20).

H, [%] obtenu par modélisation,

30

25 -
20 - n "
15 -

10 -

0 5 10 15 20 25 30
H, [%] obtenu par gravimétrie

Figure IV-20 : Comparaison entre les taux d’humidité du béton cellulaire
obtenus par mesures micro-onde et gravimétrique a F =4 GHz

béton cellulaire : £, ~1.88—0.01j - h=48 mm - ds.=0.62
eau : &, =73-17j (T=25°C)
(m : modele Eq. (C.25) —: gravimétrie)
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Nous notons également un bon accord entre les deux types de données. Nous
présentons également les différences observées entre la mesure gravimétrique et celle issue de

la modélisation (figure IV-21).

erreur absolue [%]

2
n
1.5 - - .
n
n
1 [ ..
u n
n
0.5 =
n — - u
0 . -
0 5 10 15 20 25 30

H, [%] obtenu par gravimétrie

Figure IV-21 : Erreur absolue sur la détermination du taux d’humidité (F=4 GHz).

Une erreur absolue inférieure a 2% est observée sur la gamme de taux d’humidité considérée,

validant ainsi également la méthode a 4 GHz.
1V.2.5.4 Conclusion

Apres avoir mis en place un formalisme permettant d’estimer la permittivité effective
du matériau sous test, nous avons montré qu’il est possible de remonter, a partir de cette
permittivité, au taux d’humidité absolu du matériau. Nous avons présenté une application sur
un matériau tel que le béton cellulaire et avons illustré le bon fonctionnement tant des

systemes que des modeles établis.

I1V.2.6 Conclusion

Dans ce paragraphe, nous nous sommes attachés a montrer que les systemes
développés dans ce travail pouvaient trouver des applications en particulier dans le domaine

du CND.

L’exemple sélectionné pour la démonstration se situe dans le domaine de la

caractérisation de matériaux. La configuration de choix dans ce type d’exercice est une
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mesure en espace libre. Nous avons donc proposé une technique de mesure du coefficient de

réflexion, en mode monostatique et sans contact.

Nous avons montré que le procédé de mesure associé a la technique de calibrage que
nous avons développée autorise la prédiction des coefficients de réflexion avec une précision
compatible avec les applications visées. Nous avons également présenté un modele permettant
d’estimer la permittivité effective du matériau sous test, basé sur des lois des mélanges, qui

s’est avéré efficace pour I’exemple retenu, le béton cellulaire.

Enfin, pour illustrer le bon fonctionnement tant des systémes réalisés que des modéles
¢tablis, nous nous sommes intéressés en particulier a la mesure d’humidité d’un échantillon de
béton cellulaire. Cet exemple a juste valeur d’illustration des possibilités offertes par les
systémes, le champ d’application est en fait trés vaste. Aussi avons-nous choisi de montrer les
potentialités de valorisation des solutions proposées dans d’autres types de secteurs de
recherche. En particulier, dans la suite de ce chapitre, nous nous intéressons au secteur des

télécommunications et montrons les possibilités de mise en ceuvre des systemes développés.
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IV.3 APPLICATION AUX TELECOMMUNICATIONS

IV.3.1 Introduction

Dans le premier chapitre de ce manuscrit, nous avons mis en avant les principaux
objectifs concernant les systémes d’émission-réception en télécommunications. Ces derniers
sont de deux types. D’un coté, les récepteurs doivent présenter des tailles de plus en plus
réduites tout en présentant des cofts faibles et d’un autre coté, ils doivent fonctionner sur des
largeurs de bandes fréquentielles de plus en plus importantes afin de répondre aux besoins
grandissant de hauts débits. Devant ces contraintes, la radio logicielle se présente alors
comme I’'une des méthodes potentielles pour répondre aux besoins des systemes de
communications flexibles. Mais, les architectures classiques homodyne et hétérodyne ne
permettent pas encore de répondre a la problématique imposée par les besoins en maticre de

radio logicielle.

L’utilisation de la technique six-port dans les architectures de récepteurs numériques
se présente comme une méthode alternative aux possibilités listées précédemment. En effet,
les performances d’un récepteur six-port dépendent plus des moyens de traitement numérique
(software) que de la qualité des circuits (hardware). Cette association entre radio logicielle et
récepteurs six-port présente des perspectives prometteuses pour des applications de réseaux

locaux sans fil, audio, télévision et interopérabilité entre différents services radio.

C’est dans ce contexte que nous proposons une nouvelle architecture de récepteur,
basée sur un corrélateur quatre-port, qui présente des avantages conséquents en regard des
récepteurs cing-port et six-port existants [HAD 06]. En effet, ’utilisation d’un corrélateur
quatre-port, basé sur I’utilisation de diviseurs de Wilkinson, permet d’entrevoir des
applications sur des gammes de fréquences beaucoup plus grandes que les systemes usuels.
De plus, ce dernier n’utilise que deux détecteurs au méme titre que les démodulateurs
conventionnels et permet donc de s’affranchir des filtres et des CAN cofiteux en sortie des
détecteurs tout en diminuant les consommations. De ce fait, le dispositif propos¢ s’avere

comme une alternative viable aux systémes de réception existant.
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Pour une meilleure compréhension de 1’analyse quatre-port appliqué au domaine des
télécommunications, nous faisons dans un premier temps un bref récapitulatif sur
I’architecture des systémes d’émission-réception numériques. Ensuite, nous donnons les
principes fondamentaux de traitements en bande de base pour décrire la nature des signaux
traités. Aprés avoir posé ces fondements, nous proposons une théorie synthétique du
corrélateur quatre-port dans une utilisation en télécommunications. Nous discutons également
de la nécessité de mise en ceuvre d’une technique de calibrage dédié a ce domaine précis.
Enfin, nous validons expérimentalement le concept quatre-port dans la bande de fréquences

1 — 4 GHz pour une modulation numérique de type QPSK.

IV.3.2 Principaux éléments d’un émetteur/récepteur de radiocommunications

numériques

Ce paragraphe présente les principaux éléments constitutifs d’un émetteur/récepteur de
communications numériques en détaillant la partie bande de base. Le synoptique associé¢ a une

telle architecture est donné en figure [V-22.

Codage .| Codage _ Modulation
Source > » Codage en
source canal :
ligne
A 4
Bruit n(t)
CANAL |e——
Récepteur Décodage|, | Décodage |, Démrodul'ation v
source canal Détection ‘
Signal
v 1 arp(t)tn(t)
Synchronisation

Figure IV-22 : Synoptique d’un émetteur/récepteur de communications numériques

On distingue du coté de I’émetteur :

> un bloc codage de source, dont le but est de réduire la redondance de la source pour

diminuer le débit binaire a transmettre,
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> un bloc codage de canal, dont le but est de rajouter la redondance structurée aux
symboles transmis pour protéger I’émission contre les erreurs. Au contraire du codage
de source, le codage de canal augmente le débit,

> le bloc codage en ligne, ou modulation, qui a pour but d’associer aux symboles

logiques un signal physique que 1’on pourra transmettre sur le canal. Selon qu’une porteuse

est utilisée ou non, on parlera de modulation ou codage en ligne. Ce bloc inclut généralement

un filtre d’émission qui limite le spectre du signal émis.

On distingue du c6té du récepteur des blocs symétriques de ceux de I’émetteur, plus un bloc

de synchronisation qui pourra étre inclus dans le bloc détection :

> le bloc démodulation/détection démodule le signal et décide quel est le symbole (ou la
chaine de symboles) recu en optimisant un critére tel que la minimisation de la

probabilité d’erreurs,

> le bloc synchronisation récupére la fréquence et parfois la phase de la porteuse, ainsi

que I’horloge des symboles, et dans certains cas une synchronisation trames,

> le bloc décodage de canal détecte la présence d’erreurs et peut demander la
retransmission des données erronées, ou corriger les erreurs si la capacité¢ du code

n’est pas dépassée,

> le bloc décodage de source décomprime les données pour régénérer les symboles

originaux.

IV.3.3 Principes de traitements en bande de base

1V.3.3.1 Introduction

Pour transmettre des données (bits, symboles) sur un canal physique, il faut leur
associer un signal physique qui porte I’information relative a ces données et qui est bien
adapté au canal. On distingue d’une part les transmissions dites en bande de base, qui
s’effectuent dans une plage de fréquence incluant la fréquence nulle et ne mettent pas

explicitement en oeuvre de porteuse, et d’autre part les transmissions sur fréquence porteuse,
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qui effectuent une transmission dans la bande de fréquence centrée autour de la fréquence

porteuse.

Dans le cas des télécommunications, la séquence de symboles a émettre module une porteuse
de fréquence fio en modifiant I’un ou plusieurs parametres d’amplitude, de phase ou de
fréquence. Nous développons dans la suite de ce manuscrit les principaux aspects

mathématiques relatifs aux modulations numériques.

1V.3.3.2 Modulations numériques

Dans le cas des modulations numériques, il faut explicitement mettre en ceuvre une
porteuse. Cette porteuse est défini par sa fréquence frr et son amplitude Arr. La modulation
génere un signal physique a,,. () dont le spectre est centré autour de la porteuse. On parle de
transmission sur fréquence porteuse, par opposition aux transmissions en bande de base. En

appellant m(¢) le signal complexe en bande de base défini par ses composantes réelle /(z) et
imaginaire Q(¢) , le signal modulé arp(t) défini par son enveloppe complexe z(t) s’écrit sous la

forme :

(1) = Riz(0)e77 | = 2, (1) cOSQ2f ) — 2 o () SN2 ) (4.25)

z,(t) = Age1(2)
2o (1) = A O()

avee

(4.26)

Les deux signaux réels z,(¢) et z,(r) sont respectivement la partie réelle et la partie

imaginaire de m(t), et sont appelés composantes bandes de base en quadrature.

On parle de modulations binaires ou M-aires, selon que le nombre de symboles
différents est égal a 2 ou M. Dans le cas général d’une source binaire, les bits sont souvent
groupés par paquets de k bits, formant ainsi des symboles pouvant prendre M=2" valeurs
différentes. L’enveloppe complexe m(t) des modulations linéaires usuelles peut s’écrire
comme une somme d’impulsions élémentaires s(t) de durée Ts, pondérées par des amplitudes

ax fonction des symboles a émettre :
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m(t) = iaks(t—kTs) (4.27)
k=—0

Les amplitudes ax peuvent étre complexes. Les signaux de la forme de m(t) sont appelés

signaux PAM (Pulse Amplitude Modulation).

Parmi, les trois grandes familles de modulations numériques que sont les modulations
a phase continue, les modulations multi-porteuses et les modulations d’amplitude en
quadrature, nous nous intéressons plus précisément a ce dernier type de famille. Ces
modulations d’amplitudes en quadrature, usuellement notées MAQ ou QAM (Quadrature
Amplitude Modulation), sont des modulations par sauts d’amplitude ou de phase ou
d’amplitude et de phase combinées. Quand seule DI’amplitude de la porteuse porte
I’information du symbole émis, il s’agit d’une modulation ASK (Amplitude Shift Keying). On
utilise le terme PSK (Phase Shift Keying) quand I’information n’est transmise que par des

sauts de phase. Dans la suite de ce travail, nous ne traitons que le cas des modulations PSK.

Dans une modulation PSK ou encore M-PSK , a chaque symbole s; est associée une phase

®,. Pour le symbole s; transmis dans D’intervalle [k7, (k+1)75], le signal modulé M-PSK

s’écrit :

g (1) = Ay S COSQfpt + 6, )5t~ KT.) (4.28)

=—

ou ¢, représente la phase @, émise dans I'intervalle k. Cette expression peut se réécrire sous

la forme :

gy (1) = Ay cOSQ 3o) S COS(B,)5(t — KT, ) — Ay SN 1) sin(g,)s(t—KT.)  (4.29)

ou €ncore :

A (8) = A 1(1) COS(27 o) — A Q1) SIN(27f o) (4.30)
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avec I(t) = icos(@ )s(t—kT,) et OQ(t) = isin(@ )s(t—kT,)

On remarque que les signaux [(?) et Q(t) sont des signaux PAM M-NRZ, dont les

amplitudes valent respectivement cos(®,) et sin(®,), avec ie[0, M-1].

Le signal agrp(?) modulé M-PSK est obtenu en combinant linéairement 2 modulations

d’amplitude en quadrature, le signal /(z) modulant la porteuse cos(27f ), et le signal QO(t)
modulant la porteuse en quadrature sin(27f,.t).

Le diagramme de constellation représente, en coordonnées polaires, les différents états
de phase de la modulation. La figure IV-23 représente les deux constellations classiques pour
une modulation 4-PSK (modulation appelée aussi QPSK). Les symboles (dibits) sont associés

aux phases selon un code de Gray.

01
01 00
11 00
11 \'\/'/ o
10
2 niveaux pour I(t) et Q(t) 3 niveaux pour I(t) et Q(t)

Figure IV-23 : Deux constellations possibles pour une modulation QPSK.
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Les figures IV-24 et IV-25 représentent les signaux [(z) et Q(¢) pour les deux constellations

précédentes, et cela pour la méme suite binaire.

Zl(t) > t
NRZ bits rang impair
ZQ(t) > t
2 niveaux NRZ bits rang pair

Figure IV-24 : Signaux I(?) et Q(t) pour la constellation en k7 /4.

Zy(t)

v
—

Zy(t)

v

3 niveaux

Figure I'V-25 : Signaux /(?) et Q(¢) pour la constellation en k7 /2.

On constate, que pour la constellation utilisant les k7 /4, les signaux I(z) et Q(?) sont des
. . ) ) 2
signaux NRZ a deux niveaux, correspondant aux deux valeurs possibles iT de cos(®d,) et

sin(®,) . Pour la constellation utilisant les phaseskz /2, les signaux I(z) et Q(t) sont des

signaux NRZ a trois niveaux, correspondant aux trois valeurs possibles (0, 1) de cos(®,) et

sin(®,).
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Dans la suite de ce travail, nous allons nous intéresser au probléme de la limitation de la

bande passante du canal.

1V.3.3.3 Interférences entre symboles et égalisation

Nous considérons dans ce chapitre le probléme de conception des filtres d’émission et de
réception pour transmettre un signal de type QAM au mieux sur un canal de bande limitée

B. Sous cette condition, le canal de propagation peut étre modélisé par un filtre ayant une

réponse fréquentielle équivalente en bande de base C(f) nulle pour | f | > B. Le spectre des

signaux QAM obtenus avec un filtre de mise en forme rectangulaire est généralement trop

large. Il ne décroit pas assez vite avec la fréquence.

Pour diminuer 1’occupation spectrale des signaux modulés QAM, on utilise alors des filtres de
mise en forme s(#) passe-bas, plus efficaces qu’un filtre a réponse impulsionnelle
rectangulaire. Mais la réponse impulsionnelle de ces filtres dure plus d’un temps de symbole.

On introduit ainsi de I’interférence entre les symboles (IES).

D’autre part, en réception, dans le cas classique, aprés démodulation, les deux composantes en
quadrature sont filtrées par un filtre r(¢) adapté au filtre s(z) de facon a minimiser la
probabilité d’erreur. Les signaux en sortie du filtre #(¢) sont échantillonnés au rythme 1/7;. Le

récepteur décide du symbole recu en observant la sortie des filtres 7(?) aux instants 7y+nTs.

En supposant que le canal est non dispersif, il n’y a pas d’IES a ’instant de décision, si le
filtre formé par la cascade s(?) et r(z) a une réponse impulsionnelle s’annulant aux instants
multiples non nuls de 7. Le filtre en cosinus surélevé vérifie cette propriété. On note RC(f) sa
fonction de transfert et RC(?) sa réponse impulsionnelle. Ce dernier est caractérisé par un
paramétre appelé exceés de bande, ou coefficient d’arrondi, ou roll-off a, compris entre 0 et 1.

Si fmax représente la fréquence a partir de laquelle RC(f) est nul, le roll-off est défini par :

o= s 4.31)

La fonction de transfert du filtre en cosinus surélevé RC(f) est définie par :
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RC(f)=T, pour [1]< 52

_I L, l-a (1-a)
RC(f) = 5 (1+cos(r . (f o )  pour o <€ fax (4.32)
RC(f):O pour |f|> max

Si I’on note S(f) et R(f) les fonctions de transfert des filtres d’émission et de réception, pour

qu’il n’y ait pas d’interférences entre symboles il suffit que :

SR = RC(H) (4.33)

Par ailleurs, si le filtre de réception est adapté au filtre d’émission, on a :

r@)=s(Tst) et ISl =R (4.34)
On en déduit :
IS@I* = RC(P) (4.35)
D’ou la relation suivante :
ISO1 = IR| = RC(S) (436)

Un filtre de fonction de transfert ./ RC(f) est appelé filtre en racine de cosinus surélevé. La

réponse en cosinus surélevé, qui assure I’annulation de I'IES, est répartie entre les filtres

d’émission et de réception. Cette répartition est judicieuse a tous points de vue puisque :

» le couple filtre d’émission-filtre de réception est équivalent a un filtre de Nyquist (qui

n’introduit pas d’IES),

> le filtre de réception est adaptée au filtre d’émission,
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» le filtre d’émission limite la bande passante du signal émis (pour ne pas empiéter sur
les canaux adjacents) et celui de réception limite la bande passante du signal recu (et

supprime ainsi une partie des interférences dues aux autres canaux).

1V.3.3.4 Conclusion

Aprés avoir rapporté ces fondements relatifs aux systemes d’émission-réception, nous nous
intéressons au dimensionnement d’un récepteur de télécommunications basé sur la technique

quatre-port.

IV.3.4 Récepteur de télécommunications basé sur un corrélateur quatre-port

1V.3.4.1 Introduction

Nous proposons dans cette partie une étude dédiée a une nouvelle architecture de
télécommunications. Ce dispositif dénommé FPDCR (Four-Port Direct Conversion Receiver)
est ainsi présenté comme une alternative aux récepteurs cing-port et six-port. Les avantages et

les inconvénients du dispositif proposé sont développés dans le paragraphe suivant.

1V.3.4.2 Contexte de I’étude

La brique de base du FPDCR est le corrélateur quatre-port (cf. § 11.3.2.1). Nous
reprécisons ci-dessous le contexte de cette précédente étude dans le domaine des

télécommunications.

Nous avons vu que durant la période de développement de la technique six-port, la possibilité
d’utiliser une jonction cing-port pour la mesure de coefficients de réflexion a été discutée
[ENG 77] — [LI 83]. Ces recherches se sont concrétisées par des réalisations de réflectometres
cing-port [RIB 77] — [MUN 94] — [MAR 82]. Toutes ses recherches ont abouti a une méme
conclusion, a savoir que I’application d’un réseau cing-port est limitée, en particulier, par une
ambiguité qui provient du signe d’une racine carrée dans la résolution de 1’équation liant le
coefficient de réflexion /' aux puissances détectées. Néanmoins, il a été démontré la
possibilit¢é de mesurer des charges passives ( |F | <1) au travers de la conception d’un

réflectometre cing-port approprié [MAR 82].
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Conceptuellement, le réflectométre cing-port est un circuit qui permet la mesure d’un
coefficient de réflexion d’un DST, utilisant trois mesures de puissance suivis d’un traitement
mathématique de ces données. La solution pour le coefficient de réflexion est alors donnée par
I’intersection de deux cercles (Fig. IV-26) ayant des origines fixes O; et O, [RIB 77] ou pas
[LI 83] — [MAR 82], dans le plan 7.

@ cing-port

D.U.T.

ﬂ_t}___

Figure IV-26 :.Réflectométre cinq-port et principe de mesure.

Durant les dix derniéres années, plusieurs applications utilisant la technologie cing-
port ont été proposées, comme les récepteurs de communication a conversion directe
[NEV 03] — [NEV 04] ou les discriminateurs de fréquence ou de phase dans les systémes
radars [MOL 03]. La particularité¢ de ces dispositifs est d’employer un oscillateur local de
puissance constante. En conséquence, le détecteur de référence requis dans les systémes six-

port n’est plus requis a condition de disposer d’une source de puissance stable.

Les deux considérations précédentes nous indiquent qu’il est donc possible de
s’affranchir de I’utilisation de deux détecteurs parmi les quatre présents dans un corrélateur
six-port. Ainsi, si le signal de référence est stable et sa puissance supérieure a celle du signal a
mesurer, il est donc possible de réduire le nombre de détecteurs de puissance a deux pour

déterminer le rapport complexe entre deux ondes cohérentes.

Dans le secteur des télécommunications ou la taille des dispositifs et la consommation
se monnayent, cette simplification s’aveére comme particulieérement intéressante. De plus, un
autre avantage majeur de cette simplification est qu’elle permet d’aboutir & une architecture
similaire a celle des récepteurs conventionnels. Nous illustrons cette situation en figure IV-27

en comparant un récepteur homodyne a un récepteur cing-port.
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—(%)— filtre H CAN [ > 1
filtre LNA

90 °

—®7- filtre |{ CAN |—» Q

(a) Topologie de récepteur homodyne

—> filtre 4 CAN H
Corrélateur

filtre LNA —[> filtre H CAN H
cing-port

(b) Topologie de récepteur cing-port

Regénération
/Q

—@— filre | CAN [

Figure I'V-27 : Comparaison entre un récepteur homodyne et un récepteur cinq-port.

Ces figures montrent que chacun des détecteurs présents dans le récepteur cing-port
est suivi d’un filtre et d’'un CAN. Ainsi, le récepteur cing-port comporte un filtre et un CAN
de plus qu’un récepteur homodyne. Le corrélateur quatre-port, n’utilisant que deux détecteurs,

permet donc de conserver des blocs de traitements analogique et numérique classiques.

Le dernier avantage de la technique quatre-port réside dans la nature méme de la
topologie adoptée pour la structure. En effet, nous reprenons la topologie de corrélateur
quatre-port présentée dans la deuxiéme partie de ce mémoire. Cette structure utilise des
diviseurs de Wilkinson qui permettent d’atteindre des bandes fréquentielles de

fonctionnement beaucoup plus grande que celles utilisant des coupleurs directifs.

1V.3.4.3 Principe

Le FPDCR proposé est basé sur I’utilisation d’un réseau quatre-port et peut étre
représenté par la figure IV-28. Rappelons que le réseau quatre-port associé¢ a deux détecteurs

de puissance constitue un corrélateur quatre-port.
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correlateur quatre-port

filtre H{ CAN [

1
1
A% 3 ! _
o}y filtre H{ CAN [ S
! g
filtre LNA 2N
D =
on
[
~

1
1
1
1
1
1
' réseau
1
1
1
1
1
1
1

1
quatre-port |
1
1
1

(b) Synoptique du corrélateur quatre-port

Figure I'V-28 : Architecture du récepteur quatre-port a conversion direct

Le réseau six-port posseéde deux entrées ou sont connectées ’oscillateur local (LO) et
I’amplificateur de réception RF ainsi que deux sorties pour alimenter les deux détecteurs
quadratiques.

Les équations idéales du FPDCR sont basées sur une description analytique du

comportement du dispositif. Le signal entrant a,.(¢) d’amplitude A4,, est combiné avec le
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signal a,,(f) généré par loscillateur local d’amplitude 4,, et de fréquence f,,

(fLO :fRF)'

Les signaux hyperfréquences complexes a,,(f) et a,.(f) aux entrées 1 et 2 du systeme

(cf. Fig. IV-26) sont exprimés par les relations suivantes :
a0 (1) = A, pe”* 7! (4.37)
(1) = A m(t)e’> 7 (4.38)
En considérant le module |m(t)| et la phase arg(m(¢)) de m(t), nous pouvons écrire :
g (1) = ARF|m(l‘)| o/ CAlrst+arg(m(1) (4.39)

Le réseau quatre-port réalise une addition vectorielle des deux signaux a,,(t) et a..(¢).
Nous en déduisons les signaux de sortie s5(7) et s,(¢). Les signaux en sorties 3 et 4 du réseau

quatre-port prennent les formes suivantes :

S_3(t) - %(ALoeﬂfzfmt + ARF|m(t)|ej(2@‘}epf+arg(rn(l)))) (4.40)

j(zmmarg(m(z»—%)

1 )
$4(0) = (A€ + Aye m(o)le ) (4.41)

Les tensions mesurées V,(¢) et V,(t) mesurées par les détecteurs quadratiques apres filtrage

des composantes hautes fréquences sont données par :

V() = 5, (0)s3(6) = i(sz 4 A2 (O + 24, Agy (o) costarg(m(t)))) (4.42)
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Vi) = 5,(0)s5(0) = i(sz b A (O + 24, Agg () sin(argm(1)))) (4.43)

En considérant les canaux /(¢) et Q(¢), les tensions de sorties des détecteurs peuvent étre

mises sous la forme suivante :

0 = o’ + 4 (107 + 007 )+ 24,04, 10) 444

Vit = (40" + 4 (1000 + 00 )+ 24,04, 00)) (4.45)
4

Une autre description des relations précédentes est donnée ci-dessous :

4V, (i) = [ I(6)+ %} +0(t)? (4.46)
42:? - [Q(r) + j_j;j L I(t)? (4.47)

Bien évidemment, la solution de m(¢) est ’intersection de deux cercles qui ont des origines
fixes dans le plan I' (cf. Fig. IV-26). Si I’amplitude de I’oscillateur local 4,, est supérieure a
celle du signal RF 4, alors le lieu des solutions m(#) est limité aux applications pour
lesquelles |m(t)| <1 car le systéme est concu de maniére a ce qu’une solution soit localisée a

I’intérieur du cercle unité et une autre solution a I’extérieur. En pratique, cette condition est

toujours vérifiée.
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Les équations (4.44) et (4.45) expriment les grandeurs d’intérét que sont les canaux

I(t) et O(t) en fonction des données mesurées V,(¢) et V,(¢) . Cependant, ces équations ne

sont valables que pour un corrélateur quatre-port idéal. Dans le but de prendre en compte les

imperfections apportées par la réalisation, nous considérons le modele suivant :

Vi(0) = ay, + ay I (1) + a,00) + as1(1)" + a,000)* +a[()Q() i=3,4 (4.48)

Ce modéle est équivalent au modele adopté pour les dispositifs de mesure de paramétres S. En
effet, nous considérons ici une modélisation au deuxi¢éme ordre pour prendre en compte les

non-linéarités apportées par les divers €léments du circuit. Graphiquement, la solution m ()

ne correspond pas exactement a I’intersection de deux cercles mais a I’intersection de deux
ellipses dont les équations sont données par la relation (4.48). Les termes a; sont des
coefficients réels déterminés par une procédure de calibrage. Nous comprenons qu’une
procédure de calibrage basée sur [’utilisation de standards connus n’est pas adaptée au
domaine des télécommunications. Il a ¢ét¢ démontré par G. Neveux
[NEV 03] que lutilisation d’une séquence d'apprentissage connue par I’émetteur et le
récepteur et transmise avec les données utiles, permet de calibrer périodiquement un dispositif
cing-port. Cette technique permet en outre de compenser d’une maniére adaptative les
variations en amplitude et phase du signal recu et la distorsion des signaux regus par les
canaux adjacents. Cette méthode de calibrage nécessite en outre une synchronisation entre les

deux signaux a,.(t) et a,,(¢).

Dans la suite de ce travail, nous proposons une méthode basée sur 1’utilisation d’une
séquence d’apprentissage. Les tensions de sortie V(¢)et V,(¢) en bande de base sont d’abord
numérisées par des CNA et traitées numériquement. Ce traitement numérique consiste en un
filtrage suivi de procédures de synchronisation, de correction et de décision pour aboutir a des

tensions V,(¢)et V,(¢) qui prennent des valeurs discrétes pendant la durée 75 d’un symbole.

Ces valeurs dépendent évidemment de la forme des signaux en bande de base transmis.

La comparaison entre les tensions de sorties et les signaux des trames d’émission de
données est donnée en figure IV-29. Nous considérons que les trames sont transmises par

intervalle de temps régulier.
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N symboles M symboles
séquence CAL données
Transmission
Démodulation
Décision
Tensions Vy Tensions Vy

Figure IV-29 : Formats des données d’entrée et de sortie

Cette figure montre qu’une trame d’émission se compose d’une séquence de N
symboles appelée CAL associée a une séquence de données. La taille de la séquence CAL
dépend évidemment de la modélisation adoptée pour le calibrage. En considérant un mod¢le
au deuxieéme ordre, cinq symboles sont nécessaires pour calibrer le dispositif. A chacun de ces
symboles émis, correspond une grandeur Vyn dont la valeur est donnée par 1’équation du
modele (4.48). La mesure des tensions Vy associée a la connaissance de la trame CAL permet
de calibrer le dispositif. La procédure de calibrage se compose de deux étapes que nous

détaillons ici :

> Compensation DC-Offset : les données a,, (i=3, 4) correspondent aux tensions V3 et

V4 lorsque la voie RF ne regoit pas de signal.
> Calcul des coefficients g;; : les constantes a;j sont déterminées par inversion du modele

(4.48) en considérant la mesure des N symboles de la séquence CAL.

Apres avoir calibré le dispositif, les tensions Vy sont traduites en symboles par inversion
numérique du modele (4.48). Afin de s’affranchir de I’inversion numérique, un modele au
premier ordre consistant a exprimer directement les canaux I/Q en fonction des grandeurs V;

et V, peut s’avérer satisfaisant [ABO 04].

Dans ce cas précis, le modele de calibrage retenu pour les canaux I/Q est le suivant :
I(t) = ayy +a, Vi () +a,V, (1) (4.49)
O(t) = ayy + ay Vi (1) + ay, V(1) (4.50)

Les termes «; representent les coefficients de calibrage relatifs aux deux modeles précedents.
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Dans le but de valider le concept quatre-port dans le domaine des télécommunications,
nous réalisons et caractérisons un corrélateur quatre-port opérant dans la bande de fréquences

1 -4 GHz.

1V.3.4.4 Réalisation, validation et performances du FPDCR

Dans le but de valider le concept, nous réalisons un corrélateur quatre-port en
technologie MHICT (Microwave Hybrid Integrated Circuit Technology). Le circuit, congu
dans la bande de fréquences 1 — 4 GHz, utilise les mémes ¢éléments que le FPR. A ce titre, le
lecteur est invité a se référer au chapitre 111.4.2 décrivant la conception des divers éléments.

Une photographie du dispositif est donnée ci-dessous.

d’amplification

détecteur

Figure IV-30 : Photographie du FPDCR en technologie MHICT

Cette figure illustre la simplicit¢ du dispositif qui ne se compose que de quatre
diviseurs de Wilkinson, une ligne a retard 90° et deux détecteurs quadratiques. Les
amplificateurs de tension en sortie des détecteurs permettent de garantir un niveau de signal

suffisant a ’entrée des CNA.

Signalons a cet effet qu’en présence d’un signal RF modulé, donc a enveloppe
variable, la puissance RF varie au rythme du carré de cette enveloppe. Donc une fréquence de
coupure du détecteur proche du DC (comme c’est le cas pour les dispositifs de mesure de
parametres S) entrainera une réponse lente dans la détection de puissance, d’ou I’impossibilité
de mesurer les puissances instantanées. Nous pouvons montrer, a partir du schéma équivalent
petit signal de la diode, que la bande passante dépend du circuit de charge et de la résistance

vidéo de la diode [BEN 05]. Ces parametres influant €également sur la sensibilité du détecteur,
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il se pose alors la question du compromis entre la sensibilité et la bande passante du détecteur.
Dans I’étude présentée dans ce travail, nous nous limitons a valider le concept de réception

quatre-port sans chercher a optimiser le circuit.

Nous caractérisons le circuit en mesurant sa matrice de répartition [S] (en module) a
I’aide de I’analyseur de réseaux HP8720C dans les deux plans de référence des ports LO et
RF. La premiere caractérisation consiste en la mesure des propriétés d’adaptation des ports

LO et RF (figure IV-31).

Modules des adaptations [dB]

0
-10
«~—LO
20 | RF—>
-30
0.9 1.675 2.45 3.225 4
Freq. [dB]

Figure IV-31 :.Adaptations des ports LO et RF.
Nous pouvons remarquer que les performances du systéme sont trés bonnes autour de

2.45 GHz et acceptables dans la bande de fréquences d’intérét.

Nous mesurons également I’isolation entre les deux ports LO et RF (figure IV-32).

Isolation [dB]
0

-10
-20
-30
-40
-50

-60
0.9 1.675 2.45 3.225 4

Freq. [dB]
Figure IV-32 : Isolation entre les ports LO et RF.
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L’isolation entre les deux ports est inférieure a -10 dB entre 1 et 4 GHz. Rappelons
¢galement que I’isolation est prise en compte par la procédure de calibrage contrairement aux

récepteurs conventionnels utilisant des mélangeurs.

Le second test concerne la vérification du comportement €lectrique des détecteurs sur
la gamme de fréquences d’utilisation. Nous adoptons le méme mode opératoire que celui
utilisé pour le FPR. Ainsi, une charge adaptée est connectée sur ’entrée RF tandis qu’un
synthétiseur de fréquences, connecté a I’entrée LO, permet d’ajuster la fréquence d’utilisation
et la puissance. Nous relevons a 2.45 GHz les tensions détectées, aprés amplification, Vs et Vy
en fonction de la puissance injectée. Signalons que le gain DC des amplificateurs est ajusté
afin d’équilibrer les deux voies des détecteurs a la fréquence d’optimisation de 2.45 GHz.
Nous donnons en figure IV-33 I’évolution des tensions détectées en fonction de la puissance

injectée a 2.45 GHz.

tensions détectées apres amplification DC [mV]
10000

Saturation DC
0010 I s

100
10 1

1 | zone quadratique

0,1 1

Y ______

0,01 : :
-30 -27 -24 -21 -18 -15-12 9 6 -3 0 3

Py [dBm]

Figure IV-33 : Tensions détectées en fonction de la puissance injectée a F =2.45 GHz.

Sur la plage de puissances [-19, -2 dBm], les détecteurs présentent un fonctionnement
quadratique. Au-dela, les amplificateurs DC sont en régime de saturation. A partir de ces
relevés, nous fixons la puissance du signal de référence dans la zone quadratique. Signalons
que le comportement électrique des détecteurs a également été validé dans la bande de

fréquences d’utilisation [1 - 4 GHz].
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Aprées avoir réalisé et caractérisé¢ le FPDCR, nous nous intéressons dans la suite de ce travail a

la mise en ceuvre du dispositif pour la démodulation numérique de signaux.

1V.3.4.5 Applications a la démodulation de signaux QPSK

Dans le but de valider le procédé de démodulation de signaux numériques par le
FPDCR, nous considérons le banc de mesure donné en figure 1V-34. La fréquence porteuse
frr est fixée dans un premier temps a 2.45 GHz. Nous considérons une modulation QPSK

avec un débit symboles de 50 Ksps correspondant donc a un débit binaire de 100Kbps.

Générateur de signaux RF Agilent E 8267C
Oscillateur local (2.45 GHz- 10 dBm)

:I:I ____________________________ a

cable 1 métre Inversion (C++]

] v, i | Oscilloscope !
Synchronisation |; ‘—)': Numérique_J, i
LO/RF externe |! ,ounad [ TPDCR ! Agilent :
L F — g |
i om v ' | DSO6034A :
. . 4 \ ———— :
Générateur de signaux RF Agilent E 8267C PC
Signaux RF moduks QPSK (2.45 GHz-20 dBm) synchronisationdonnées (ADS)
AN EEEEEENEEEEEEEEEEEEEEEEE décision(ADS)
= Canal de propagation : : Calibrage (C++)

Figure IV-34 : Banc de mesure pour la démodulation de signaux numériques.
(fLo =frr = 2.45 GHz Modulation QPSK — 50Ksps)
Deux générateurs de signaux vectoriels Agilent E8267C fournissent le signal d’oscillateur

local (a,, () ) et le signal RF (a,,(¢)) aux entrées du FPDCR. Ces signaux sont synchronisés

a I’aide d’un signal de référence 100 MHz disponible sur I’appareillage. La puissance de
I’oscillateur local est fixée a -10 dBm. Le signal modulé a 2.45 GHz est délivré avec une
puissance de -20dBm. Rappelons a cet effet que la puissance du signal RF doit étre inférieure
a celle de I’oscillateur local. A 1’émission, le signal modulant est filtré¢ a 1’aide d’un filtre de
mise en forme en racine de cosinus surélevé de roll-off a=0.35 a I’aide du générateur Agilent

E8267C.
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A la réception, un oscilloscope numérique Agilent DSO6034A quatre voies permet de

visualiser les canaux I/Q d’entrés ainsi que les tensions analogiques V;(¢)et V,(¢) .

File  Control Setup Measure Analvze Ltilities Help 11:27 amM

T olezsl o R <o /IS

Figure IV-35 : Visualisations des signaux de références et démodulés.
(fLo =frr = 2.45 GHz Modulation QPSK — S0Ksps)

Cette figure montre que les signaux V;(¢) et V,(¢) en sortie des détecteurs sont bien

démodulés. La fenétre temporelle d’observation fixée a 1 ms permet de visualiser 50

symboles de durée T, = 205 . Nous remarquons également que les impulsions sont déformées
par le filtre de mise en forme. Globalement les tensions V;(¢)et V,(¢) suivent les évolutions

des signaux de référence /(t) et O(t).

La synchronisation externe étant assurée par le signal de référence 100 MHz des
générateurs vectoriels, nous quantifions également les défauts de synchronisation a 1’aide des
diagrammes de I’ceil relatifs aux signaux de référence 7 et Q. Nous considérons ici un débit

symboles de 200 Ksps au lieu de 50 Ksps afin de vérifier également la qualité de trigger de
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I’oscilloscope sur les voies I et Q. Nous donnons ci-dessous, a titre d’illustration, le

diagramme de I’ceil obtenu pour le canal /.

File  Control Analyze  Wities  Help 2:38PM

Setup Measure
ped.

olesia) ) R o)) O <1

Figure I'V-36 : Diagramme de I’ceil du signal de référence I(t).
(Modulation QPSK - 200Ksps)
D’aprés ce relevé, I’erreur de synchronisation est d’environ 10 mV. Nous quantifions
ainsi I’erreur relative commise sur le signal /(t) a 2.5 %. Le méme ordre de grandeur est

observé pour le signal O(t).

La prochaine étape consiste a numériser les signaux avant le traitement numérique.
Cette conversion analogique-numérique est réalisée directement sur 1’oscilloscope numérique
avec une fréquence d’échantillonnage de 2GSaps (Saps pour contraction de Sample/s en
anglais). Les données ainsi récupérées sont envoyées vers un bloc de traitement numérique
sous ADS. Rappelons que ce traitement consiste en un filtrage adapté suivi de procédures de
synchronisation, de correction et de décision. A I’issue de ces étapes, nous pouvons associer
50 couples de tensions (V3(t-Ts), Va(t-Ts)) et donc un couple (I(t-75), O(t-T5))a 50 symboles

émis.

Ces deux types de données sont li€s par la relation (4.48) pour une modélisation au deuxiéme
ordre, ou encore par les relations (4.49) et (4.50) si I’on considere un modele au premier ordre
exprimant directement les grandeurs d’intérét / et O en fonction des tensions mesurées V3 et

Vs.
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Nous considérons dans un premier temps un calibrage au deuxiéme ordre. Afin

d’ajouter a la redondance des mesures et s’assurer que chacun des symboles QPSK apparait

dans la trame CAL de calibrage, nous considérons N = 10 symboles parmi les 50. Aussi, apres

avoir déterminé les coefficients de calibrage par résolution de I’équation (4.48), nous nous

intéressons a I’inversion du mod¢le afin de régénérer les signaux I et Q. Nous représentons ci-

dessous le diagramme de constellation exprimant les tensions V4 en fonction de V3 et le

diagramme de constellation aprés calibrage.

V,
t
0.5+
| 0 :
05 0.5
[
05 +
-

(a) Diagramme de constellation avant calibrage

Q

1
T

0.5+

#

o

<P

-05 -

L 4

(b) Diagramme de constellation aprés calibrage

Figure I'V-37 : Visualisations des signaux démodulés avant et aprés calibrage.
(fLO =fRF =2.45 GHz
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La figure IV-37 (a) représentant les tensions V4 en fonction de V3 fait apparaitre
clairement les quatre états de phase de la modulation QPSK. Ce diagramme représente des
combinaisons linéaires des canaux I et Q (cf. Eq. (4.48)). Suite a la procédure de calibrage, les
signaux I et Q sont régénérés et sont représentés par des constellations carrés, centrées et

normalisées en amplitude et en phase (figure IV-37 (b)).

Nous considérons maintenant le modele au premier ordre liant les grandeurs d’intérét /
et O aux tensions mesurées V3 et V4. Nous calibrons le dispositif en considérant toujours
N = 10 symboles Nous représentons en figure IV-38 le diagramme de constellation obtenu

apres calibrage.

.

0.5+

=)
~

-05 +

A g

Figure I'V-38 : Visualisations des signaux démodulés avant et aprés calibrage.
(fLo =frr = 2.45 GHz Modulation QPSK — S0Ksps Modzéles (4.49) et (4.50))
D’apres ce relevé, nous montrons 1’efficacité d’une modélisation au premier ordre
exprimant directement / et Q en fonction des données V3 et Vi. En effet, il faut signaler que
dans le cas d’une modulation QPSK, seuls quatre symboles sont considérés aboutissant a deux
valeurs possibles pour I et pour Q. En ’occurrence, ici une modélisation au premier ordre
pour chacune des composantes I (cf. Eq. (4.49)) et Q (cf. Eq. (4.50) s’avere amplement

suffisante.
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Dans le but de tester la sensibilité du récepteur, nous diminuons le niveau de puissance

de réception et réitérons la procédure. Nous considérerons dans la suite de ce travail un

modele de calibrage au deuxieéme ordre qui prend mieux compte de la réalité¢ physique des

phénomenes observés en regard d’une modélisation directe au premier ordre. A cet effet, nous

présentons en figures IV-39 et IV-40 les diagrammes de constellations pour des puissances

RF de -30 dBm et de -40 dBm.

-

P

0.5

(a) Diagramme de constellation avant calibrage

0
iy 1 v
0.5 +
0.5
e of

=1

(b) Diagramme de constellation apres calibrage

Figure IV-39 : Visualisations des signaux démodulés avant et aprés calibrage.
(fLo=frr =2.45 GHz Prf=-30dBm Modulation QPSK — 50Ksps Modé¢le (4.48))
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(b) Diagramme de constellation apres calibrage
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bien appréhendées par le

Figure I'V-40 : Visualisations des signaux démodulés avant et aprés calibrage.
(fLO =fRF =2.45 GHz PRF =-40 dBm Modulation QPSK — SOKSpS Mod¢éle (4.48))

Pour une puissance de -40dBm, de légeres distorsions apparaissent dans le diagramme de

constellation, mais globalement, les signaux I/Q sont bien régénérés.

© 2008 Tous droits réservés.
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Rappelons que notre systéme est dédié a une utilisation multi-mode et multi-standards.
Dans ce but, nous déterminons la bande passante vidéo du détecteur en fonction de la
fréquence porteuse. La procédure consiste a fixer la fréquence F1 o et considérer un signal RF

de fréquence variable autour de Fro Fy. = F,, =+ Af . Nous obtenons en sortie des détecteurs
un signal sinusoidal de fréquence Af a partir duquel nous estimons la bande passante a -3 dB.

Nous donnons en figure 1V-41 le relevé de la bande passante vidéo en fonction de la

fréquence du canal.

Bande passante vidéo [KHz]
900

800 | |

700

600

1 2 3 4
Fréq. canal [GHz]

Figure IV-41 : Bande passante vidéo en fonction de la fréquence du canal.

Nous remarquons que la bande passante offerte par le dispositif est supérieure a 600
KHz dans la gamme de fréquences 1 — 4 GHz. Signalons a cet effet que la bande passante des
détecteurs peut €tre étendue au détriment de la sensibilité de ces derniers. Rappelons que dans
le cadre de ce travail, nous nous sommes limités a valider le concept et nous n’avons donc pas

cherché a optimiser la bande passante vidéo.

1V.3.4.6 Conclusion

Au vu des résultats expérimentaux, le dispositif retenu (FPDCR) pour la démodulation

de signaux numériques QPSK associé au traitement numérique est validé.

1V.3.5 Conclusion

Nous avons présenté le principe de fonctionnement d’un récepteur a conversion directe
basée sur un corrélateur quatre-port. Les deux sorties du dispositif (V3 et V) sont utilisées
pour régénérer les canaux I et Q. Les expériences menées ont permis de valider le concept sur

une modulation QPSK. Le FPDCR se présente comme une alternative viable aux récepteurs
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six-port et cing-port. Cette simplification est souhaitable car elle permet de réduire les cotts
tout en garantissant des unités de traitements numériques semblables aux récepteurs

homodynes.
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IV.4 CONCLUSION

Dans cette dernicre partie, nous avons propos¢ des solutions matérielles et logicielles
adaptées pour deux types d’applications dans les domaines du CND et des

télécommunications.

Nous avons montré d’une part que le FPR associé¢ a une antenne cornet, dans une
configuration monostatique, permet la caractérisation sans contact d’un matériau plan. Nous
avons également, en particulier, mis en place un modele permettant d’estimer la permittivité
effective du matériau sous test, basé sur des lois des mélanges, qui s’est avéré efficace dans le

cas d’un matériau tel que le béton cellulaire.

D’autre part, nous avons propos¢ une nouvelle architecture, utilisant un corrélateur
quatre-port, pour la démodulation de signaux numériques. Ce dernier n’utilisant que deux
détecteurs permet donc de s’affranchir des filtres et des CAN coliteux en sortie des détecteurs
tout en diminuant les consommations. De ce fait, le dispositif proposé s’avére comme une

alternative viable aux systémes de réception existant.

Bien ¢évidemment, nous nous sommes volontairement limités a deux types
d’applications possibles car les demandes sont trés importantes. En effet, beaucoup de
secteurs d’activités sont concernés comme par exemple (de fagon non exhaustive) la détection
de défauts [MAA 06] — [BEN 07-c], le stockage de données [BEN 07 a] — [BEN 07 d] ou la
microscopie [BEN 07 _b].
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

Au travers d’un état de I’art, nous avons montré que la technique six-port a connu un
engouement grandissant de la part de la communauté scientifique et que les laboratoires de
recherche académiques et industriels travaillent a 1’intégration des systémes six-port dans

plusieurs domaines d’applications.

Pour ce qui nous concerne, les études engagées pour la conception de
dispositifs basés sur la technique six-port, ont notamment permis de définir une méthodologie
de conception reposant sur un formalisme ‘probléme direct — probléme inverse’ permettant au
concepteur de dispositifs de mesure de faire le lien entre la réalisation (partie hardware) et le
traitement de signal approprié¢ (partie software) en tout point de 1’analyse. Aussi, nous avons
proposé deux types de dispositifs que constituent les systémes utilisant des corrélateurs six-
port ou quatre-port. Enfin, nous avons présenté une méthode de calibrage explicite basée sur
un formalisme matriciel qui s’avere étre particulierement flexible. Les étapes de conception et
de réalisation décrites dans ce manuscrit ont alors donné lieu a la validation de dispositifs
opérant dans les gammes des longueurs d’ondes micro-ondes et millimétriques. Ces
dispositifs, le SPR, le D-SPR, le FPR et le D-FPR sont a la base du développement de
techniques micro-ondes et millimétriques pour le controle non destructif et les
télécommunications pour lesquels deux exemples ont été traités.

La premicre illustration se situe donc dans le domaine de la caractérisation de
matériaux et du contrdle non destructif en particulier. Le cas de la mesure en espace libre du
taux d’humidité a ¢été présenté. Le second exemple est emprunt¢ au domaine des
télécommunications. En effet, nous avons montré qu’une nouvelle architecture de récepteur,
basée sur un corrélateur quatre-port se présente comme une alternative viable aux systémes de

réception existants.

L’ensemble des activités menées sur les plans matériel et logiciel nous a donc permis
de développer des instruments adaptés a un usage hors laboratoire. En effet, la pertinence des
solutions proposées a été démontrée au travers d’un grand nombre d’exemples dont un

échantillon non exhaustif mais représentatif a été¢ présenté dans ce manuscrit.
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Les orientations qui se dégagent, concernent principalement les aspects liés aux domaines de
I’Evaluation Non Destructive (END). En effet, en plus des possibilités de mesure de
matériaux planaires et homogenes offerts par ce type de procédé¢, notre objectif se veut plus
ambitieux car il vise par exemple a offrir une caractérisation hyperfréquence de matériaux
hétérogenes. Les actions futures seront soutenues par des études pluridisciplinaires qui
couvrent des aspects systemes mais également des axes orientés matériaux, modélisations
¢lectromagnétiques et traitement du signal pour la résolution du probléme inverse. Des études
sont également engagées pour la définition et I’optimisation des antennes connectées aux
systemes réalisés. Ainsi, dans le domaine de la caractérisation en espace libre, suivant les
exigences rencontrées, les éléments rayonnants doivent étre conformées en terme de

directivité, d’efficacité, d’encombrement et de cofit.

D’autre part, une évolution vers la détection, la localisation, le dimensionnement et la
caractérisation de structures de tres petite taille suppose une augmentation de la résolution
spatiale et requiert, par conséquent, d’une part le développement de systemes opérants a des
fréquences ¢€levées et d’autre part le développement d’une cellule de mesure appropriée. Les
¢tudes initiées au laboratoire ont montré que ’association d’une sonde résonante & onde
évanescente connectée a un dispositif millimétrique permet une caractérisation locale de
matériaux conducteurs, semi-conducteurs et dié¢lectriques. En conséquence, I’approche basée
sur I’utilisation des ondes évanescentes apparait comme une solution prometteuse pour
enrichir les possibilités en microscopie champ proche. Le choix d’une bande de fréquences
millimétrique offre des possibilités de caractérisation champ proche en surface et en
profondeur, de maniére sans contact, non-invasive et non-destructive. Le développement d’un
tel systéme permettrait de combler le gap qui existe entre le domaine des basses fréquences et

celui des fréquences optiques.

Dans le domaine des télécommunications, de nombreux standards de communication
mobile co-habitent aujourd’hui. La vision des systémes de communication du futur concerne
I’universalit¢ du service. Les systetmes de télécommunication devront étre adaptables et
inter-opérables tout en garantissant des colts faibles. Les travaux menés a I'IEMN ont
montré que ces concepts de re-configuration permettant de supporter de multiples standards et
bandes de fréquences sont possibles a 1’aide d’un seul circuit d’interface RF basé sur un
corrélateur quatre-port. Nous envisageons une transposition du systéme en gammes de

fréquences de millimétrique autour de 26 GHz (boucle locale radio) et autour de 60 GHz
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(communications intra-batiments). Aussi, [’association de la radio-logicielle et d’un
corrélateur quatre-port doit permettre de lever les contraintes séveres imposées par la

technologie.

Enfin, une réflexion globale, abordée dans ce manuscrit, est menée pour la co-
intégration de ’ensemble des fonctions de ces systémes (source, corrélation, détection,
antenne). En effet, une intégration monolithique devrait permettre d’ouvrir de nouveaux
champs d’applications telles que les caractérisations in-situ dans les systémes embarqués ou
dans les matériaux pour laquelle I’encombrement des dispositifs de mesure conventionnels ne

permet pas un contrdle en temps réel.
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I Annexe A I

METHODOLOGIE DE CONCEPTION
DES CORRELATEURS SIX-PORT ET QUATRE-PORT
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A.1 Introduction

Cette annexe apporte les développements mathématiques qui accompagnent 1’analyse
des dispositifs six-port et quatre-port. Rappelons que cette analyse des dispositifs se

décompose suivant les étapes :

» 1. choix des points g; en fonction du cahier des charges,
» 2. choix d’une topologie de réseau six-port vérifiant les relations (2.17),

» 3. conception sur plateforme de CAO et optimisation du mod¢le d’équations (2.22).

A.2 Conception d’un corrélateur six-port
L’¢étape 1 de I’analyse relative au choix des points ¢; (i = 3,..,6) a été discuté au
chapitre 11.3.2.3.. Les points ¢; relatifs au cahier des charges retenu, constituent les arétes

d’un carré autour du cercle unité (figure A-1).

4 Im[X]

Figure A-1 : Distribution des points q; du corrélateur complexe.

D’apres 1’équation (2.17), nous pouvons exprimer les points g; (i = 3,4,5,6) en fonction

des parameétres S du réseau six-port par :
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La deuxiéme ¢étape de 1’analyse consiste au choix d’une topologie de réseaux six-port
vérifiant les relations (A.1). Nous donnons ici les étapes de conception du corrélateur six-port.
Nous appelons a;(t) et ay(t) les deux signaux cohérents aux entrées du corrélateur complexe

dont nous cherchons a déterminer le rapport complexe X = a,(¢)/a,(¢).

L’¢lément de base est le coupleur hybride de type branchline connecté¢ a deux
détecteurs de puissance comme 1’illustre la figure A-2. En injectant les deux signaux a;(t) et
a(t) aux entrées du coupleur, nous analysons le trajet des ondes afin d’établir I’expression des

puissances détectées P; et P4 en fonction de X.

a,(t) * + a)(t)

Q

50 lé} é@l s4(0)

Figure A-2 : Coupleur Branchline

Brique de base pour la conception d’un corrélateur six-port.

Les deux signaux hyperfréquences a,(t) et ax(t) d’amplitudes respectives A4; et A, et déphasés

de @ ont pour expressions :

a,(t) = Ae’™™ et a,(t) = A,e’ " (A.2)

Le coupleur réalise une addition vectorielle des deux signaux hyperfréquences. Ainsi, nous

pouvons exprimer les ondes s3(t) et s4(t) arrivant sur les détecteurs par les expressions

suivantes :
5,(0) = %(Alew s “””@'2)] (A.3)
1 jo=2) Hat+)
s,() = ﬁ Ae + A4,e (A4)
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Les puissances continues Ps et P4 détectées sont alors données par :

P, = Re(s, (£)s, () = %(Af + A, +24,4,sin D) (A.5)
_ * _ 1 2 2 .
P, =Re(s,(t)s, () = ) A~ +A, —24,4,sin® (A.6)

) ) ) A, . )
En introduisant I’expression de X = —2¢’?, les puissances détectées peuvent se mettre sous
A b
1

la forme suivante :
2

P, = ATl(l +[X]* +2/x] sinCD) (A7)

2
P, = %(1 +|x]* —2/x]sin CI)) (A.8)

En considérant la partie réelle I et la partie imaginaire Q de X, les puissances de sorties

peuvent étre mises sous la forme suivante :

2

P, =ATI(1+12 +0° +20) (A.9)

2

P4:A71(1+12+Q2—2Q) (A.10)

Une autre description des formes précédentes est donnée par :

2B piory (A11)
Al
Zigzzz +(O-1) (A.12)
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Bien évidemment, ces expressions correspondent a des équations de cercle dans le plan X

(cf. Fig. I1.5) de centres respectifs g, =—j et g, = .
Les points g et g, étant déphasés de 90° respectivement par rapport aux points g, et q,,

nous considérons ’architecture de la figure A-2 ou nous adjoignons un déphaseur de 90° pour

retarder le signal a,(¢) (Figure A-3).

a,(t) # J a)(t)

90°

Q
5 lé; ébl 0

Figure A-3 : Coupleur Branchline + déphaseur 90°

Brique de base pour la conception d’un corrélateur six-port.

Ainsi, nous pouvons exprimer les ondes s3(t) et s4(t) arrivant sur les détecteurs par les

expressions suivantes :

5,(6) = %[Alej gl (“’”‘D_z)] (A.13)
5:(0) = = (4" 4 g i) (A.14)

V2
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Les puissances continues P3 et P4 détectées sont alors données par :

P, = Re(s, (1)s, (1)) = %(Af + 4, +24,4, cosD) (A.15)
" 1( > 2
P, =Re(s,(t)s, (1) = ) A"+ A, —24,4, cosD (A.16)

En introduisant I’expression de X = Tze’@ , les puissances détectées peuvent se mettre sous
1

la forme suivante :

2

P, = ATI(l +]X]* +2/X]cos cD) (A.17)

2

A
P, = 71(1+|X|2 —2|X|cosCD) (A.18)
En considérant la partie réelle I et la partie imaginaire Q de X, les puissances de sorties

peuvent étre mises sous la forme suivante :

2

P, :A71(1+12+Q2+21) (A.19)

2

4
P = 7‘(1+12 +Q*-21) (A.20)

Une autre description des formes précédentes est donné par :

2P,
A—§=(1+1)2 +0° (A.21)
1
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iig: (I-1)*+0? (A.22)

1

Bien évidemment, ces expressions correspondent a des équations de cercle dans le plan X

(cf. Fig. I1.5) de centres respectifs g, =—1 et g, =1.

Nous montrons ainsi qu’il est possible de concevoir un corrélateur six-port en utilisant
les deux briques de bases décrites précédemment (Fig. A-2 et Fig. A-3). La conception du
dispositif est achevée en injectant simultanément les signaux e;(t) et e(t) sur chacun des
coupleurs. Nous pouvons a cet effet utiliser des diviseurs de puissance ou des coupleurs. Pour
rester compatible avec une architecture réalisée a 1’aide de coupleurs hybrides, nous utilisons
des coupleurs branchline dont I’un des acces est fermé sur une charge adaptée. Le choix du
dispositif ainsi retenu pour satisfaire les relations données ci-dessus se traduit par une
structure comprenant quatre coupleurs de type ‘branchline’, quatre détecteurs de puissance P;
a Ps, deux charges adaptées et d’une ligne a retard 90° comme I’illustre la figure A-4.
Signalons qu’une structure équivalente consiste a remplacer la ligne a retard 90° par un

coupleur hybride associé¢ a deux charges adaptées.

31@ @aZ

Figure A-4 : Structure du corrélateur complexe six-port.
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L’ajout de coupleurs s’accompagne d’une modification des relations établies
précédemment. En effet, nous montrons que le rayon des cercles est modifié par I’ajout de

coupleurs mais aucunement la position des points g;.

Les puissances continues Ps a Py détectées sont alors données par :

P = %(Af + A4, +24,4,5in @) (A23)
1 ( 2 2 .

Po= A7+ 4} =244, 5in 0 (A.24)
1 2 2

P, = Z(A1 + 4,2 +24,4, cosD) (A.25)
1 2 2

P, = Z(A1 +4,> 24,4, cosD) (A.26)

Finalement, nous pouvons donner une description sous formes de cercles par les

expressions suivantes :

4P,
—=1’+(Q+1)’ (A.27)
Al
4P
—2 =1 +©-1’ (A.28)
Al
4P
—2 =(I+1)*+Q’ (A.29)
Al
4P
_26=(1_1)2 +0°’ (A.30)
A
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Nous avons proposé un corrélateur six-port permettant de satisfaire a notre cahier des charges.
Signalons néanmoins qu’il existe une multitude d’architectures possibles. La dernicre étape de

I’analyse consiste en I’implémentation de la topologie retenue sur plate-forme de CAO.

A.2 Conception d’un corrélateur quatre-port
L’¢étape 1 de I’analyse relative au choix des points g; (1 = 3,4) a été discutée au chapitre
I1.3.2.4.. D’apres 1’équation (2.17), nous pouvons exprimer les points g3 et g4 en fonction des
parametres S du réseau six-port par :
S31 S41

qs =] 5., 94 s, (A.31)

La deuxieme étape de 1’analyse consiste au choix d’une topologie de réseau quatre-
port vérifiant les relations (A.31). Nous donnons ici les étapes de conception du corrélateur
quatre-port. Rappelons également que la topologie proposée est basée sur l’utilisation de
diviseurs de Wilkinson afin de s’affranchir des contraintes en terme de bande passante
imposées par 1’utilisation de coupleurs hybrides.

Nous appelons a;(t) et ay(t) les deux signaux cohérents aux entrées du corrélateur complexe

dont nous cherchons a déterminer le rapport complexe X = a,(¢)/a,(t) .

L’¢lément de base est le diviseur de Wilkinson connect¢ a deux détecteurs de
puissance comme I’illustre la figure A-5. En injectant les deux signaux a;(t) et ax(t) aux
entrées du diviseur, nous analysons le trajet des ondes afin d’établir 1’expression de la
puissance détectée P4 en fonction de X. Nous appelons volontairement cette puissance P4 afin

de rester en adéquation avec la figure I1-7.

Py

s4(t)

a,(t) a(t)

Figure A-5 : Diviseur de Wilkinson

Brique de base pour la conception d’un corrélateur quatre-port.
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Les deux signaux hyperfréquences a,(t) et ax(t) d’amplitudes respectives A4; et A, et déphasés
de @ ont pour expressions :

a,(t) = A’ et a,(t) = A,e’ ™ (A.32)

Le diviseur de Wilkinson réalise une addition vectorielle des deux signaux hyperfréquences.
Ainsi, nous pouvons exprimer l’ondes s4(t) arrivante sur le détecteur par 1’expression
suivante :

5,(t) = L(Aleﬂ”’ + Ay’ ) (A.33)

NG

(A.34)

La puissance continue P4 détectée est alors donnée par :

_ * _ 1 2 2
P, =Re(s,(t)s, (1) = 5 A"+ A, +24,4, cosD (A.35)

. . , . A4, e ., ) .
En introduisant I’expression de X = 761 , expression de P4 devient :
1
A12 2

Po==-l+ | X|” +2[X|cos @ (A.36)

En considérant la partie réelle I et la partie imaginaire Q de X, la puissance de sortie peut étre

mise sous la forme suivante :

2

A
P, =71(1+12 +Q*+2I) (A.37)
Une autre description de 1’expression (A.37) est donnée par :

%:(1+12)+ 0’ (A38)
1
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Bien évidemment, cette expression correspond a une équation de cercle dans le plan X

(cf. Fig. 11.5) de centre g, =—1.

Nous remarquons que le point g, étant déphasé de 90° par rapport au point g, , nous

considérons I’architecture de la figure A-5 ou nous adjoignons un déphaseur de 90° pour

retarder le signal a,(¢) (Figure A-6).

Py

1‘ 85()

90°

A A

a,(t) a,(t)

Figure A-6 : Diviseur de Wilkinson + déphaseur 90°

Brique de base pour la conception d’un corrélateur quatre-port.

La description analytique relative aux trajets des ondes a,(¢) et a,(t) permet d’exprimer

I’onde s,(¢) arrivant sur le détecteur de puissance par la relation suivante :

Jjlot=2y

1 :
s,(¢) = E(Ale 24 Aze”“’”@)] (A.39)
La puissance continue P3; détectée est alors donnée par :

P, = Re(s, (1)s, (1)) = %(Af + A4, -24,4,sin D) (A.40)
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. . . A4, . .
En introduisant I’expression de X = jze-’m , ’expression de P; devient :
1

2

P =21+ |X] -2 x]sin0) (A41)

En considérant la partie réelle I et la partie imaginaire Q de X, la puissance de sortie peut étre

mise sous la forme suivante :

2

A
P =141 40" ~20) (A.42)
Une autre description de I’expression (A.42) est donnée par :

%%=I%NQ—DZ (A.43)

1
Bien évidemment, cette expression correspond a une équation de cercle dans le plan X

(cf. Fig. I1.5) de centre ¢, = j .

Nous montrons ainsi qu’il est possible de concevoir un corrélateur quatre-port en
utilisant les deux briques de bases décrites précédemment (Fig. A-5 et Fig. A-6). La
conception du dispositif est achevée en injectant simultanément les signaux e;(t) et ex(t) sur
chacun des diviseurs de Wilkinson a ’aide de deux nouveaux diviseurs. Le choix du dispositif
ainsi retenu pour satisfaire les relations données ci-dessus se traduit par une structure
comprenant quatre diviseurs de Wilkinson, une ligne a retard 90° et deux détecteurs de

puissance comme I’illustre la figure A-7.
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Figure A-7 : Structure du corrélateur complexe quatre-port.

L’ajout de diviseurs de puissance s’accompagne d’une modification des relations
¢tablies précédemment. Les relations décrivant la relation entre les puissances détectées et

I’inconnu X sont données par :

B _piooy (A.44)
Al
(1) (A45)

Nous avons proposé€ un corrélateur quatre-port permettant de satisfaire a notre cahier des

charges. Signalons également qu’il existe une multitude d’architectures possibles.

A.4 Conclusion

Cette annexe a pour but de donner les étapes de conception permettant d’aboutir aux

topologies six-port et quatre-port.
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I Annexe B I

METHODOLOGIE DE CONCEPTION
D’UN REFLECTOMETRE SIX-PORT
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Cette annexe apporte les développements mathématiques qui accompagnent 1’analyse
des dispositifs a base de corrélateurs six-port. Nous nous intéressons dans un premier temps a
la conception du réflectometre six-port. Pour des raisons de lisibilité, nous ne faisons pas

intervenir la variable 7 (temps) dans les expressions des ondes.

La brique de base du réflectomeétre six-port est le corrélateur six-port donné en
figure B-1. Rappelons que la mesure des puissances P; a Ps permet de calculer le rapport

complexe X =a', /a', .

corrélateur

complexe

B

Figure B-1 : Corrélateur complexe six-port.

Les relations entre les ondes s; (i=4,..,6) arrivant sur les détecteurs et les ondes a’; et
a’, aux entrées du corrélateur six-port sont données d’apres les développements fournis en

ANNEXE A en considérant les trajets des ondes a’; et a’;:

8§y = %(a'l—lra'z e_jzj (B.1)
5, = %(a'l ey a'zJ (B.2)
IR
SS—E( L 2+a'ye J (B.3)
1 —jr '
Sg = E(a'l e’ +a 2) (B.4)
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Rappelons que le réflectometre six-port mesure le coefficient de réflexion I' d’un
dispositif sous test. Dans la suite de cette annexe, nous définissons le coefficient de réflexion
par son module | r | et sa phase @ ou encore par ses composantes réelle I et imaginaire Q.
Un des moyens de procéder a la mesure de ce coefficient est d’agencer des diviseurs de
puissance ou/et des coupleurs hybrides pour alimenter simultanément 1’entrée de référence
(signal a’1) du corrélateur six-port et le port de mesure du coefficient de réflexion. Signalons
a cet effet que nous utilisons une source délivrant une onde a d’amplitude A. Le signal
réfléchi par le DST (contenant 1’information I') est dirigé alors a 1’aide de coupleurs ou/et
diviseurs vers la deuxiéme entrée (signal a’;) du corrélateur six-port. Afin de rester
compatible avec une technologie n’utilisant que des coupleurs hybrides, nous optons pour
I’utilisation de deux coupleurs hybrides et deux charges adaptées dans la configuration

donnée en figure B-2.

DST
| e
: ) res
Q Q
]
;

Figure B-2 : Topologie du circuit pour la mesure d’un coefficient de réflexion.
L’étape suivante consiste a exprimer les ondes a’; et a’, en fonction du signal de
source a et du coefficient de réflexion I' du DST. A partir d’une description analytique des

trajets des ondes, nous déduisons les expressions suivantes :

a -i; all -/~
a', :—26 "2 et a',= e (B.5)
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Ces relations montrent que I’onde @’; ne dépend que du signal de source alors que I’onde a’;
contient I’information sur le coefficient de réflexion. Nous remarquons également un
déséquilibre sur les modules de ces deux signaux d’un rapport deux. Graphiquement, ce
déséquilibre se traduit par un module des points g; qui augmente dans le méme rapport. Un
des moyens de rééquilibrer les deux voies d’entrées du corrélateur est I’ajout d’un atténuateur
6 dB a I’entrée a’; du corrélateur six-port. Aussi, nous optons pour la topologie B-2 réalisée
entierement a I’aide de coupleurs hybrides de type branchline. Nous montrons dans la suite de
cette annexe que le module des points g; est de 2. Rappelons que les points g; sont idéalement
compris entre 1 et 2.

Finalement, nous aboutissons a la topologie de réflectométre six-port donnée en figure B-3.

S s
~ 1
a, ' b,

l : DST
: R
: s rz_j
Q Q
a’lJ u a,
corrélateur
complexe
53 l S4 | 85 l S6l

Figure B-3 : Structure du réflectométre six-port.

L’étape suivante de 1’analyse consiste a déterminer les relations entre les ondes
arrivant sur les détecteurs s; (i=3,..,6) en fonction du signal de source a et du coefficient de

réflexion I" du DST.
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En combinant les relations (B.1) a (B.4) (exprimant les ondes s; (i=3,..,6) en fonction
de @’y et a’,) avec les relations (B.5) (exprimant les ondes a’; et @’; en fonction de a et de I),

nous déduisons les expressions suivantes :

§; = a (e_jz +£e‘"”j = L(Ze_j2 +Fe_j”] (B.6)
2

a T -Z a , Ny
s, = e’ +—e 2 |=—|2e" +Te 2 (B.7)
) ( 2 J 2( j
a P D a - ;
S = e’ +—e" |=—\2e’" +Te’” (B.8)
NG ( 2 J V2 ( )

3z T 3z T
a -i— T -z a -j = -
s;=——=|e 2 +—e ?|=—F|2e ? +Te 2 (B.9)

Les puissances continues Ps a Py détectées sont alors données par :

P, =Re(s;s,) = ATZ(M Ir” +4jr] sinCD) (B.10)

P, =Re(s,s,") =A?2(4+|r|2 —4|r|sinq>) (B.11)

P, = Re(s;s; ) =A?2(4+|r|2 +4|r|cosc1>) (B.12)

P, =Re(s,s; ) =A?2(4+|r|2 —4|r|cosq>) (B.12)
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En introduisant les expressions des parties réelle I et imaginaire Q du coefficient de

réflexionI”, nous reformulons les expressions précédentes par les relations suivantes :

Z}} =1’ +(Q+2) (B.13)
2h -2y (B.14)
A

22142y 0 (B.15)
2 (-2 40 (B.16)

Finalement, nous obtenons quatre équations de cercle de centre g; (i=3,..,6) dont les lieux sont

donnés par :

q; =-2j q,=2j qs =-2 qs =2 (B.17)

En regard du corrélateur six-port, 1’ajout de deux coupleurs pour aboutir a un
réflectometre six-port s’accompagne d’une modification des points ¢; dont le module est
affect¢ d’un facteur 2. Signalons enfin qu’il existe une multitude de topologies de
réflectometres six-port. Dans une optique de facilité de conception, nous avons proposé une

topologie basée sur I’utilisation de coupleurs hybrides de type branchline.

La méme démarche est adoptée pour la conception du double réflectomeétre six-port et

des dispositifs a base de quatre-port.
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I Annexe C I

MODELISATION DU COEFFICIENT DE REFLEXION
POUR LA CARACTERISATION ELECTROMAGNETIQUE DE MATERIAUX
DANS UNE CONFIGURATION MONOSTATIQUE

Sommaire

C.1 Introduction

.................................................................................................................... 309
C.2 Analyse de la structure chargée par le Matériau........cceinecrercsensenseecsensnecseecsecssecsnee 309
C.3 Formalisation du probléme direct........ccccceeeveicirurecsranccssancssnrcssnscsssssssssssssssssssasssssases 313
LR 7)) 1 T4 11 1) T | PPN 316

307

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

308

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

C.1 Introduction

Cette annexe apporte les développements mathématiques nécessaires a la
compréhension et la modélisation de la propagation de 1’onde dans une configuration

monostatique pour la caractérisation de matériaux en espace libre.

C.2 Analyse de la structure chargée par le matériau

Apres avoir modélisé et étalonné (équation (4.9)) la structure a vide pour des distances
variables, nous placons a présent le matériau a tester sur la plaque métallique située a une

distance Ly de I’antenne comme indiqué en figure C-1.

FPR S
A 1 11m
mesure en réflexion U
T, ~Po - T-
0 - -
T, vy AT
Lref LO !
[,
matériau <
2 Rllm rgl Lref
_______________________ -\_j_______' tOl" < Ath____-------_----
o
h E(p, +L,, +2nh) v ) E(py+ L, +(2n+1)h)
' \
o E(py + L, +(2n+1)h) E(py + L, +(2n+2)h)
m
S77777777777777. 7777 > L=t~
-1
vr

Figure C-1 : Synoptique de la structure de mesure et graphe de fluence associé.

La distance L, est fixée a Lo-h (plan de référence du matériau). Rappelons qu’en dega

de cette distance, nous modélisons celle-ci par un quadripdle(I, 7}, I,,7,].
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Le but de la modélisation est d’établir I’expression du coefficient de réflexion S;;,,
mesuré¢ par le dispositif en fonction des caractéristiques physiques (permittivité
complexe & » ) et géométrique (épaisseur 4) du matériau.

La spécificité du travail proposé est d’opérer a une distance entre 1’antenne et le matériau
suffisamment faible dans le but de minimiser les effets de diffraction. Dans une telle
configuration, la modélisation du coefficient de réflexion §;;,, s’avére moins aisée que dans le
cas classique.

Nous redonnons 1’expression décrivant la relation entre les champs ¢€lectriques mesurés entre
deux points d’observation P et Q, d’abscisses respectives r| et r; (avec r, > ry), espacés d’une

distance 7 :

E(P):p0+7'l e—}’r (Cl)
EQ)  py 7,

avec p, le rayon de courbure de la surface d’onde au point d’abscisse rp = 0 et y la constante

de propagation du milieu considéré.

L’analyse de cette équation montre que 1’onde s’atténue au fur et & mesure qu’elle se propage.
En ce sens, I’analyse de la structure chargée par le matériau en appliquant les régles de
Mason, qui considére des trajets constants, est inadaptée. Aussi, nous montrons dans la suite
qu’une analyse plus rigoureuse des différents trajets des ondes permet néanmoins de

modéliser le coefficient de réflexion mesuré S;;,.

Nous analysons dans un premier temps le graphe de fluence donné en figure C-1. Dans
cette configuration, les paramétres de réflexion ry; (719) et de transmission ¢y (¢19) représentent
les dioptres air-matériau (matériau—air). Les trajets multiples peuvent étre formulés a I’aide de

I’équation (C.1).
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Nous identifions trois boucles qui décrivent respectivement des réflexions et des trajets

multiples entre les différentes interfaces. Ces dernieres sont matérialisées par leurs parametres

de réflexion :

> 1% boucle (T, et ry;)

1
Y T,
To|
tOl \4 < A th
T1o
Y A
-1

<

<

!
LS}

A VA

-y
—_
(=1

Y

> 3™ boucle (7, et la plaque métallique (-1))

1
\ 4

—
[

A yA

_"ﬂ
f=}

Y
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La premiere boucle décrit des réflexions multiples entre les interfaces de parametres
de réflexion I', et ry;. La particularité de cette boucle réside dans le fait que les deux

interfaces sont dans le méme plan qui se situe a une abscisse r = L, Par conséquent, une
onde incidente et normalisée en » = L, ne se propage pas mais subit des réflexions multiples
entre les deux interfaces. Le coefficient de réflexion calculé dans le plan situé a r = L,
correspond donc a la contribution de toutes les ondes émergentes de ce plan. Ce cas tres

simple se traite généralement en utilisant les régles de Mason.

La deuxiéme boucle traduit quant a elle des réflexions et des trajets multiples entre le
plan du matériau (I',) et la plaque métallique (-1). L’équation (C.1) permet de formuler les
expressions des différents trajets multiples. En appelant n le nombre de trajets (ou tours)

parcouru par I’onde, nous modélisons respectivement les trajets aller et retour entre les deux

interfaces par les expressions suivantes :

E(po + Lre_/' + Znh) _ Po + Lref +2nh e—?’h (CZ)

E(py+ L, +Q2n+Dh)  p,+L,, +Q2n+1)h

E(py+L,,+@2n+Dh)  py+L,, +2n+1)h
: _ e
E(py+L,, +(2n+2)h) py+L,, +(2n+2)h

7 (C.3)

Bien évidemment, le coefficient de réflexion calculé dans le plan situé a » = L,,; est obtenu en

sommant également toutes les ondes émergentes de ce plan.

La formalisation de la troisieme boucle, qui traduit des réflexions et des trajets

multiples entre le plan du matériau (7)) et la plaque métallique (-1), est équivalente au cas

précédent en remplagant I', par 7.

Rappelons que nous cherchons a déterminer le coefficient de réflexion R;;,, vu dans le
plan du matériau. A cet effet, il faut également considérer les boucles ‘croisées’. Autrement
dit, une partie de I’onde issue d’une boucle 1 (1 = 1, 2 et 3) émerge du plan L, et contribue en
ce sens au coefficient de réflexion, mais une partie de I’onde subit de nouveau des réflexions

et des trajets multiples dans les boucles i (i=1, 2 et 3).
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La complexité de ce formalisme nous incite donc a limiter le nombre des trajets a trois (un
trajet direct plus deux boucles, soit un ordre n = 2).

Apres avoir pos€ une analyse rigoureuse relative aux trajets des ondes, nous nous intéressons
maintenant a la formalisation du probléme direct, consistant a exprimer le coefficient de

réflexion S;;, en fonction des parametres du matériau.

C.3 Formalisation du probléme direct

Afin de simplifier le probléme, nous nous intéressons dans un premier temps a la

détermination du coefficient de réflexion R;;,, mesuré dans le plan du matériau (figure C-2).

N
0 - -
Rllm
1 u
Y I, &
matériau «
rgl Lref
A"~~~ " T TTTTTTTTTTTTTTToTTTTTTETTEES to] Y < A th ________________
T1o
h E(p, +L,, +2nh) E(p, + L, +(2n+1)h)
Y A
) E(py + Ly +(2n+Dh) | E(p, +L,, +(Q2n+2)h)
g
m
\ 4 7 1. Lo_ L —
-1
vr

Figure C-2 : Graphe de fluence de la structure chargée par le matériau testé.

Nous considérons le graphe de fluence donné en figure C-2 et nous analysons plus
particuliérement la propagation entre les points d’abscisses » = L,.r et r = Ly en considérant
les différentes réflexions multiples. Cette figure montre effectivement qu’une onde de
référence incidente ‘1’ en r = L, est sujette a de multiples réflexions entre la plaque
métallique et I’antenne. Compte tenu de la nature transcendante du modéle, nous rappelons
que nous limitons volontairement le développement de R;; ,, @ un ordre n = 2. Ainsi, le
coefficient de réflexion R;;, calculé dans le plan = L,.; correspondant a la contribution de

toutes les ondes ayant parcouru au plus deux boucles et émergentes de ce plan.
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Nous considérons d’abord 1’ordre n = 0 qui nous permet d’obtenir les deux trajets

‘directs’ suivants :

A4, =7y (C4)

100 + Lref —23h

A =—"T" " 4t e
P, +L,, +2h oo

(C.5)

La somme de ces deux ondes, générés a partir d’une onde de référence, équivaut donc au

coefficient de réflexion calculé a ’ordre n = 0.

Comme nous I’avons déja signalé, I’onde A; subit une réflexion a I’interface I, pour donner

deux nouvelles ondes émergentes en r = L,.. Nous dénommons ces ondes B; et B; :

B, = AlL,r, (C.6)

pO + Lref —29h

B, =—At 1,1, oo+ L. +2h e

(C.7)
ref

De la méme manicre, ’onde A, est a I’origine de deux nouvelles ondes appelées B; et B4 qui

prennent les mémes formes que B et B,.
B, = A,Tr,, (C.8)

P+ L, +2h
B, =—A,tyt, ), ———e

2 (C.9)
P+ L., +4h

A ces deux ondes, vient s’ajouter une 1’onde Bs inhérente a la boucle entre les interfaces r; et

la plaque métallique (-1) :

Py + L, +2h

——
Py + L, +4h

2k (C.10)

314

© 2008 Tous droits réservés. http://www.univ-lille1.fr/bustl



Thése de Kamel Haddadi, Lille 1, 2007

La somme des ondes A4; et Bi représente le coefficient de réflexion calculé a ’ordre n = 2.

Nous réitérons ce processus pour les ondes B; (1 = 1,..,5) qui vont donner naissance a 14

nouvelles ondes appelés C; (1= 1,..,10) :

© 2008 Tous droits réservés.

C, =B1I,nr,

pO +Lre{f

Cz = _BltOItIOFZ 20 Y

ref

C, =A4,I,n,

Po+ L., +2he

e "

C4 = _BZtOItIOFZ e
P+ L, +4h
+L . +2h
Cs =-B,n, P e
P+ L, +4h
Cs = B;1,r,
+L . +2h
C, =Bty 1)l pO’—ej‘eiz}/h
Py + L, +4h
+L . +2h
Cs =-B;n, I, al s e
P+ L, +4h
C, = B,Ir,
+L,, +4h
Cio = =B,t1,01; il = o
P+ L, +6h
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+L,, +4h
G, =-B,n,I; Ao ! (C21)
o+ L, +6h
C, = B;LLr, (C.22)
Py +L,,+4h _
Cyy ==Bstt, I, ) +Lre:f 6 i (C.23)
+L. . +4h
C, =-Bsn,l, Po” o (C.24)
o+ L, +6h
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Le coefficient de réflexion vu dans le plan du matériau et calculé au deuxiéme ordre

correspond naturellement a la sommation des ondes 4;, B; et C;.

Le coefficient de réflexion S;;, mesuré dans le plan de I’appareil de mesure est alors donné

par la relation suivante :

Sllm =1 -TT,R,, (C.25)

C.4 Conclusion

Cette annexe a pour vertu essentielle de donner les régles de modélisation nécessaires
a I’établissement du coefficient de réflexion dans la configuration de mesure adoptée.

Le calcul considére un ordre n = 2 pour la construction du modele mais il peut
facilement se généraliser. L implémentation sur machine (ordinateurs, microcontrdleurs, DSP,

etc) est aisée.
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I Annexe D

APPROCHE CLASSIQUE DE MODELISATION
DU COEFFICIENT DE REFLEXION
POUR LA CARACTERISATION ELECTROMAGNETIQUE DE MATERIAUX
DANS UNE CONFIGURATION MONOSTATIQUE
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D.1 Introduction

Cette annexe apporte les développements mathématiques nécessaires a la
compréhension et la modélisation de la propagation de 1’onde dans une configuration
monostatique pour la caractérisation de matériaux en espace libre dans le cas ou le facteur de
divergence n’est pas pris en compte dans la modélisation.

Nous nous intéressons dans un premier temps a la structure & vide dans le but
d’aboutir a un modele de calibrage. Puis nous établissons une modélisation de la structure

lorsque celle-ci est chargée par le matériau.

D.2 Etalonnage de la structure a vide
L’étalonnage de la structure est réalisé en retirant le matériau sous test comme indiqué

en figure D-1.

FPR

r . SV
mesure en réflexion 11m

WA s >
Iy
antgnng,
B bl T,y AT,
zone I
champ proche ref
L L
zone “Vo(L=Lyy ) y A e—}’o(L—L,q )
champ lointain
plaque métallique

\ 4 -
VL LLL4 7 SIS (L =

-1

Figure D-1 : Synoptique et graphe de fluence associé
de I'étalonnage du dispositif de mesure

L’équation du coefficient de réflexion, obtenu dans de telles conditions, est alors

donnée selon le graphe de fluence associé a cette configuration par la relation suivante :

LT,
)

Slvlm :Fl_ (D.1)
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2 . . o
ouy,=j Z représente la constante de propagation dans l'air. L'exposant “v” indique une

mesure a vide.

L'étalonnage de la structure consiste en la mesure du coefficient de réflexion a vide pour trois
positions distinctes de la plaque métallique a Lo-AL, Ly et LoytAL (ou AL<<L;) de facon a
procéder au calcul des trois inconnues [y, I, et 777 (équation D-1). Ces trois mesures de
S}, sont respectivement notées A, B et C. Ainsi, en supposant que ce modele reste valable

pour des distances L variables, la résolution analytique du systeme d'équation obtenu pour les
trois mesures notées 4, B et C permet de déterminer les trois inconnues par les relations

suivantes :

_ A(C-B)+C(4-B)e*™

D.2
' (C-B)+(4- B o
_ (B— A) + (B — C)e*k o270 Lo~ Lyep) (D.3)
P (C-B)+(4- By |
C—B)(A-C)(B—A)(1-e* o
77, = (C=BA=OB = AU=TT) 21yt (D.4)

[(C-B)+(4- By ]

D.3 Analyse de la structure chargée par le matériau
Apres avoir modélisé et étalonné (équation D.1) la structure a vide pour des distances
variant autour d'une référence choisie, nous plagons a présent le matériau a tester sur la plaque

métallique espacée d'une distance L de I'antenne (figure D-2).
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FPR
mesure en réflexion

—k¢ —Sllm >
rl
antenne,, \
Y U Y Tiy AT,
Ly
L, e—io(Lo—h—Lrgf )y A e—fo(Lo —h=Ley )
matériau
§11
o Y
h & S S, A Sy
m . 2 <
T777777777777777.

Figure D-2 : Synoptique de I'étalonnage de la structure chargée par le matériau testé

Ainsi, la mesure du coefficient de réflexion en charge S, permet par exemple de

, . e e, . * , . N .. A , .
déterminer la permittivité relative ¢,, de I'échantillon a condition d'en connaitre son épaisseur

h et inversement la connaissance de g,;: permet le calcul de 4. La mise en équation du graphe

de fluence de la structure chargée par le matériau, donné en figure D-2, permet d'écrire la

relation suivante :

S, =T, + LS, (D.5)
11lm — *1 —h— . ' .
m ez}’o(Lo h=Lyer) _F2S11
g2
avec S, =8, — 1+251, . Les termes Sj; et Sp; sont caractéristiques du matériau sous test
11

(permittivité et épaisseur) puisqu'ils représentent respectivement les coefficients de réflexion
et de transmission dans les plans de référence du matériau. Rappelons que la propagation
d'une onde plane en incidence normale au travers d'une tranche de matériau (plan, homogene
et isotrope) dans l'air peut étre représentée par le graphe de fluence de la figure D-2. Dans
cette configuration, les paramétres de réflexion rg; (7o1) et de transmission #y; (¢10) des dioptres
air-matériau (matériau-air) sont pris en compte. La mise en équation de ce graphe permet

d'écrire les relations suivantes :

—e™
S, =1y —— D.6
11 Ol[l_rée_zth ( )
S, = D.7
21 1_71226_27;, ( )
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avec 7,, =———— le coefficient de réflexion du dioptre air-matériau et y = a+ jf la
1+4¢,

) . 2 |1 ) . \ 2 |1 ) . \
constante de propagation dans le matériau (o = Z 5 (m] = g,) et f= Z 5 (&n] + E,) )

D.4 Conclusion

Cette annexe a pour but de donner les techniques de calibrage et de modélisation
nécessaires a 1’établissement du coefficient de réflexion dans une configuration de mesure
monostatique.

Les modeles établis dans cette annexe fonctionnent relativement bien pour des

matériaux de faible épaisseur devant la longueur d’onde.
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RESUME en francais :

La technique six-port, procédé permettant la mesure hyperfréquence d’impédances complexes,
s’avere étre une alternative, tres prometteuse, aux principes homodynes et hétérodynes dans beaucoup
de domaines d’applications.

Les travaux menés s’inscrivent dans la volonté de proposer des instruments intégrant les
ressources matérielles et logicielles, qui permettent d’entrevoir des développements dans les domaines
de la caractérisation hyperfréquence et des télécommunications.

La brique de base de ces dispositifs est le corrélateur six-port. Une modélisation du corrélateur
associée a une procédure de calibrage basée sur un formalisme matriciel sont définies pour prendre en
compte les erreurs systématiques apportées par la technologie et ainsi étendre sensiblement, de
maniére logicielle, les limites fréquentielles de fonctionnement.

Une nouvelle architecture, destinée a la mesure de charges passives, dénommée corrélateur
quatre-port permet d’améliorer encore les performances fréquentielles tout en diminuant la taille des
circuits. Pour chacune des architectures, deux dispositifs dédiés a I’analyse de réseaux sont congus,
réalises et valideés.

Les potentialités des systémes proposés sont illustrées au travers de deux applications. La
premiére concerne le domaine du Contréle Non Destructif (CND) ou nous montrons que les systémes
s’avérent particuliérement bien adaptés a la caractérisation de matériaux. La deuxiéme concerne le
domaine des télécommunications et en particulier celui de la radio logicielle ou le corrélateur
quatre-port permettrait de répondre avantageusement a la demande de systemes de communications
flexibles (standards, débits, modulations).

MOTS-CLES :
Six-port, quatre-port, réflectométre, systémes micro-ondes, systemes millimétriques, Contrdle Non
Destructif (CND), calibrage, démodulation, radio logicielle.

TITRE en anglais :
Microwave and mm-wave six-port based systems and associated calibration technique : Application to
network analysis, telecommunications and non-destructive testing

RESUME en anglais :

The six-port technique, measurement method of complex impedances in microwaves, is
proved to be a promising alternative to homodyne and heterodyne principles in many applications
fields.

In this work, the investigations are driven by the will to propose instruments integrating the
hardware and software resources for new developments in the fields of microwave characterization
and telecommunications.

The key unit of these systems is the six-port correlator. A modelling of the correlator
associated to a calibration procedure based on a matrix formulation are defined to take into account the
systematic errors brought by the technology and to extend significantly, by software treatment, the
frequency limitations of use.

A new architecture, dedicated to the measurement of passive devices, named four-port
correlator, allows to further improve the frequency performances and to reduce the size of the circuits.
For each architecture, two systems dedicated to network analysis are conceived, realized and
validated.

The potentialities of the systems proposed are illustrated trough two applications. The first one
concerns the field of Non Destructive Testing (NDT) where we demonstrate that the systems are
proved to be well suited for the characterization of materials. The second one concerns the field of
telecommunications and in particular Software Define Radio (SDR) where the four-port correlator
should respond advantageously to the demand of flexible systems (standard, data rate, modulations).
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Six-port, four-port, reflectometer, microwave systems, millimetre systems, Non Destructive Testing
(NDT), Calibration, demodulation, Software Define Radio (SDR)
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