Ecole Doctorale Sciences de la Matiére, de I'Information et de la Santé (ED SMIS 0373)

THESE

présentée a

I'Université de Bretagne Occidentale

U.F.R. Sciences et Techniques de Brest

pour obtenir le grade de

DOCTEUR EN ELECTRONIQUE

par

Yann CLAVET

Définition de solutions de filtrage planaires et

multicouches pour les nouvelles générations
de satellites de télécommunications

Soutenue le 30 novembre 2006 devant la Commission d’Examen composée de :

Président :
Jean-Luc GAUTIER, Professeur a 'lENSEA, ECIME-EA 4
Rapporteurs :
Dominique BAILLARGEAT, Professeur a I'Université de Limoges, XLIM-UMR CNRS 6172
Eric KERHERVE, Professeur a 'TENSEIRB-Université de Bordeaux 1, IXL-UMR CNRS 5818
Examinateurs :
Christian PERSON, Professeur a 'ENST Bretagne, LEST-UMR CNRS 6165
Eric RIUS, Professeur a I'Université de Bretagne Occidentale (UBO), LEST-UMR CNRS 6165
Jean-Francois FAVENNEC, Maitre de Conférences a 'ENIB, LEST-UMR CNRS 6165
Invités :
Francesc COROMINA, Ingénieur a I’Agence spatiale européenne (ESA), ESTEC-Noordwijk (Pays-Bas)
Christophe LAPORTE, Ingénieur au Centre National d’Etudes Spatiales (CNES), Toulouse
Marc LE ROY, Maitre de Conférences a 'UBO, LEST-UMR CNRS 6165
Pascal MORONI, Ingénieur a Alcatel Alenia Space, Toulouse
Cédric QUENDO, Ingénieur de Recherche a I'UBO, LEST-UMR CNRS 6165
Christine ZANCHI, Ingénieur au CNES, Toulouse

Recherches effectuées au Laboratoire d'Electronique et Systemes de Télécommunications (LEST) %
-U.B.O.: 6, avenue Le Gorgeu, CS 93837, 29238 BREST Cedex 3 -

- ENSTBEr : Technop6le Brest-Iroise, CS 83818, 29238 BREST Cedex 3 - =
LEST UMR CNRS 6165






Remerciements

Ce travail a été réalise au sein du Laboratoire d’Electronique et Systémes de
Télécommunications (LEST — UMRS CNRS n°6165) commun a I’Université de Bretagne Occidentale
(UBO) et a I’Ecole Nationale Supérieure des Télécommunications de Bretagne (ENST Br).

Je remercie vivement Monsieur Jean-Luc GAUTIER, Professeur a I’/ENSEA, d’avoir accepté la
présidence du jury et pour I’intérét qu’il a porté a ce travail.

J’adresse mes sincéres remerciements a Monsieur Dominique BAILLARGEAT, Professeur a
I'Université de Limoges, et Monsieur Eric KERHERVE, Professeur a 'ENSEIRB, pour I’honneur qu’ils
me font en acceptant de juger ce travail.

Je remercie aussi chaleureusement Monsieur Marc LE RoY, Maitre de conférences a I’'UBO et
Monsieur Francesc COROMINA, Ingénieur a I’ Agence spatiale européenne, pour leur participation au

jury.

J’exprime toute ma gratitude a I’équipe qui a assuré I’encadrement scientifique et avec
laquelle j’ai pris un réel plaisir a travailler :

Merci a Monsieur Christian PERSON, Professeur a I’lENST Br, d’avoir accepté de diriger cette
thése, ainsi que pour ses remarques judicieuces.

Merci a Monsieur Eric Rius, Professeur a I’'UBO, de m’avoir fait confiance et permis de faire
cette thése. Son enthousiasme communicatif, son investissement, sa bonne humeur, sa compétence et
ses avis éclairés ont été les éléments moteurs de cette thése.

Merci a Monsieur Jean-Frangois FAVENNEC, Maitre de Conférences a I’ENIB avec qui j’ai
commencé I’aventure en DEA. Sa rigueur scientifique, ses explications didactiques et son soutien
m’ont été trés précieux.

Merci & Monsieur Cédric QUENDO, Ingénieur de recherche a I’UBO, pour I’aide qu’il m’a
apportée. Sa disponibilité, ses conseils et ses encouragements sont pour beaucoup dans les résultats
présentés dans ce mémoire.

Ce travail de these s’inscrit dans le cadre d’une bourse de recherche du Centre National
d’Etudes Spatiales (CNES), dans la thématique « technologie des systémes orbitaux », cofinancée a la
fois par le CNES, Alcatel Alenia Space et le LEST. Je tiens ici a remercier ces différents organismes
pour leur soutien scientifique et financier. Surtout, j’assure de mon entiére reconnaissance les « tuteurs
de Toulouse », Madame Christine ZANCHI, Monsieur Christophe LAPORTE, Ingénieurs au CNES, et
Monsieur Pascal MORONI, Ingénieur & Alcatel Alenia Space, pour leur soutien, la liberté qu’ils m’ont
laissée dans I’accomplissement de cette thése, les échanges trés enrichissants que nous avons eus, leur
sympathie. Je les remercie sincérement de leur présence parmi ce jury. J’associe a ces remerciements
Messieurs Jean-Louis CAZAUX et Jean-Christophe CAYROU, du « service études avancées » a Alcatel
Alenia Space, pour leur soutien.

Je tiens aussi a remercier Monsieur Stéphane BILA, chargé de recherches CNRS a XLIM, pour
ses conseils avisés sur la partie matricielle.



Je suis, bien évidemment, trés reconnaissant envers les techniciens de ’ENST Br qui ont mené
a bien la réalisation et les mesures sous pointes des circuits, a savoir Messieurs Guy CHUITON,
Raymond JEZEQUEL, et en particulier Bernard DELLA pour son abnégation et sa gentillesse. Merci
également a Monsieur Frangois GIZARD, technicien au CNES, pour les mesures en température.

Un merci spécial & mon « collegue », Alexandre MANCHEC avec qui il s’est noué au fil de
cette thése une collaboration constructive et amicale. J’en profite pour faire un clin d’ceil a
Gaétan PRIGENT et Erwan FOURN, les anciens de I’équipe filtrage partis filtrer sous d’autres horizons.
Je souhaite bon courage a Benjamin POTELON et Juan-Carlos BOHORQUEZ REYES qui attaquent la
derniére ligne droite, et une bonne continuation a Adonis BIKINI qui a la tAche de poursuivre ce travail
pour des applications en plus hautes fréquences.

Plus généralement, je remercie les nombreux thésards du laboratoire que j’ai eu plaisir a
cotoyer dans une ambiance conviviale, parfois taquine.

Je ne saurais oublier les membres permanents du laboratoire, qui m’ont aidé a leur maniére,
soit directement, soit simplement en me manifestant de la sympathie tels, Paul LAURENT,
André PERENNEC, Pascale BREHONNET, Thierry LE GOUGUEC, Noé&l TANGUY, Gérard TANNE,
Fabrice HURET, Denis LE BERRE, Pierre-Marie MARTIN, Philippe ROSTAING, Roland GAUTIER, Koffi-
Clément YAO, Philippe TALBOT, Patrick QUEFFELEC. Mes remerciements vont également a
Yvonne LE GOFF pour son aide précieuse dans le traitement des aspects logistiques et administratifs
tout au long de cette thése. Merci aussi a Alain ESCABASSE, Thérése HAURAY, Bernadette GRISART
pour leur disponibilité et a Marie-Paule FRIOCOURT pour les corrections des articles en anglais.

Un grand merci aux personnes qui ont égaye mes soirées et mes week-ends. Je commencerai
par le trio de choc paré a toutes les aventures, avec lequel de franches rigolades sont toujours
partagées : la p’tite Nanaig, le Ch’ti Nono et le grand Joe Ze Red (le roi de la blague fougeraise). Je
n’oublie pas Jeff le fonzy belge alias Monseigneur de I’Etang, Mélanie, Yves, Baptman (vive
Tchak’man, son alter ego !), Rrrroulio dit Mister K, Méméd le bachelor, Mihai, Blaise le Monsieur
Superluminal, Vincent, Wilfrid et des anciens de I’enib : Fred (sacré Taz !!!), Ronan, Nico LN et
Nico LM. En outre, j’ai une pensée particuliere pour Florence.

Enfin, je remercie ma famille et plus particulierement mes parents et grands-parents qui m’ont
encouragé et apporté tout leur soutien.



A ma famille






Table des matieres

Introduction géenérale 1
BIBLIOGRAPHIE DE L INTRODUCTION. ..« ettt et e et e e e e e e e e e i 6
Chapitre I  Contexte général de I’etude 7
L.l INTRODUCTION ..ttt ettt ettt e et e et e et e e e e e e e e e e e e e e e e e enaeens 9
1.2 LES SATELLITES ARTIFICIELS ..ovuuiiiiitiieieeeii e ee et e e e et e s st s e e e s e e e e e eaaaaas 10
1.2.1 Les gammes de SAEIITES. .........eiiiie ettt e e e e 10
1.2.2 Les satellites de tElECOMMUNICALIONS. ........oeveeeeeeeeeeeeeeeee e 11
O L o] =)l 415 (] o [0 TSP 11

1.2.2.2 Les domaines A ULHIISATION .......ooievieiiiic ettt e e s e 12

1.2.2.3 Les bandes de fréqUENCES ULTHSEES ........vviieiiiiieiie e 13

1.2.3 L architecture d Un SAtEHITE .......oovvvveiiiieeie 15
e T = o - 1 o] 2= RS 15

1.2.3.2 L@ CharQB ULIIE ..ottt ettt et e e snae e s e e nne e e s nneeennaeenneas 15

1.2.3.3 Fonctionnement des satellites de tElECoOMMUNICAtIONS. ........ceeiieeeieeieee e 16

1.2.4 Les contraintes environnementales sur 1es Satellites..........cooovvvvviiiiiiii, 17
1.3 BESOINS TECHNOLOGIQUES ACTUELS ET FUTURS DU SECTEUR SPATIAL...... 18
1.3.1 L EVOIULION dES SALEITILES ..., 18
1.3.2 Le spatial : un marché partiCUlIEr ...........ccoiiiiiiiie e 18
1.3.3 Les tendanCes ACTUETIES B FULUIES......ovevrrei e ettt ettt e e e e e e et et et e e e e e e e e e rreeees 19
1.4 PRINCIPE GENERAL DU FILTRAGE HYPERFREQUENCE ........cvvviieiiiiiieeeeeeeiinnn, 20
LA, DEFINITIONS .ottt ettt e e nnnneeeeeeeeeeeees 20
1.4.2 Résumé de la méthode de CONCEPLION. ........oiiiiiiiiiiiiie e 22
1.4.2.1 Recherche d’une fonction d’approximation répondant aux criteres du cahier des charges....... 22

1.4.2.2 Recherche d’un schéma en éléments localisés permettant de satisfaire la fonction de transfert
0] o] 1< o3 1) R 24

1.4.2.3 Réalisation de la fonction de filtrage dans le domaine hyperfréquence ..........cccccovceveeieeiennenn. 24



Table des matiéres

1.5 DESCRIPTION DE DIFFERENTES TECHNOLOGIES DE FILTRES PASSIFS ........... 24
1.5.1 Technologie VOIUMIQUE .......covviiiieeiiie ettt st e et e s etve e e 25
1.5.2 TeChNOlOgies PIANGIIES .......cccuvieiiei ittt e e neas 26

1.5.2.1 La technologie MICIOrUDAN.........ccuii ittt e srae e snre e e e 26
1.5.2.2 La technologie COPIANAITE .........eeeiiii et et e ae e s nnae e e 27
1.5.2.3 La teChnNOlOgie MEMDIANE........cvviiiiieeiiee ettt sre e st e s e e be e e saeeenneeenaee e 28
1.5.2.4 La technologie supraconductrice a haute température critique HTS .......ccccooiviiieeviien e, 29
1.5.3 Technologie planaire MUItICOUCNE. ..........c.ocoiiiiiii e 29
1.5.3.1 La technologie multicouche développée au LEST ........cccviiieiiieicin e se e 30
1.5.3.2 LA teChNOIOgIie LTCC. ... .uiiiiieiiiie ettt ettt ettt e stae e st e snte e s nte e e nneeanneeennbee e 31
1.5.4 Technologies a ondes acoustiques de surface et de substrat (SAW et BAW)...........cccccovenee. 32

1.6 QUALIFICATION SPATIALE D’UNE TECHNOLOGIE.......cccovvviiiiiiieee e, 33

1.7 CONCLUSION L.oiiiiiiie e nnnnnnnnen 35

BIBLIOGRAPHIE DU CHAPITRE | ....ooiiiiiiicci s 36

Chapitre Il  Etude et réalisation de filtres passe-bande DBR en

technologie multicouche 2,5D (en bande C) 41
I1.1  INTRODUCTION ..oiiiiiiiiie e ittt e e sitiee e e ettt e e e e sata e e e e st e e e s sntae e e e e nntaeeeeansaeeeannneeeeeannes 43
11.1.1 Présentation des spécifications du filtre tUdié ... 43
11.1.2 Problématique et objectif de PétUde..........cceoveii e e 45
1.2 RECHERCHE D’UNE TOPOLOGIE PLANAIRE ADEQUATE ......ooooviiiiiiii e 46
11.2.1 TOPOIOGIES CIASSIQUES .......veveieieteeteste sttt ettt st et sbe s ae e e beste e e e saesbesteeeesreereenes 46
11.2.1.1 Topologie de filtre & bande MOYENNE et Iarge .........ccoeiiiieiiiice e 46

11.2.1.2 Topologie de filtre & bande EIrOIe ........ccovveiiiiiee e 47

11.2.1.3 Nécessité d’améliorer 1a rEJECLION........c.ccvcv e e nne s 48

11.2.2 Topologie partiCUlEre : 18 DBR ........cooiiiiiiieiee e 49
11.2.2.1 Principe du réSONAEUr DBR .........ccoiviiiieiiieieie ettt sttt sb e sbe st sbesesbeseese e 49

11.2.2.2 Propriétés d’un filtre DBR ........ccccci oottt st sttt s be e e sre s 50

11.2.3 Propositions de solutions en technologie planaire............c.cocovveveieie i 52
11.2.3.1 Solution & base de résonateurs sSUrdimenSioNNES ...........cccooviirriiireineene e 52

11.2.3.2 Solution & base d’une gamme d’impedances EtENAUE............ccovieriierereeneire e 54

-Vi -



Table des matiéres

11.3 LAFILIERE « COUCHES EPAISSES » MULTICOUCHES-MULTITECHNOLOGIES 55

11.3.1 Technologie d'intégration UtiliSEe : 1€ 2,5D.......ccccviiiiiiieiieicece e 55
11.3.2 Description de la structure « couches épaisses » multicouche .........c.cccceveveieicic e 56
1.4 LES MOYENS DE CONCEPTION DE FILTRES HYPERFREQUENCES ...........ccoeunnn. 58
1.5 DEMARCHE DE CONCEPTION DE FILTRES MULTICOUCHES........ccccovuuvunnnnnnnnns 61
11.5.1 Synthése du filtre en lignes de transmissions idéales............ccceevveviiiiiicrcnie s 61
11.5.2 Synthése du filtre en ligNes PRYSIGUES.........ccveiiriieiieiieciee et 62
11.5. 2.1 TrONGONS TEMS ..ot r e r b b n b b r e r e nne s 62

11.5.2.2 TrONGONS SD-CPW ...ttt bttt bbb e b e bt bt sbe e nbesaeesbe e 62

11.5.2.3 Elimination des remoNntEes PAraSITES .......cceieieiiiiie et se et re st sbe st re s e ere e nearens 64

11.5.3 Simulation éleCtromMagnELiQUE .........cc.eueiiiieieee e 69
116 FILTRES REALISES ..ottiiiiiiiiiiiiiiiiiieeee ettt ettt ettt e s st a e s s s s s aaaaabaaaaanes 70
LG T YT To g I =TS (o 1= S 71
[1.6.2 MINTALUFISALION ...ttt ettt st et et en e enenbe e enes 73
[1.6.2.1 VErSion SEMI-TEPIIEE ......cvvitiiieieitiiete ettt sttt et sttt e tesbereebesaetesaeresae e ese e 73

BT YT o] T (=T o] L= SR 73

R =T = [OOSR 74

[1.6.3 MESUIES BN LEMPETAIUIE. ... .. cveetieteiteieeieiesie ettt ettt se et e s e et see st et eneeneebeneenes 75

I A G0 ][] I L] [0 ] F R 76
BIBLIOGRAPHIEDU CHAPITRE Hl ... 78

Chapitre Il1  Etude et réalisation de filtres multicouches a

boucles ouvertes 81
HHE.L INTRODUCTION ..oiiiiiiitieitit ettt 83
111.2 DESCRIPTION DE LA METHODE DE CONCEPTION ....cvtiiiiierieenreereneesieenneenneans 83
111.2.1 Synthése du filtre en 1EmMeNtS 10CAIISES ........cocvvveieieice e e 83
111.2.1.1 Calcul des éléments du réseau passe-bas généralise ............ccovrirrinenicneine e, 83

111.2.1.2 Détermination de la matrice de couplage idéale normalisée ............ccoevvvevierinnriennennn, 84

111.2.1.3 Détermination de la matrice de couplage idéale dénormalisée passe-bande...................... 85

111.2.2 Synthése d’un filtre d’Ordre 4..........coe e 86
111.2.3 Synthése physique du FIIe ........ooiie e e s 88
111.2.3.1 Choix de la topologie du résonateur et dimensioNNEMENt..........ccccvvvriereseriesiesesie e e 89

111.2.3.2 Détermination de la position des systémes d’exCitation ............cccvevveneiincinenscieeieas 90

111.2.3.3 Détermination des distances iNter-réSONAEUTS .........cccvvrrireririeriereeree e 92

e 1 =T - o 96



Table des matiéres

111.3 ETUDE D’UN FILTRE D’ORDRE 4 QUASI-ELLIPTIQUE EN BANDE C.................. 96
111.3.1 Une solution aux limites du microruban : la technologie multicouche. .............c.cccoeeineeen. 98
111.3.1.1 Couplage de proximité MUITICOUCNE ............civiiiiiiieeieece e 99

111.3.1.2 Couplage avec plot métallique flottant...........c.coeiveieiieicic e 102

111.3.2 Etude des plots métalliques FIOttaNtS ..........ccocveieiiiicece e 102
111.3.2.1 Couplage de type électrique avec plots métalliques flottants...........cccccooeveveviicicccnnn, 102

111.3.2.2 Couplage de type magnétique avec plots métalliques flottants ...........cc.cccovvvvieiviviennnnn, 106

111.4 REALISATION ET RESULTATS EXPERIMENTAUX ....cvvviiiieeeiiiiirieeeeeeeeciivvneeneans 108
111.4.1 Application du principe des plots métalliques flottants sur des filtres d’ordre 2 .............. 108
111.4.1.1 Réalisation d’un couplage électrique classique et avec plots métalliques flottants........... 108

111.4.1.2 Réalisation d’un couplage magnétique classique et avec plots métalliques flottants........ 110

111.4.2 Conception d’un filtre d’ordre 4 en bande C...........coveveiiiiiciiic e 111
111.4.2.1 RESUIALS EXPEITMENTAUX ....vevvevieeieereieieieie st eie et te e e et e e sa et sae st et e sa e aesee e e naeseennennes 113

111.4.2.2 Influence de la hauteur de capot sur la réponse du filtre ... 114

111.4.3 Conception de filtreS d’0rdre 3.......ocveiiiiieeeeece e 115
111.4.3.1 Filtre d’ordre 3 avec zéro de transmission en basse fréqUENCE .......c.cccevvevverevrereverienens 115

111.4.3.2 Filtre d’ordre 3 avec z&ros de transmission HF ... 117

H1L4A.3.3 Filtre d’ordre 3 replib......cv ittt ere s 117

1 R T O @] N[ 6 1] [ SRR 118
BIBLIOGRAPHIE DU CHAPITRE T .oooiiiic et 120

Chapitre IV Exploitation des couplages de proximité apparaissant dans

les topologies de filtres a stubs 125
IV.1 INTRODUCTION ...oiitiiitiiiiiesiteestee sttt e stee st e sie e e bt et sbeeasbeesieeesbeeanbeesnneeneesneeenes 127
1V.2 INFLUENCE DES COUPLAGES DANS LA TOPOLOGIEDBR..........cccovvvveveeeeene 128
1V.3 ANALYSE MATRICIELLEDUFILTREDBR ....ccoiiiiiiii e 129
1V.3.1 Détermination de la matrice de répartition [S] du filtre ... 129
IV.3.2 Représentation quasi-équivalente du filtre DBR...........cccooviiiiiiieieicceeeee e 130
1V.3.3 Détermination de 1a matrice NOAAIE ..........cceveiiiiericicece e 131
IV.3.4 Couplage INTEr-TESONALEU ........c.eiveiiueiirieiiriee ettt 133
1V.3.5 COoUPIAgE INTEI-STUD ... .eoeiiie et ens 135
IV.3.6 Réalisation physique des couplages positifs et Négatifs.........cccccevviirnieininsiiiiiiene 140

- viii -



Table des matiéres

1V.4 PRESENTATION DE LA METHODE DE CONCEPTION DE FILTRES DBR A

COUPLAGES CROISES ...ttt e en s s e s e s s s s e s s s snsns e s e s e s s enenaanennennnns 141
IV.4.1 Synthese et analyse électrique d’un réseau DBR...........cccocoviiiiieieieice e 142
1V.4.2 Optimisation du réseau DBR ... 143
IV.4.3 Description mathématique simplifiée du couplage ........cccovvvriieieicienicesee e 143

IV.5 MISE EN APPLICATION DE LAMETHODE ......coooiiiiiiiieeeeeeeeee e, 144
IV.5.1 Filtre DBR symétrique d’ordre 4 avec création d’un couplage unique.............ccccvevvenenee. 144

IV.5.0.1 PrESENTALION ....c.vcviveiiite ettt sttt sttt te st e s e ebe e ete st e s e abe st etesbeseetesaeresbeneas 144
IV.5.1.2 ANGIYSE ...ttt sttt ettt et e ettt et eaa et e et e e nb e te e beanaenraen 146
IV.5.1.3 RESUITALS.......ccviciiiiecie ettt sttt et et e et e e e e e e b e e et et et e besresreeras 147
IV.5.2 Filtre DBR symétrique d’ordre 3 avec création de deux couplages de signe opposé ....... 149
IV.5.2.1 PrESENTALION ....o.veviveiiite ettt ettt ettt sttt ettt sb e eb et etesbeseebesrereabeneas 149
A T Y (T 1) S 150
IV.5.2.3 RESUITALS.......ecviceieiecii ettt ettt et e e e ne e e e s et e e et e saesaenteseesnenrs 153
1V.5.3 Filtre DBR d’ordre 4 multiniVeau 3D ..........cccocuiiiiieiiieieeciec e 155
IV.5.3.1 PrESENTALION .. ..ttt ettt eb ettt ettt sb et e besbe e 155
T B Y - 1 SRS 155
T B I (-0 | 7= £ 157

IV.6  CONCLUSION .....utiiitiiitie ittt ettt ettt ettt ettt et e e ab e e nb e e e nbeesaeeenneesneeenes 159

BIBLIOGRAPHIE DU CHAPITRE IV .....oiiiiiic e 161

Conclusion générale et perspectives 163

Annexes 167

Annexe A La technologie multicouche développée au LEST.........................169

Annexe B Formules de synthése d’un filtre passe-bande DBR.................... 174

Annexe C Matrice nodale du filtre DBR..........ccociiiiiiiiii e, 175

Liste des travaux 181

-iX -



Table des matiéres




—— INTRODUCTION GENERALE






Introduction géneérale

Réduire la distance et mettre en place une transmission rapide de I’information a I’aide de
signaux visuels, sonores ou autres sont des objectifs pour lesquels I’homme a toujours rivalisé
d’ingéniosité. Le télégraphe électrique puis le téléphone ont donné une impulsion trés forte au
développement des télécommunications modernes, accélérant ainsi la circulation de I’information et
permettant I’émergence d’une communication mondiale. S’affranchir des cébles entre émetteurs et
récepteurs est vite apparu comme une nécessite, et les nombreux travaux sur les ondes
électromagnétiques a la fin du 19°™ siécle vont montrer que I’information peut étre véhiculée dans la
matiere ou dans le vide a des vitesses de I’ordre de la lumiere. Cela ouvre la voie aux futures
découvertes en radiotélégraphie, en radiotéléphonie puis, plus tard, en radiodiffusion. La conquéte
spatiale initiée dans les années 1960 constitue la derniere grande avancée dans le domaine des
télécommunications longues distances. Les satellites de télécommunications, parce qu’il sont
susceptibles de permettre au plus grand nombre, moyennant des interfaces terrestres adaptées,
d’accéder a I’information et la communication, sont des éléments clés et incontournables des

télécommunications modernes.

Lors de ces dix derniéres années, nous avons assisté a lI'explosion des communications sans fil
et des services multimédias (télévision, Internet...) offerts par les systémes de satellites de
télécommunications. Pour faire face a I’ampleur des besoins du marché, I’évolution des technologies
est nécessaire pour concevoir des dispositifs toujours plus performants tout en satisfaisant aux
contraintes de poids, d’encombrement, de consommation de puissance et de codt. L’amélioration des

charges utiles des satellites de télécommunications reste encore, a I’heure actuelle, un enjeu majeur.

Les filtres hyperfréquences presents dans les charges utiles représentent une proportion
importante tant en poids qu'en volume des équipements embarqués. En effet, les contraintes
extrémement sévéres imposées par les systémiers' (en termes de sélectivité, de pertes, de réjection, de
platitude, d'atténuation des remontées parasites...) conduisent encore aujourd'hui les concepteurs a
s'orienter vers des solutions de type guide d'ondes. Il en découle des limitations fortes du point de vue
encombrement et du point de vue codt, et ce, malgré les possibilités nouvelles en terme de synthése
apportées par les outils de modélisation moderne (électromagnétique et circuit). Si la suppression des
solutions volumiques n’est pas encore a I’ordre du jour pour la partie émission qui requiert des
niveaux de puissance importants, il n’en va pas de méme pour la partie réception des signaux. Les

progrés accomplis au niveau des matériaux et des techniques de métallisation laissent cependant

! Le terme systémier recouvre I'entité ou les entités en charge de la conception, du développement et du maintien
en opération du systeme spatial qui comprend : I'engin spatial (fusée, satellite, sonde,...), les infrastructures,
I'environnement, les interfaces avec le monde extérieur.
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entrevoir des perspectives nouvelles a partir de technologies d'intégration plaquées de type
microruban, résolvant de maniére simultanée les préoccupations d'encombrement et de colt. Nombre
de verrous technologiques restent encore a franchir pour généraliser ces filieres dans les équipements
spatiaux. Les contraintes imposées au niveau des filtres, tres fortes et antagonistes par nature, ne sont
en effet pas accessibles a partir de topologies classiques microrubans (filtres a base de lignes couplées
microrubans par exemple). La définition de topologies alternatives devient donc une nécessité. En ce
sens, une topologie originale a été deéveloppée au L.E.S.T. Elle consiste en une structure au
comportement dual (DBR : Dual Behavior Resonator) qui permet un contréle séparé de la bande
passante et des bandes atténuées [i.1]-[i.4]. La topologie DBR a été utilisée avec succes sur un substrat
microruban pour répondre, entre autre, aux spécifications drastiques d’un filtre équipant un récepteur
en bande C [i.5]-[i.7]. Le filtre réalisé présente des performances stables en température avec un
encombrement considéré comme « acceptable ». Ce dernier point doit étre encore amélioré mais la
technologie microruban semble atteindre ses limites.

Dans ce cadre, ce travail de thése vise a évaluer I’apport de filiéres technologiques de type
multicouche. Ces derniéres, par le haut niveau de flexibilité qui les caractérise, peuvent étre adaptées
au contexte spatial et apporter des solutions aux problématiques mentionnées précédemment.
Atteindre ce but nécessite une maitrise parfaite des techniques de synthese, mais aussi de simulation,
ainsi qu'une adequation pertinente entre les topologies filtrantes retenues, la configuration

technologique et les spécifications a satisfaire.

Le mémoire de thése s’articule en quatre chapitres.

Le premier chapitre est consacré a la présentation des satellites et du contexte spatial en
général. Aprés avoir décrit les différents constituants d’un satellite, nous détaillons les principaux
besoins technologiques pour la charge utile, notamment en terme de filtrage. Nous aborderons ensuite
ce théme en nous intéressant aux différentes technologies de réalisation susceptibles d’étre utilisées
dans le spatial. La miniaturisation étant un souci majeur des dispositifs embarqués, une approche de
type multicouche apparait comme une solution trés intéressante. L’utilisation de la troisieme
dimension pour la réalisation de dispositifs offre de réels avantages et permet de s’affranchir de
certaines limitations intrinséques aux filieres planaires classiques (e.g. gamme d’impédance

caractéristique, gamme de couplage).

Le deuxiéme chapitre concerne la conception et la réalisation de filtres passe-bande
multicouches a forte réjection pour un récepteur en bande C d’un satellite de téelécommunications. A
partir de spécifications définies conjointement par le CNES et Alcatel Alenia Space, nous débutons
par une breve présentation des principales topologies de filtres passe-bande et des principales solutions

possibles. Nous présentons alors plus spécifiquement la filiere multicouche multitechnologie choisie et
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développée au LEST. Caractérisée par différents niveaux de conducteurs et de diélectriques
superposés, elle peut étre utilisée en configurations de type microruban et/ou de type coplanaire.
L'objectif est de montrer les potentialités pour le secteur spatial d'une technologie multicouche pour la
réalisation de structures passives. A cet effet, nous décrivons I’association d’une topologie de filtre
DBR a une technologie multicouche offrant une large gamme d’impédance caractéristique. Par
ailleurs, nous proposons une méthode alternative combinant une analyse circuit et électromagnétique

pour pallier les difficultés de traitement de structures 2,5D.

La topologie DBR est une structure a zéros de transmission, lesquels sont essentiellement liés
a des longueurs de stubs. Un autre moyen pour réaliser des zéros de transmission est I’utilisation de
topologies exploitant les couplages entre résonateurs non adjacents. Mais, pour réaliser des filtres de
bandes passantes moyenne a large, des niveaux de couplage importants sont nécessaires, ce que ne
peuvent réaliser efficacement les technologies planaires classiques. Pour répondre a ce probleme, nous
nous intéressons dans le troisieme chapitre a une autre propriété intéressante de la technologie
multicouche & savoir sa capacité a élargir de facon significative la gamme de couplage. Notre objectif
a été ensuite de développer des structures multi-niveaux faisant apparaitre des couplages intéressants
entre résonateurs non-adjacents. Les aspects flexibilité et miniaturisation ont guidé notre étude dans

cette partie.

Dans ce travail, nous avions défini deux axes principaux de recherche avec pour objectif final
de les faire converger. Le premier axe concernait le filtrage multicouche, traité dans les chapitres
précedents, et le second I’exploitation des couplages de proximité apparaissant dans les topologies de
filtres plaqués a base de stubs. Classiquement, les couplages de proximité ne sont pas pris en compte
lors de la synthése de filtres & stubs or ceux-ci peuvent permettre d’améliorer la réponse du filtre.
Compte tenu des nombreux avantages de la topologie DBR, nous avons utilisé cette structure.
Toutefois, elle n’est pas conventionnelle et ses particularités rendent difficile son exploitation sous une
forme matricielle classique (e.g. matrice de couplage). Dans la premiére partie du quatrieme
chapitre, nous nous sommes attachés a poser les bases d’une méthode matricielle intégrant les
couplages des la synthese. Pour valider la démarche de conception proposée, nous avons ensuite
réalisé deux filtres microrubans. Afin d’ouvrir de nouvelles perspectives pour répondre aux besoins de
miniaturisation et de performances accrues des dispositifs, nous avons développé ensuite un filtre
multi-niveaux avec une liaison intercouche. Cette structure 3D utilise des couplages maitrisés entre
stubs non adjacents séparés par une couche diélectrique. Cette derniére réalisation permet de bien

mettre en évidence I’apport de la technologie multicouche par rapport a la technologie microruban.
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1.1 Introduction

Dans un contexte concurrentiel fort, les industries du secteur spatial doivent répondre a des
enjeux économiques et technologiques considérables. En effet, il s’agit de sélectionner parmi des
systémes variés aptes a remplir une méme fonction, le mieux adapté techniquement et

économiquement.

Les réductions de masse et de colit des charges utiles des satellites de télécommunications
constituent un enjeu capital. La forte intégration des équipements électroniques est particuliérement
recherchée. Dans les récepteurs en bande C, les filtres en technologie volumique, guides d’ondes et
filtres mécaniques sont largement plébiscités pour leurs excellentes performances électriques malgré
leur encombrement et colt importants. Toutefois, les progrés incessants sur les autres éléments des
chaines de réception, et notamment sur les circuits actifs, permettent de relacher quelque peu les
contraintes sur d’autres éléments, en particulier sur les filtres, et ainsi d’envisager de substituer aux
solutions volumiques des solutions planaires. Le pas a franchir est important, mais la plus value
apportée l’est aussi, car on peut envisager tout ou partie des récepteurs au sein des modules
macrohybrides® dans lesquels les problémes de connectique sont trés simplifiés. Dans ce cadre, Alcatel
Alenia Space et le Centre National d’Etudes Spatiales (CNES) a Toulouse recherchent inlassablement
des solutions moins contraignantes afin de proposer a terme, une alternative intéressante au filtrage
mécanique ou volumique. L'objectif du travail de recherche présenté dans ce mémoire s’articule sur
cette problématique de la conception de solution de filtrage miniature et a hautes performances en

versions planaire, ou quasi planaire, a base de technologies multicouches.

La premiére partie de ce chapitre débute par une présentation globale du domaine des satellites
artificiels avant de rentrer au coeur méme de « I’engin spatial ». Aprés une bréve description des
différentes fonctions qui le composent, nous nous intéressons a I'évolution du secteur spatial et aux
besoins technologiques actuels et futurs, auxquels les nouvelles générations de satellites de
télécommunications devront répondre, afin de satisfaire aux impératifs dictés par la mondialisation
croissante des échanges d'information. Nous intéressant plus particuliérement au domaine du filtrage
hyperfréquence, nous définissons les grands principes et les principales technologies de réalisation

utilisables.

! Macrohybride (concept développé par Alcatel Alenia Space pour les équipements de télécommunications). 11
s'agit d'un boitier en Kovar a un seul niveau de packaging regroupant les divers MMIC (circuits intégrés micro-
ondes monolithiques), les circuits RF en alumine ainsi que les alimentations DC (alimentations en courant
continu). Ce boitier peut supporter tous les connecteurs indispensables (RF et DC).
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1.2 Les satellites artificiels

L’ére spatiale débute le 4 octobre 1957 avec le placement sur orbite de Spoutnik 1 par I’Union
Soviétique. Sphere d’aluminium de 58 cm de diameétre pour une masse de 84 kg, ce premier satellite
artificiel avait pour objectif de fournir des renseignements sur la haute atmosphére. Equipé de deux
émetteurs et de quatre antennes, Spoutnik-1 amorga avec ses fameux « bip-bip» 1’essor des
applications spatiales :

e observation de la Terre,

e transmission de télécommunications,

e aide a la localisation et a la navigation...

1.2.1 Les gammes de satellites

Les satellites artificiels peuvent étre classés suivant différents critéres (la mission, le type
d’orbite, le cofit, la taille, etc.). La classification par la masse est trés utilisée car elle exprime un
rapport direct au colit du lancement (placer sur orbite basse une masse d’un kilo coiite environ
11 000 €). Le Tableau I-1 illustre la répartition de sept catégories de satellites en fonction de leur
masse, allant du plus lourd au plus léger [I.1]. La dénomination des petits satellites couvre

généralement les engins ayant une masse inférieure a 500 kg.

Type de satellite Masse sur orbite (Kg) (Iari%?rfeﬁ ;é:r:izs:?)?r?;ris)
Grand satellite > 1000 > 150 millions €
Satellite de taille moyenne de 500 a 1000 de 50 a 150 millions €
Minisatellite de 100 a 500 de 10 a 50 millions €
g Microsatellite de 10 a 100 de 3 a 10 millions €
‘T"é Nanosatellite delalo de 300 000 a 3 millions €
2 Picosatellite <1 <300 000 €
a Femtosatellite <0,1

Tableau I-1 : Différents types de satellites.

En mai 2006, le lanceur européen Ariane5 a mis sur orbite deux satellites de
télécommunications totalisant a eux deux une masse de 8,2 tonnes (les satellites mexicain Satmex-6 et
thailandais-Thaicom-5). Cette masse cumulée est la plus importante jamais mise sur orbite
géostationnaire (& 36 000 km, altitude ou les satellites apparaissent « fixes» a un observateur

terrestre). Alors que ces satellites deviennent de plus en plus gros, de nouvelles générations de

satellites de petite taille sont également développées [1.2]-[L.3].
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Les nouveaux petits satellites sont congus et construits suivant deux principes : d’une part, un
temps de conception et de construction permettant un lancement plus facile et une mise en service plus
rapide, et d’autre part, un colt de revient plus faible. Ces satellites sont destinés pour des projets a
budgets financiers de petite échelle. Ils peuvent étre une réponse aux besoins de clients désireux
d’avoir accés a I’espace sans avoir a payer le prix des grands systémes.

En outre, les microsatellites et les satellites de plus petite taille constituent aussi un moyen
intéressant de réaliser des missions scientifiques, technologiques ou d’application a cofit limité avant
de s’engager dans de grandes missions plus onéreuses. Ils permettent de procéder sans risque excessif
a la démonstration, au test et au contréle de nouveaux services, de nouvelles technologies, de

nouvelles méthodes de conception et de management de projets.

Actuellement, on dénombre environ 1 500 satellites tournant autour de la Terre. Parmi ceux-ci,
on distingue une grande majorité de satellites de télécommunications. En effet, les télécommunications
représentent le premier secteur d’application du spatial car elles sont la seule activité spatiale
commercialement rentable. Comme 1’indique le graphique de la Figure I-1, la plupart des satellites est
placée sur I’orbite géostationnaire [1.4]. Toutefois, certains cas comme les liaisons avec les téléphones

mobiles nécessitent plutot des orbites basses (moins de 1500 km) ou moyennes (a 10 000 km).
3%
# 2
% orbite basse [0 Commercial
[0 orbite moyenne Gouvernemental :

[0 orbite géostationnaire [ civil
Ml exploration lointaine M militaire
(a) (b)

Figure I-1 : Répartitions du marché des lancements (2000-2009) :
(a) par type d’orbite, (b) par type d’opérateur [1.4].

1.2.2 Les satellites de téelécommunications

Les communications sans fil de tout type ont connu un essor croissant depuis une cinquantaine
d’années. Toutes sortes de médias ont fait leur apparition, de la radio au téléphone portable en passant
par la télévision et I’Internet. Cependant, c’est le besoin toujours accru de communiquer sur des

distances de plus en plus importantes qui a donné naissance aux satellites de télécommunications.

1.2.2.1 Un bref historique

1960 fut I’année du lancement, par les Etats-Unis, du premier satellite de télécommunications

Echo 1. Il concrétisait une idée exprimée dans un article publié en 1945 par Arthur C. Clarke, un
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écrivain de science-fiction (auteur du célebre 2001, I’odyssée de I’espace), a savoir que les satellites
pourraient servir de relais aux transmissions des communications sans cable.

Les premiers satellites de télécommunications, congus pour fonctionner en mode passif, se
contentaient de réfléchir les signaux émis par les stations terrestres dans toutes les directions. Ces
signaux pouvaient donc étre recus dans n’importe quelle partie du monde, mais leur capacité? était
limitée car il était nécessaire de disposer d’émetteurs puissants et de grandes antennes paraboliques au
sol. Par la suite, les satellites évoluérent vers des systémes actifs équipés de leur propre équipement
d’émission et de réception. Le premier d’entre eux, TELSTAR 1, fut lancé par les Etats-Unis en 1962.
Il enregistrait les messages recus lors de son passage au-dessus d’une station terrestre et les
retransmettait lors de son passage au-dessus d’une autre station terrestre.

En 1965, Early Bird (INTELSAT 1) est devenu le premier satellite de télécommunications
commercial. Il a permis la premiére transmission transatlantique d’images télévisées entre la France
(Pleumeur-Bodou dans les Cotes d'Armor) et les Etats-Unis (Andover dans le Maine, Nord-Est).

Depuis, les télécommunications par satellites jouent un réle important dans le développement
des réseaux de télécommunications. En effet, ils permettent de surmonter quelques unes des limites
des solutions terrestres, par exemple le colt d’installation dans les zones a faible densité¢ de

population, les longs délais de déploiement....

1.2.2.2 Les domaines d’utilisation

Le domaine des satellites de télécommunications est trés vaste. On convient de les classer
selon le type de service qu’ils rendent :

e le service de communication avec les mobiles (MSS : Mobile Satellite Service) pour les
avions, les bateaux, les véhicules terrestres et les personnes. Exemple : le systéme de
communications INMARSAT (INternational MARitime SATellite), le systéme américain de
positionnement par satellite GPS (Global Positionning System) et bientot le systéme européen
Galiléo.

e le service fixe par satellite (FSS: Fixed Satellite Service) pour la téléphonie fixe, la
transmission de données et la télévision point a point. Exemples : les satellites Intelsat pour les
réseaux mondiaux ou Télécom pour le réseau frangais. ..

e la radiodiffusion directe par satellite (BSS : Broadcast Service Satellite) pour la télévision
directe et la radiodiffusion sonore. Exemples : TDF pour la France, ASTRA en Europe.

e latransmission de données & haut débit (Internet, applications multimédia, télémédecine...).

e les télécommunications militaires.

2 Capacité : partie de la bande passante et de la puissance du satellite qui est utilisée pour établir un ou plusieurs
canaux de communication.
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1.2.2.3 Les bandes de fréguences utilisées

Le satellite assure les communications a distance en relayant des signaux par ondes radio. Une
bande de fréquence est attribuée en fonction du type d’application : on parle alors d’allocation des
ressources du spectre. En effet, le spectre radio est découpé en plusieurs zones appelées bandes de
fréquences (Figure I-2). Chaque bande présente des caractéristiques propres, notamment de
propagation, qui lui conférent une valeur « intrinséque » trés variable. La croissance continue des
besoins en fréquences, liée au développement des applications mobiles, conduit a raréfier la ressource
spectrale [1.5]. Dans ce cadre, ’Union Internationale des Télécommunications (UIT) a pour role de
régler les problémes de télécommunications sur le plan international et notamment la répartition et

l'utilisation des fréquences [1.6].

P Hyperfréquences o
‘Radiodiffusion’ stéohonel " o
Radiotéléphone: Galiléo Communications Tlerec_te
: :Communications: \ faisceaux hertziens par satellites
/ maritimes Télévision | 7 et satellites - ;
Grandes Ondes : Nna
i : i UMTS anticollision
ondes; moyenne Ondes i — ~
O coes || [ [l |
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Figure 1-2 : Gestion et distribution du spectre.

Dans le Tableau I-2, nous rappelons les principales bandes de fréquence utilisées pour les
communications par satellites. Ces derniéres exploitent des bandes de fréquence situées au-dela du
gigahertz. Au-dessous, les ondes électromagnétiques ne parviennent pas a pénétrer dans la zone de
diffusion ionosphérique et leur transport est gé€né par le bruit industriel, les parasites atmosphériques et

des phénomeénes de diffraction autour de la Terre.

Plages de fréquence (GHz) Application
Nom des bandes — — ncinal
Liaison montante Liaison descendante principale
Bande L 1,626 — 1,660 1,525 -1,559 MSS
Bande S 2,665 —2,69 2,5-2,655 MSS (UMTS)
34-472
Bande C 5,725 -7,075 45438 FSS
Bande X 7,900 — 8,4 7,250 —-17,75 FSS militaire
12,750 — 13,250
Bande Ku 14,000 — 14,800 10,700 — 12,750 FSS, BSS
17,300 — 18,100
Bande Ka 27,5 -31 18,100 — 21,2 FSS haut débit

Tableau I-2 : Répartition et usage des fréquences pour les communications par satellites.
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La liaison montante ou uplink désigne le trajet parcouru par le signal entre une station située
sur Terre et un satellite (Figure I-3). La liaison descendante ou downlink correspond a la liaison de
communication dans le trajet inverse, c'est-a-dire du satellite vers la Terre. Les plages de fréquences
des deux liaisons sont différentes afin d’éviter les interférences. Les signaux captés par le satellite sont
généralement réémis sur une fréquence plus basse car il est plus facile, a bord, d’émettre a une
fréquence plus faible. Le changement de fréquence entre les antennes de réception et d’émission est

assuré par des appareils appelés répéteurs ou transpondeurs.

Figure 1-3. Comme un miroir dans le ciel.

La Figure -4 présente les prévisions d’utilisation des bandes de fréquence dans les années a
venir [I.7]. La tendance est & une diminution sensible des besoins dans la bande Ku mais a une
augmentation trés significative dans la bande Ka, la bande la moins saturée a ce jour.

Dans ce mémoire, notre domaine d’étude est consacré uniquement a la bande C, la bande dite
de "compromis". Considérée un moment comme obsoléte, 1’utilisation de cette bande reste pourtant
stable. En effet, le remplacement des satellites en fin de vie, ’arrivée des applications de télévision par
satellites a conduit a un regain d’intérét pour la bande C. L’UIT a alors augment¢ la largeur des bandes
passantes disponibles pour les activités commerciales de 500 MHz a presque 800 MHz. La bande C
souffre d’une légére atténuation par la pluie. Cet inconvénient reste encore trés acceptable par rapport
aux bandes Ku et Ka beaucoup plus sensibles sur ce point, mais qui présentent des capacités beaucoup
plus importantes. Les pays asiatiques, affectés notamment par la mousson, préférent la bande C. C’est
pourquoi, certains concepteurs prévoient le déploiement de systémes mixtes ou les bandes moins

sensibles (C ou S) viennent au secours des utilisateurs en cas de dégradation du signal.
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Figure 1-4 : Prévisions d’utilisation des bandes de fréquences dans les satellites de télécommunications.
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1.2.3 L’ architecture d’un satellite

Un satellite est essentiellement constitué de deux éléments : une plateforme de service (service
module) comportant tout ce qui est nécessaire pour assurer le bon fonctionnement des instruments
pendant la durée de vie prévue et une charge utile (payload) constituée par les instruments liés aux

objectifs de la mission [1.7][1.9].

1.2.3.1 La plate-forme

La plate-forme assure des fonctions sans rapport direct avec la mission premiére du satellite mais
lui permet de vivre dans 1’espace sans intervention extérieure. Parmi les services fournis par une plate-
forme, nous pouvons citer :

e assurer l'interface avec le lanceur,

e isoler et controler thermiquement les parties sensibles du satellite,

e contrdler l'altitude et la position,

e générer I'énergie d’alimentation (via les panneaux solaires), la stocker (dans des batteries) et la

distribuer,

e assurer les liaisons avec le sol pour le suivi (télémesures), le controle (télécommande) et la

localisation par les responsables du projet.

1.2.3.2 La charge utile

Par opposition a la plate-forme, la charge utile désigne quand a elle la partie d'un satellite qui
lui permet de remplir la mission pour laquelle il a été congu. Elle a pour role d’échanger avec le sol
(par voie radioélectrique) les informations spécifiques de la mission (télédétection, météorologie,

télécommunication). Elle représente environ 30 % de la masse totale du satellite.

Remarque : dans les satellites de télécommunication géostationnaires utilisant la propulsion chimique
pour réajuster leur trajectoire, a peu prés 50 % de leur masse est constituée par le carburant (les

ergols).

Figure I-5 : Satellite HOT BIRD™ 7A (Alcatel Alenia Space ©).
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1.2.3.3 Fonctionnement des satellites de télécommunications

En fonction du contenu de la charge utile, nous pouvons avoir affaire a deux types de
satellites :

e Les satellites dits « transparents » qui n’interviennent pas sur le contenu de I’information
véhiculée par les signaux.

o Les satellites dit « régénératifs » dans lesquels des systémes de traitement des informations
sont ajoutés pour améliorer les bilans de liaison du systéme de transmission, c’est-a-dire, la
qualité des signaux échangés. Les signaux sont démodulés et traités numériquement a bord du
satellite dans un processeur, avant d’étre remodulés pour leur réémission. Le satellite n’est

alors plus un simple miroir dans le ciel mais un véritable nceud de communication.

Le schéma général de la Figure 1-6 présente un synoptique d’une charge utile d'un satellite de

télécommunications.
P Partie canalisée _
Rx
Antenne M Antenne
de réception H d'émission
/p' Récepteur Demod. ‘ OBP ‘ Mod. \
liaison ] liaison
montante Régénérateur descendante

Abréviations utilisées :
CAMP : amplificateur de canal OBP: traitement des données a bord
Demod : démodulateur OMUX : filtres multiplexeur de sortie
IMUX : filtres multiplexeur d'entrée  PA : amplificateur de Puissance
Mod : modulateur SWA : commutateur

Figure 1-6 : Synoptique simplifié d’une charge utile de satellite de télécommunications.

Les rdles des principaux éléments constituant la charge utile d’un satellite « transparent » sont

détaillés dans le Tableau I-3.

Elément Fonction

Capter les signaux transmis par une station terrestre

Antenne de réception (le niveau de puissance du signal recu est de I’ordre de 100 pW a 1 nW)

o Sélectionner les signaux utiles
Récepteur o Amplifier les signaux regus en limitant le bruit et la distorsion
o Réaliser une transposition en fréquence des signaux

Partie canalisée constituée de : o Assurer la séparation de la bande de réception en plusieurs canaux
¢ IMUX (démultiplexeur d'entrée), | e Réaliser une forte amplification du signal afin d'étre réémis
o amplificateurs, (le niveau de puissance émis en sortie est de ’ordre de 100 W)
e OMUX (multiplexeur de sortie) e Recombiner les canaux

Antenne d'émission Ré-acheminer les signaux vers la Terre ou un autre satellite

Tableau I-3 : Décomposition fonctionnelle de la charge utile d’un satellite « transparent ».
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1.2.4 Les contraintes environnementales sur les satellites

Du pas de tir a sa mise sur orbite, le satellite subit des contraintes extrémement sévéres,
principalement liées au lanceur. La plus puissante des versions d’Ariane 5 peut emporter et lancer des
satellites de prés de dix tonnes sur orbite géostationnaire (deux satellites) ou vingt tonnes sur orbite
basse [1.10]. Au décollage, Ariane 5 pése environ 780 tonnes (Figure 1-7). Les satellites destinés a étre
placés sur orbite géostationnaire représentent ainsi 1,3 % de la masse totale du lanceur. Pour les
positionner sur cette orbite, le lanceur doit les faire sortir de I’atmosphére (200 km) et leur donner une
vitesse suffisante (28 000 km/h, pour qu’ils ne retombent pas sur Terre) et en outre, sans les
endommager. Mis a rude épreuve, les satellites sont tenus de résister & de nombreuses contraintes
notamment mécaniques :

e les vibrations mécaniques liées a la combustion des moteurs, aux phénomenes
aérodynamiques et aux accélérations

e les chocs séveéres comme la mise a feu des moteurs, la séparation des €tages, 1’explosion des
divers dispositifs pyrotechniques des déploiements.

Le passage de la pression atmosphérique a une pression quasi-nulle peut provoquer des risques
de claquage électrostatique. Lorsque les satellites sont enfin arrivés a leur destination finale, ils se
trouvent dans un environnement hostile ou les variations de température sont rapides et considérables
(+150°C en plein soleil, —160°C a l'ombre). Le passage du jour a la nuit entraine des contraintes
thermiques trés rigoureuses pour les équipements électroniques embarqués. Au niveau de la charge
utile, les protections thermiques permettent de spécifier une gamme de température de -20°C a +60°C.
En plus des températures, les composants électroniques sont exposés aux effets nuisibles des
rayonnements intenses de 1’espace.

115m
A «—>

~«— Coiffe
'8

Charges utiles + adaptateurs

Systeme de lancement double Ariane 5

Case a

, = (Syldab)
équipement
505m %,I%Etage supérieur cryotechnique (19 tonnes)
= + moteur HM-7B
Etages d'accélération a poudre (2 x 240 tonnes)
+ moteurs a propergol solide
31,6m

Etage principal cryotechnique (188 tonnes)

Moteur Vulcain

Figure 1-7 : Le lanceur Ariane 5-ECA (masse globale de 780 tonnes avant le décollage).
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1.3 Besoins technologiques actuels et futurs du secteur spatial
1.3.1 L’évolution des satellites

Les trois critéres principaux de la viabilité économique de la technologie spatiale sont la
puissance électrique, la capacité et la durée de vie du satellite. Dans les années 60, les premiers
systémes de télécommunications par satellites offraient des services d’une capacité faible a un coft
élevé qui les limitaient aux opérateurs téléphoniques, et aux télédiffuseurs pour des transmission
intercontinentales a longues distances. Ce coft résultait de la conjonction des cofits du lanceur et du
satellite, de la durée de vie courte du satellite (de 1965 a 1975, la durée de vie d’un satellite était de 3 a
5 ans) et de sa faible capacité. Au fil des années, les coiits des télécommunications spatiales ont pu étre
réduits notamment grace a une plus grande fiabilité¢ des lanceurs et leur aptitude a placer sur orbite des
satellites de plus en plus lourds. La durée de vie du satellite a augmenté et est estimée actuellement a
environ 15 ans. Les développements technologiques ont eu une influence primordiale sur ces progres :

e au niveau des techniques hyperfréquences : antennes multifaisceaux a faisceaux conformés,
réutilisation de fréquence, amplificateurs embarqués (d'émission) de puissance plus élevée

(passage de 1 kW dans les années 60 a environ 10 kW aujourd’hui),

e au niveau de I’alimentation électrique du satellite (développement de technologies des cellules

solaires et des batteries), ...

1.3.2 Le spatial : un marcheé particulier

Le marché spatial présente des particularités qui influent fortement sur ses méthodes de
production. Tout d’abord, ce secteur est toujours en évolution ce qui implique une grande réactivité de
la part des acteurs de ce domaine. Ensuite, c’est un marché trés concurrentiel mais avec ceci de
particulier que les concurrents sont parfois obligés de travailler ensemble sur certains projets. Enfin, la
« production spatiale » se caractérise par de faibles séries, des produits sur mesure, des contraintes
environnementales extrémes (température, rayonnement,...), la sollicitation de nombreux domaines de
compétences, de courts délais de développement (3 & 7 mois) dus a la compétitivité, 1’utilisation de
composants a long délais d'approvisionnement...

Pour donner un ordre d’idée, en 1’espace de dix ans, la course a la compétitivité a conduit a
diviser par deux, a la fois les délais de conception, de fabrication et d’intégration du satellite ainsi que
son prix. Le secteur a appris a faire trois a quatre fois plus compliqué, deux fois plus vite pour deux

fois moins cher pour un produit qui durera deux fois plus longtemps [1.7].
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1.3.3 Les tendances actuelles et futures

Méme si la part de marché du satellite est faible face a celle de la concurrence terrestre, elle est
en croissance sensible. L’augmentation du marché global est d’environ de 10% par an (cf. Figure I-8)
[L.11], [I.12]. Si la télévision numérique par satellite a été le moteur de la croissance de I’industrie des
satellites pendant plus d’une décennie, aujourd’hui, I’Internet (et ses applications) est sans aucun doute
en train de prendre le relais. Les satellites contribuent au développement des télécommunications. Ils
offrent tous les services numériques multimédias (télévision, Internet...) et apportent le complément
de couverture indispensable dans des zones peu ou mal équipées d’infrastructures terrestres de

diffusion.

Milliards de $ &
1200

6:25% | 75
800 |—— [ Activité satellite
[ ] Activité globale
0 .

1997 2005

Figure 1-8 : Evolution du marché des télécommunications entre 1997 et 2005.

Les besoins du marché vont des solutions de réseau a faible cott que réclame le marché
mondial, aux solutions de haute technologie destinées aux réseaux a large bande fixes et mobiles. Ces
derniéres années, les réflexions dans le domaine des satellites de télécommunications ont donc porté
sur ces différentes pistes [1.13] :

e des satellites régénératifs capables de régénérer le signal a bord pour proposer un Internet haut
debit (par satellite) a faible colit, accessible a des utilisateurs privés ou de trés petites
entreprises dans les zones rurales.

e des satellites a charge utile «idéale » entierement numérique pour une re-programmation
possible en vol. Les principales performances demandées a cette charge utile sont la capacité
(un colit de service réduit pour les utilisateurs) et la flexibilité (un satellite permettant des
changements de zone de trafic ou de standard de communication pendant ses 15 ans de durée

de vie).

Sur ce dernier point, les améliorations des technologies numériques permettent de prévoir un
remplacement progressif d’une partie de la charge utile. Toutefois, les technologies numériques ne

sont pas encore capables de remplacer les technologies analogiques, en particulier dans le domaine des
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hyperfréquences. La charge utile « idéale » n’est pas réaliste a court terme ni sans doute optimale a

long terme. Il semble qu’une utilisation raisonnée des technologies numérique et analogique permettra

d’atteindre une charge utile plus performante. Parmi les principaux défis a relever en hyperfréquences

pour pouvoir répondre aux besoins dans un cofit raisonnable, nous pouvons citer :

Les performances des antennes (actives ou passives) : gain, pureté de polarisation et isolation
permettant la réutilisation de fréquence et la diminution du nombre de réflecteurs nécessaires
sur le satellite, leur pointage mécanique ou électronique,

Les performances des amplificateurs d’émission (rendement et linéarité¢), la masse et la
consommation des amplificateurs faible bruit, des amplificateurs moyenne puissance, des
oscillateurs locaux et des changements de fréquence qui deviennent plus nombreux sur un
satellite multifaisceaux et qui ne sont utilisés chacun que par un nombre plus faible de canaux,
des performances des amplificateurs de réception (faible bruit, consommation,
refroidissement),

Les performances des filtres (sélectivité, pertes, platitude, isolation entre bandes et canaux,

masse, volume, sensibilités aux contraintes thermiques...);

mais aussi, et de plus en plus :

L’intégration poussée de ces éléments (de nombreuses fonctions hyperfréquences) pour
diminuer la masse, le nombre d’équipements, les cotits de production, de tests et d’intégration,

le réglage automatique, la diminution des tests en intégration.

Dans tous les domaines des charges utiles pour satellites de télécommunications, 1’apport des

hyperfréquences reste primordial. Les évolutions principales attendues a court et moyen terme sont des

gains en termes de colit, de performance et d’intégration, ainsi que le développement de solutions

améliorant la flexibilité. Ces mots clés constituent la ligne directrice de notre travail de recherche qui

est appliqué a la conception et la réalisation de filtres passe-bande en bande C pour des applications

spatiales.

1.4

Principe général du filtrage hyperfréguence

1.4.1 Définitions

Les filtres hyperfréquences jouent un role essentiel dans les systémes de télécommunication

modernes. IlIs permettent a de nombreuses applications (audio, vidéo, télécommunications,

instrumentation, radars) de se partager et d’utiliser au mieux la ressource limitée qu’est le spectre, en

permettant notamment de limiter le brouillage des systémes les uns par rapport aux autres.
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Le filtrage d'un signal est une opération délicate qui consiste a maitriser le signal dans une
bande de fréquence donnée, en sélectionnant les composantes utiles (bandes passantes) et en isolant
celles qui sont indésirables (bandes atténuées).

Les capacités toujours croissantes des satellites de télécommunications rendent nécessaires
I’utilisation optimale du spectre de fréquence. La charge utile d’un satellite est jalonnée par plusieurs
systémes de filtrage hyperfréquences apparaissant a des endroits clés : a la réception, au niveau des
multiplexeurs d’entrée (IMUX) et de sortie (OMUX) (cf. Figure I-6). Selon la position du filtre, ses
spécifications et sa technologie de réalisation peuvent profondément varier.

Le nombre de contributions scientifiques dédiées a la conception et a 1’analyse des filtres
hyperfréquences est considérable, et nous présentons seulement un résumé des principaux aspects de
leur réalisation. D’un point de vue historique, le développement des filtres micro-ondes et ses
applications sont donnés respectivement dans les références [1.14]-[1.15]. Pour la conception de filtres

en général et les filtres micro-ondes en particulier, le lecteur se référera a [1.16]-[1.21].

Un filtre est défini, sur une bande de fréquence donnée, par des spécifications caractérisées par :

e laréponse en amplitude (transmission, réflexion),

e le temps de propagation de groupe (TPG) appelé également retard de groupe ou temps de
transit. Il traduit la variation de linéarit¢ de phase introduite par le filtre. Dans certains
dispositifs, il est nécessaire d’avoir des filtres a phase linéaire sur une partie de la bande
passante, c'est-a-dire possédant un TPG constant. De tels systémes retardent chaque

composante fréquentielle de la méme quantité ce qui évite les distorsions temporelles.

Remarque : Comme dans les systémes actuels, les contraintes imposées sur les filtres sont plus fortes
sur I’amplitude (en terme de réjection et de pertes) que sur la phase, nous nous intéressons ici

uniquement a I'approximation en amplitude [1.22].

Suivant la position de la bande passante et des bandes atténuées dans la réponse en fréquence,
les filtres peuvent étre classés en quatre catégories : filtre passe-bas, filtre passe-haut, filtre passe-

bande et filtre coupe-bande (Figure 1-9).

dB(S.) dB(S2) dB(Sx) dB(S..)
N PR S S oSS N I R S
-0 - -0 .

(@ (b) © (d)

Figure 1-9 : Réponses idéales en transmission de quatre types de filtres :
(a) Passe-bas. (b) Passe-haut. (c) Passe-bande. (d) Coupe-bande.
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Les spécifications d’un filtre sont généralement données a partir d’un gabarit. Ce dernier
renseigne sur le type du filtre et les caractéristiques ¢électriques auxquelles il doit répondre (fréquence
centrale fy, bande passante Af, niveau de réjection dans les bandes atténuées, niveau des pertes
d’insertion, la platitude dans la bande). Le gabarit, dont un exemple est donné a la Figure I-10,
présente des zones d’exclusion en fonction de la fréquence. L’objectif est donc de concevoir le filtre

dont la réponse entre dans le gabarit.

Amplitudes de S, S,, (dB)
A

0 frejl fcl TO f f

Pertes dinsertion -A,, =1} ‘ '

- » Fréquence f (GHz)
i~ Z73Platitude

| Abréviations utilisées :
Adaptation =~ H BP : Bande passante

i BT : Bande de transition
BAI : Bande atténuée inférieure
BAS : Bande atténuée supérieure

Réjection -A;,

Zéros de transmission

&— Remontée

BAI BT BP BT BAS

Figure 1-10 : Gabarit et réponses d’un filtre passe-bande quasi-elliptique en transmission et en réflexion.

Remarque 1 : La platitude définit la différence en transmission (Sy;) entre les niveaux extrémes de la
bande passante. Apreés le récepteur, la bande passante est canalisée en sous-bandes dont la largeur
dépend de I’application (27, 36, 72 MHz, ...). La bande passante doit donc présenter une ondulation
la plus faible possible pour ne pas dégrader les signaux spécifiques qui sont transmis dans les canaux.
Remarque 2 : Un filtre est généralement considéré comme « adapté » lorsque I’amplitude dans la
bande utile atteint un niveau inférieur a -15 dB pour la réponse en réflexion (S;;) soit un Taux d’Onde
Stationnaire (T.O.S.) inférieur a 1,43.

1.4.2 Résumé de la méthode de conception

1.4.2.1 Recherche d’une fonction d’approximation répondant aux critéres du cahier des charges

Le filtre passe-bas constitue la base de la méthode de conception pour tous les types de filtres.
En effet, les différentes catégories peuvent se déduire du filtre passe-bas normalisé idéal. Celui-ci est
caractérisé par les conditions suivantes :
¢ un affaiblissement nul dans la bande passante afin de préserver la puissance du signal utile,
¢ un affaiblissement infini dans la bande atténuée afin d'éliminer les signaux parasites,
e une bande de transition de largeur nulle,

e un déphasage linéaire dans la bande passante afin d'éviter toute distorsion du signal transmis.
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Toutefois, le filtre passe-bas idéal est physiquement irréalisable car d’une part, il n’est pas
possible de réaliser un affaiblissement discontinu et d’autre part, ’amplitude et la phase ne sont pas
lies par les relations de Bayard-Bode [1.16],[1.19]. Une premiére étape consiste donc a rechercher une
fonction de transfert qui approche au mieux les caractéristiques imposées par le gabarit du filtre passe
bas normalisé de référence. Les solutions les plus courantes sont les fonctions d’approximations du
type Butterworth, Tchebycheff, elliptique, quasi-elliptique et Tchebycheff généralisé. A titre
d’illustration, nous présentons a la figure suivante les réponses de filtres passe-bas pour différents

types d’approximation.

0 ——

-10 |
520 -
ot 1| — Butterworth — Butterworth
S -30 - | - Tchebycheff --- Tchebycheff

40 e Elliptique | i iiNNC | T d e Elliptique " %

-50 L e e LB B _— ‘ = - 0 T L \‘NWNNT-' ==

0O 02 04 06 08 10 1,2 14 16 0O 02 04 06 08 10 1,2 14 16
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)
Figure I-11: Réponses de différentes fonctions d’approximation. (a) en transmittance. (b) en temps de
propagation de groupe (TPG).

L’approximation de Butterworth nécessite un ordre de filtre trés élevé pour présenter une
réjection acceptable, ce qui conduit inévitablement a un niveau de pertes important sur le filtre réel.
Quant a I’approximation de Tchebysheff, elle est plus couramment utilisée car elle est simple a mettre
en ceuvre, et présente selon 1'ondulation tolérée, une réjection plus forte dans la bande atténuée pour un
ordre équivalent.

Outre ces filtres classiques, il existe les approximations elliptiques et quasi-elliptiques qui
présentent une ondulation a la fois dans la bande passante et dans la bande atténuée. Une autre
fonction trés utilisée est ’approximation de Tchebycheff généralisée qui permet d’obtenir des
réponses équi-ondulations dans la bande ainsi que des zéros de transmission répartis dans tout le plan
complexe. La présence de zéros de transmission a des fréquences discrétes dans la bande atténuée de
ces filtres permet d'atteindre des niveaux de réjection élevés pour un ordre restreint. Bien que ces
filtres soient performants, le schéma électrique et la synthése qui leur sont associés sont souvent

complexes a mettre en ceuvre et rendent par conséquent la conception plus difficile.
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1.4.2.2 Recherche d’un schéma en éléments localisés satisfaisant la fonction de transfert objectif

A la fonction mathématique choisie, nous associons un schéma électrique constitué
uniquement d'éléments localisés de types L et C (selfs et capacités). La détermination des éléments du
circuit se fait a I’aide de formules mathématiques ou a partir de tables et d’abaques qui existent dans la
littérature [1.17]. Ensuite, pour obtenir la fonction de filtrage désirée (passe-bande, coupe-bande, etc.)

nous effectuons une transformation d’impédance et de fréquence sur les éléments du circuit.

1.4.2.3 Réalisation de la fonction de filtrage dans le domaine hyperfréguence

L’étape suivante de la conception consiste a transposer le schéma électrique obtenu dans une
technologie de réalisation propre au domaine des hyperfréquences (guide d'onde, cable coaxial, piste
gravée microruban sur un substrat). Lorsque le support de propagation est choisi, il faut déterminer les
dimensions physiques et géométriques de la structure de filtrage envisagée en vue de sa réalisation.

Dans cette gamme de fréquence, les solutions avec des éléments distribués (trongons de ligne,
cavités,...) sont généralement préférées a celles avec des éléments localisés qui sont plutdt réservées
aux applications basse fréquence f<3 GHz., Au-dela, la gamme de fréquence pose en effet des
problémes liés aux dimensions des ¢léments qui doivent tre prises en compte pour la conception des

dispositifs.

Les critéres qui permettent au concepteur de faire son choix tant au niveau de la technologie
que de la topologie du filtre sont de natures :

e électrique (cf. Figure I-10) : fréquence centrale fy, largeur de bande passante Af, atténuation
maximale A, tolérée dans la bande (pertes d’insertion), atténuation minimale A, (réjection)
requise hors bande, platitude maximale tolérée dans la bande, T.O.S., etc)

e physique : encombrement, poids, tenue en puissance, sensibilité a la température, solidité
mécanique, etc.

e économique : cofits liés a la conception, au réglage et a la production

1.5 Description de différentes technologies de filtres passifs

Nous nous intéressons ici uniquement aux technologies de filtres passifs hyperfréquences,
c'est-a-dire qui ne nécessitent aucune source d’alimentation pour fonctionner. Nous présentons les
principales technologies a méme de pouvoir réaliser les fonctions de filtrages d’une charge utile d’un
satellite de télécommunications. Elles peuvent étre classées en trois catégories : les technologies

volumiques, planaires et SAW/BAW (Surface/Bulk Acoustic Wave). Nous allons décrire
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succinctement les différents avantages et inconvénients de chacune de ces technologies. Le choix final
de la technologie d’implémentation se fait selon les besoins des systémes (application visée, fréquence

de travail, réjection et sélectivité requises, encombrement) dans lesquels le filtre sera implanté.

1.5.1 Technologie volumique

Les filtres volumiques se composent de cavités métalliques, généralement réalisées par des
troncons de guides d'ondes (rectangulaires, circulaires), ou de résonateurs diélectriques [I.15]
(cf. Figure I-12). Ces filtres sont trés intéressants pour réaliser des filtres a bande étroite car ils
présentent d’excellentes performances électriques (faibles pertes) grace a des coefficients de qualité
¢élevés. De plus, ils peuvent supporter des signaux de forte puissance tout en conservant une stabilité
en température acceptable.

Tous ces avantages font que ces filtres équipent encore majoritairement les charges utiles des
satellites lancés aujourd’hui ; aussi bien au niveau de I’émission ou ils sont difficilement remplagables
mais aussi, bien souvent, au niveau de la réception. Toutefois, I’encombrement, le poids et le cofit
constituent leurs principaux inconvénients. Leurs dimensions sont importantes comparées aux autres
¢éléments d’un équipement a circuits micro-ondes intégrés et les dispositifs ne sont pas directement
compatibles avec les systémes actifs tels que les amplificateurs de puissance ou les amplificateurs
faible bruit auxquels ils sont associés. De plus, complexes a mettre en ceuvre, les filtres volumiques
requi€rent un traitement mécanique spécial et un réglage aprés réalisation qui contribue fortement a

une augmentation des cotits de production.

.
(@) (c)
Figure 1-12 : Principaux types de technologies volumiques utilisés dans le spatial. (a) Filtre mécanique, de
réception, a résonateurs interdigités (en bande C). (b) Filtres d’IMUX a résonateurs diélectriques.
(c) Filtres d’OMUX a 20 canaux en guide d’onde en bande Ku.
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1.5.2 Technologies planaires

Dans les applications ou le transport de signaux de fortes puissances n'est pas un parametre
essentiel, I'utilisation de technologies planaires est une solution pour remédier aux probleémes
d'encombrement et de poids des structures volumiques. Les filtres planaires sont trés intéressants sur
ces deux points, mais ils le sont également sur les colits de réalisation qui sont plus faibles, leurs
bonnes reproductibilités et leurs facilités d'interconnexion avec les autres circuits et notamment les
circuits actifs sous formes de MMIC?, par exemple [[.23]. La réalisation de systémes complets
compacts est alors possible, puisque la partie interconnexion est simplifiée.

Parmi les technologies planaires, nous pouvons distinguer les technologies microruban,
coplanaire, multicouche et membrane, chacune d'entre elles ayant ses spécificités propres tant d'un

point de vue géométrique qu’électrique.

1.5.2.1 La technologie microruban

Tres utilisée pour réaliser des circuits hyperfréquences, la structure microruban est constituée
d'un conducteur métallique déposé sur la face supérieure d'un substrat diélectrique et d’un plan de
masse sur la face inférieure [1.24] (cf. Figure I-13). Le mode fondamental de propagation d’un tel
support de propagation n’est pas TEM (Transverse ElectroMagnetique) car la section transverse n’est
pas homogeéne. Cependant, étant donné que les amplitudes des composantes longitudinales des champs
électriques et magnétiques sont suffisamment faibles pour étre négligées, on parle de mode quasi-
TEM. Ceci rend alors possible la modélisation de la structure sous la forme d’une ligne de
transmission d’impédance caractéristique Z. « baignant» dans un milieu homogéne équivalent
caractérisé par une permittivité relative effective &, .

w stalli o
"y ‘;Ruban métallique H

Substrat diélectrique ¢,

<« Plan de masse

@ (b)

Figure 1-13 : Vue d’une ligne microruban (a) et de ses lignes de champs électrique et magnétique (b).

D’un point de vue industriel, le procédé technologique pour la gravure des circuits microrubans

est relativement simple a mettre en ceuvre (similitudes avec la filiére « circuits imprimés » en plus

¥ MMIC: Monolithic Microwave Integrated Circuit. Circuit intégré micro-onde monolithique. La technologie
MMIC permet d’intégrer sur un méme substrat semi-conducteur des éléments actifs et passifs. Elle s’oppose en
cela aux technologies MIC et HMIC (technologies hybrides) ou les divers composants sont reportés sur des
lignes de transmission imprimées sur un substrat diélectrique.
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basse fréquence). Cependant, si le report de composants en série reste simple, leur implantation en
paralléle est plus complexe compte tenu de la présence du plan de masse sur la face inférieure. En
effet, la réalisation d’un court-circuit par retour a la masse fait appel a des techniques de percage
sophistiquées, ainsi qu’a des procédés de métallisation parfois complexes. En plus de ces difficultés
liées a la réalisation, I’influence des trous métallisés sur les performances électriques du circuit n'est
pas négligeable a cause des effets parasites qu'ils font apparaitre. Enfin, lorsque les caractéristiques du
substrat sont choisies, la gamme des impédances caractéristiques réalisables est restreinte. Celle-ci est
limitée pour les impédances basses par la largeur importante du ruban (d’ou 1’apparition de modes
supérieurs et d'effets parasites liés aux discontinuités) et pour les impédances hautes (ruban fin) par la
résolution des procédés de gravure.

Malgré ces quelques inconvénients, la technologie microruban demeure 1’'une des plus
performantes et cela jusqu’aux longueurs d’ondes millimétriques. Elle est largement plébiscitée par les
industriels, car contrairement aux autres technologies, les bibliothéques de mode¢les électriques sont

trés fournies et facilitent grandement la conception de circuits complexes.

1.5.2.2 La technologie coplanaire

En technologie coplanaire [[.25]-[1.26], les conducteurs métalliques (ruban chaud et plans de
masse) sont situés sur la méme face du substrat. La symétrie de la ligne fait apparaitre deux modes
fondamentaux de propagation (cf. figure 1.42) : un mode quasi-TEM (mode impair) peu dispersif et un
mode quasi-TE dit de fente (mode pair) dispersif que 1’on supprime en for¢cant au méme potentiel les
deux plans de masse. Ceci est effectué, aux endroits ou le mode peut étre excité, généralement aux
discontinuités, par le biais de « ponts a air » congus a ’aide de fils d’aluminium ou d’or soudés sur les
deux plans de masse. L’utilisation de ces structures accroit la complexité du circuit, introduit de
nombreux effets parasites et dégrade la reproductibilité. En outre, contrairement a la structure
microruban, les discontinuités présentes dans une structure coplanaire sont complexes a modéliser a

partir des logiciels commerciaux de conception.

Mur magnétique
Y. ! ad

(b) — Lignes de champs E
Lignes de champs H

(@)

Figure 1-14 : Vue d’une ligne coplanaire (a) et de ses lignes de champs (€lectriques et magnétiques) pour le
mode pair quasi-TE (b) et le mode impair quasi-TEM (c).
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Malgré ces inconvénients, la technologie coplanaire posséde des avantages car elle nécessite
un seul niveau de métallisation (technologie uniplanaire). Ceci facilite le report des composants (actifs
ou passifs) en série ou en parallele. De plus, les effets parasites liés aux retours a la masse sont limités
puisque ceux-ci peuvent étre réalisés par connexion planaire directe et non au travers de trous
métallisés comme dans le cas du microruban. Il est également possible d'assurer un fort découplage
entre les lignes du fait de la présence du plan de masse sur la méme face du substrat ce qui permet
d’augmenter la compacité des circuits. La technologie coplanaire présente en outre, une grande
souplesse de conception liée a la possibilité de réaliser une méme impédance caractéristique avec
différents dimensionnements de lignes. Enfin, la technologie coplanaire est moins dispersive que la
technologie microruban ce qui est plutot intéressant dans le cas d’applications dans le domaine
millimétrique. Toutefois, la gamme d'impédances caractéristiques réalisables en technologie
coplanaire est aussi limitée qu’en technologie microruban. A titre d'exemple, pour un substrat alumine
(&:=9,6, hy=635um), la gamme des impédances caractéristiques réalisables en technologie

microruban est comprise entre 25 Q et 105 Q, en technologie coplanaire elle s'étend de 25 Q a 100 Q.

Afin de diminuer les pertes d’un filtre planaire et I’encombrement des dispositifs planaires, de

nouvelles technologies ont été développées, parmi lesquelles nous pouvons citer :

1.5.2.3 La technologie membrane

Dans cette technologie, les rubans métalliques du circuit sont déposés sur un support tres fin
(Diclad, BCB, Oxyde de silicium) sous lequel est crée une couche d’air (les cavités peuvent étre
réalisée par micro-usinage volumique du silicium) [1.27]-[1.30]. La membrane étant de faible épaisseur
(quelques microns) et de faible permittivité (proche de 1’air), son effet est négligeable, et ¢’est donc la
couche d’air placée dessous qui constitue le substrat diélectrique de la ligne réalisée. La propagation
des champs est alors trés proche d'un mode TEM. Ainsi, 1I’élimination du substrat, sur lequel reposent
habituellement les lignes de transmission, réduit de maniére conséquente les pertes diélectriques, le
phénoméne de dispersion et les modes parasites pouvant s'installer dans le substrat. Le revers de la
médaille pour cette technologie est 1’augmentation des dimensions et donc de 1’encombrement des
structures li¢ a la permittivité effective proche de celle de l'air. Ces différents avantages font de la
filiére technologique membrane une alternative plus intéressante pour la montée en fréquence,
notamment dans le domaine des ondes millimétrique (f > 30 GHz). Compte tenu de la faible valeur de
la permittivité effective, cette technologie est intéressante pour la réalisation de faibles niveaux de
couplage. Néanmoins, la gamme d'impédances caractéristiques synthétisables au moyen des
technologies classiques n'augmente pas avec la filiere membrane. En effet, cette gamme d'impédances

caractéristique réalisable est simplement translatée vers les impédances hautes.
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Figure 1-15 : Configurations type de la technologie membrane. (a) Microruban. (b) Coplanaire.

1.5.2.4 La technologie supraconductrice a haute température critique HTS

La technologie supraconductrice HTS (High Temperature Superconductor) est généralement
constitué¢e d’un substrat monocristallin (oxyde de magnésium ou en aluminate de lanthane) recouvert
d’une couche mince d’oxyde supraconducteur (YBaCuO ou TaBaCaCuO) [1.31]-[1.33]. Les matériaux
supraconducteurs grice a leur faible résistance de surface (R) par rapport aux matériaux classiques
permettent de réaliser, sous certaines conditions de température, des filtres planaires avec des pertes
d’insertion extrémement faibles. Cela permet d’augmenter 1’ordre du filtre pour augmenter sa
sélectivité sans dégrader le niveau de pertes contrairement aux filtres classiques. Le cryogénérateur,
qui permet la tenue a trés basse température des dispositifs (température critique T. de I’ordre de
100°K), constitue la principale limitation de cette technologie. En effet, malgré des progres dans le
domaine, les systémes cryogéniques restent encombrants et augmentent le colt d'utilisation des
matériaux supraconducteurs. Les filtres supraconducteurs sont donc pour I’instant plutot réservés aux

applications terrestres (e.g. stations de base).

Figure 1-16 : OMUX cryogénique a trois canaux (en bande C).

1.5.3 Technologie planaire multicouche

Pour satisfaire les critéres relatifs aux cofits, a la miniaturisation des circuits, aux problémes
d'interconnexion et a la montée en fréquence des systémes de communication, des filiéres
technologiques d’intégration multiniveaux ont été développées : les technologies multicouches.
L’objectif est de permettre l'association de fonctions (filtrage, amplification...) sur une surface planaire
faite de plusieurs couches diélectriques dans lesquelles des motifs conducteurs et les éléments passifs

sont déposés par divers procédés (couche mince, couche épaisse, LTCC). Il existe différentes

-29 .



Chapitre | — Contexte général de I’étude

méthodes d'empilement de couches di¢lectriques ou de films diélectriques, avec ou sans niveau de
métallisation intermédiaire. Les méthodes se différencient au niveau du cott de revient qui croit avec
la technicit¢ demandée pour la fabrication. Nous détaillons, ci-aprés, les principales filieres

technologiques multicouches pour I’intégration de fonctions hyperfréquences.

1.5.3.1 La technologie multicouche développée au LEST

Depuis plus d’une décennie, le LEST a mis en oeuvre une technologie multicouche s’appuyant
sur un procédé « couches épaisses » de type sérigravure[l.34]-[1.39]. La sérigravure, combinaison
d’opérations de sérigraphie et de photolithographie, permet d’atteindre des résolutions compatibles
avec celles imposées par les applications hyperfréquences et en particulier en bande millimétrique.

Le procédé général de fabrication de « couches épaisses » consiste a déposer une encre ou
pate® sur un substrat servant de support aprés avoir masqué les zones du substrat ne devant pas
recevoir ce dépdt. Aprés chaque dépdt de couche et un séchage en étuve, une étape de cuisson a une
température de I’ordre de 800°C doit étre réalisée pour fixer l'encre. De cette maniére, sont déposés
successivement les encres conductrices et/ou diélectriques (épaisseur des couches déposées de 3 a
20 pm).

Cette technologie peut étre considérée comme une solution alternative faible cott par rapport a
des procédés dits « couches minces » (épaisseur des couches déposées inférieures a 2 um). La
technique couche mince consiste a déposer les couches par dépdt sous vide, ou par voie chimique ce
qui offre I’avantage d’une résolution, d’un controle des dimensions et des profils bien supérieurs, mais
qui nécessite un équipement relativement lourd et complexe. Ce dernier point pénalise les « couches
minces » au niveau des investissements qui seront donc amorti pour des applications a trés large
diffusion.

La technologie « couches épaisses », qui requiert un équipement moins onéreux, permet donc
de réaliser des circuits a des colits restreints pour des petites et moyennes séries. Ainsi, la filiere
« couches épaisses » est une sorte de filiére intermédiaire, servant de support d’essai et de validation
de concepts liés a une démarche en trois dimensions (3D). Elle est de ce fait directement transférable
vers des approches plus répandues de type « couches minces », voire LTCC (Low Temperature

Cofired Ceramic ou céramique co-cuite a basse température).

La technologie couche épaisse permet d’accéder a la réalisation de circuits trés compacts 3D
ou tout au moins 2,5D. De plus, compte tenu de la faible épaisseur des couches, la compatibilité avec

d’autres structures planaires est trés facilité.

* Les encres sont des mélanges visqueux de liant organique, minéral et de solvant. Il faut distinguer les encres
isolantes, les encres dites di¢lectriques qui sont destinées aux grandes surfaces, les encres aux propriétés
diélectriques particulieres, les encres résistives et les encres conductrices.
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Nos travaux ont porté principalement sur cette technologie multicouche « couches épaisses ».
Ce choix a été motivé par les principaux avantages évoqués précédemment mais également en raison

de la maitrise du laboratoire dans sa mise en ceuvre.

1.5.3.2 La technologie LTCC

Parmi les autres filieres multicouches, la plus connue est la technologie LTCC qui repose sur
I'empilement et la cuisson sous contraintes de céramiques crues[1.40]-[1.43]. En effet, cette technologie
utilise un procédé dans lequel toutes les couches sont cuites en méme temps a des températures de
I’ordre de 900°C. Tout d’abord, le matériau du substrat (céramique) se présente sous la forme d’un
rouleau dans lequel sont découpées des feuilles de pate crue (« Green Tapes »). Ces feuilles souples de
céramique sont ensuite préparées de fagon mécanique, sérigraphiées suivant un procédé couches
épaisses, puis laminées ensemble, et enfin co-cuites afin de former une structure compacte et
homogéne. La technologie LTCC est une évolution du HTCC (High Temperature Cofired Ceramic)
qui impliquait I’emploi de conducteurs résistants a des température de 1600°C tels que le Tungsténe
qui présente une faible conductivité (cw =0,8910" S/m). De nouveaux matériaux céramiques ont
permis de réduire la température de cuisson permettant ainsi d’utiliser de meilleurs conducteurs
électriques comme I'or (ca,=4,1110"S/m), le cuivre (cc,=5,810"S/m) ou I’argent
(Cag= 6,12:10" S/m), et donc de diminuer les pertes métalliques du systéme a concevoir.
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Figure 1-17: Descriptio(;l)du procédé de fabrication de LTCC et vue en coupe ébl)m circuit LTCC.

La différence majeure de la technologie LTCC, vis-a-vis de la filiére de type couches épaisses
du § 1.5.3.1, réside dans les épaisseurs des couches diélectriques a associer. Typiquement, 1’épaisseur
de chaque couche de diélectrique en technologie LTCC est de 1’ordre de 100 um. En outre, le nombre
de couches superposées est généralement limité a dix. Par ailleurs, les difficultés rencontrées avec ce
procédé sont essentiellement liées aux phénoménes de rétrécissement des couches (variable selon les

matériaux) et de dilatation thermique inter-couches qui se répercutent sur les précisions d'alignement
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et de superposition. L’équipement nécessaire pour la fabrication est trés colteux et la gamme de
céramiques disponibles ne permet pas 'utilisation de matériaux di€¢lectriques présentant de faibles

permittivités. La technologie LTCC est un procédé adapté a la production de gros volumes.

Les procédés couches épaisses multicouches et LTCC permettent d'allier différentes
technologies de type coplanaire ou microruban qui, disposées sur plusieurs niveaux peuvent étre
connectées par trous métallisés ou peuvent &tre couplées par champs électromagnétiques. Il est

également possible de réaliser des cavités volumiques enterrées [1.44].

1.5.4 Technologies a ondes acoustiques de surface et de substrat (SAW et BAW)

La technologie SAW (Surface Acoustic Wave) repose sur 1’utilisation des ondes acoustiques
en surface d’un matériau piézoélectrique [1.45]-[1.47]. Leur intérét est de se propager a une vitesse
plus faible que les ondes électromagnétiques (Ve ~ 3 km/s et vey < 3:10° km/s qui dépend du substrat
isolant utilisé) permettant ainsi de réduire I’encombrement des filtres (A=Vv/f ou A, v et f sont
respectivement les longueur d’onde, vitesse et fréquence).

La Figure I-18a représente la structure basique d’un filtre SAW. Le transducteur d’entrée
constitué d’électrodes métalliques interdigitées (uniformes, apodisées) est utilis€é sur un substrat
piézoélectrique pour générer des ondes acoustiques a partir du signal électrique appliqué tandis que le

transducteur de sortie convertit 1’énergie de 1’onde acoustique recue en un signal électrique.

Piézoélectrique
Electrodes

de sortie f\)

T

@) (b)
Figure 1-18 : (a) Principe du filtre SAW. (b) Architecture basique d’un dispositif en technologie BAW.
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Le choix du matériau piézoélectrique, généralement le quartz, est important puisqu’il fixe la
vitesse de propagation de I’onde acoustique, conditionne la stabilité en température et, par le biais de
son coefficient de couplage électromécanique, limite plus ou moins les réflexions d’ondes indésirables
(des éléments absorbants peuvent étre utilisés pour réduire, voire éliminer les ondes réfléchies
parasites).

Trés utilisés en téléphonie cellulaire et également dans des satellites en bandes L et S (filtre de

fréquence intermédiaire), les filtres a ondes de surface sont compacts, intrinséquement robustes,
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fiables et reproductibles a fort volume, car leur réalisation utilise les procédés standard de
photolithographie. Toutefois, plusieurs inconvénients restreignent leur utilisation. En effet, nous
pouvons citer, entre autres, la limitation en fréquence (f < 3GHz) liée au procédé de fabrication par
photolithographie, mais aussi les pertes d’insertion importantes liées aux mauvais couplages, aux
réflexions parasites.

Pour répondre aux problémes de montée en fréquence, les filtres BAW (Bulk Acoustic Wave)
dans lesquels les ondes acoustiques sont confinées dans le substrat (propagation des ondes dans le
volume du matériau) semblent les plus prometteurs (Figure [-18b) a en juger par I’engouement actuel
porté sur le développement de structures a partir d’une approche couche mince [[.48],[1.49]. Nous
pouvons citer parmi les filtres BAW, les filtres a base de résonateurs FBAR (thin Film Bulk Acoustic
Resonator) et SMR (Solidity Mounted Resonator), constitués tous deux de deux électrodes séparées
par une couche piézoélectrique. La différence entre les deux résonateurs se situe au niveau de la
technique utilisée pour isoler acoustiquement le résonateur du substrat :

e réalisation d’une membrane (via ou gap d’air) pour le résonateur FBAR,
e réalisation d’un réflecteur de Bragg par un empilement de couches d’impédances trés

différentes pour le résonateur SMR.

1.6 Qualification spatiale d’une technologie

L’investissement dans un satellite étant d’environ quinze ans, il faut étre slr de la rentabilité
sur une telle période car lorsqu’il est sur orbite, il ne peut en aucun cas étre réparé ou modifié. Une
solution pourrait étre d’utiliser les navettes spatiales, mais I’altitude maximale qu’elle peuvent
atteindre est de 1000 km (la station spatiale internationale ISS, est située a 386 km) alors que la
majorité des satellites sont situés en orbite géostationnaire a 36 000 km.

Pour assurer la fiabilité d’un satellite, une redondance des composants est généralement mise
en place. En amont, tout composant ou toute technologie utilisée dans des équipements embarqués doit
avoir obtenu le statut de qualification spatiale. En effet, la conception et la fabrication de tout
équipement de télécommunication nécessitent la maitrise de plusieurs techniques complémentaires
(électronique, mécanique, technologie, etc). La régle de sécurité pour un équipement embarqué dans
un satellite est que toute nouvelle technologie utilisée doit avoir fait la preuve de son aptitude a un vol
spatial, c'est-a-dire [1.50] :

e aun long stockage au sol avec risque d'humidité (risque de corrosion),

e 2 de fortes vibrations pendant le lancement (risque de casse),

e a une longue durée de vie en orbite (sans possibilité de dépannage), sous vide (c'est-a-dire
sans possibilité de transmission de chaleur par convexion) et avec des variations cycliques de

température (liées a la position du satellite par rapport au soleil et a la position de

-33 -



Chapitre | — Contexte général de I’étude

I'équipement dans ou sur le satellite), ainsi qu'aux «arrét-marche» des équipements

dissipatifs (c'est-a-dire avec des dilatations thermiques déformant les piéces ou créant des
contraintes répétées susceptibles de causer des ruptures par fatigue).

Les choix technologiques peuvent étre conditionnés par d'autres considérations telles que le

poids minimal, 1ié a la capacité limitée du lanceur, I'absence de dégazage risquant de polluer les

optiques, etc.

Afin d’¢éviter les défaillances et d’étre en mesure, le cas échéant, d'en analyser les causes, des
méthodes de fabrication ont été mises en ceuvre. Elles s’inspirent des principes suivants [1.50]:
o utilisation de mati¢res et de composants dont l'origine et les caractéristiques sont connues et
vérifiées,
e choix de technologies ayant déja fait la preuve de leur fiabilité ou, a défaut, apporter cette
preuve par une série de tests de qualification,

o description des procédés de fabrication, de contréle, de réparation, etc.

Avant de concevoir un filtre dédié au spatial, il faut donc vérifier que les matériaux qui le
composent peuvent étre utilisés. Dans le cas de technologie planaire (€.9. microruban et multicouche),
nous avons des matériaux diélectriques et conducteurs. Ces technologies planaires reposent
généralement sur un substrat diélectrique qui sert de support mécanique. Son épaisseur est
généralement faible devant la longueur d’onde de fonctionnement (h << ). Ses caractéristiques (h, &,
tand) influent sur le comportement et les performances électromagnétiques des filtres. Les substrats a
faibles pertes diélectriques (tand < 2-107) et a permittivité relative ¢, élevée sont bien siir préférés car
ils permettent de réduire les pertes d’insertion et la taille. Compte tenu des contraintes mécaniques lors
du lancement du satellite, le matériau utilisé doit résister aux chocs et aux vibrations.

Les matériaux organiques sont proscrits dans le spatial en raison des problémes de dégazage.
En revanche, les matériaux céramiques tels 1’alumine (Al,O3) sont trés utilisés. Ils sont bon marché et
bénéficient d'un savoir-faire répandu. Les substrats d’alumine présentent des permittivités relatives
élevées (g, > 9) et de faibles pertes diélectriques (tand < 2-107). D'un point de vue mécanique, ces
substrats disposent généralement d'excellentes qualités de surface (avec une bonne adhésion aux autres
corps) et de rigidité. Cependant, pour des surfaces supérieures a 25,4 mm x 25,4 mm (1 inch?) et de
faibles épaisseurs (254 um), des problémes de collage apparaissent et fragilisent ainsi le tout. En
conséquence, les surfaces permises sont trés faibles.

Enfin, les pertes d’insertion d’un filtre planaire dépendent des conducteurs métalliques d’ou
I’importance de la qualit¢ de conduction du matériau utilisé. Le conducteur parfait n'existant pas, il
faut alors choisir celui qui présente la résistivité ohmique la plus faible. Parmi les trois meilleurs
conducteurs, on peut citer I’argent, le cuivre et I’or. Dans le spatial, I’or prédomine car il présente le

meilleur compromis entre conductivité, résistance a la corrosion et cotit.
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Remarque : la surcouche diélectrique utilisée dans la technologie multicouche développée au LEST

(cf. chapitre I1) ne contient pas, selon le fabricant, de matériaux organiques.

Au niveau des piéces et des assemblages mécaniques (antennes, guides d'ondes, structures,
coffrets d'électronique) utilisés dans le spatial, les principaux matériaux métalliques sont :

o les métaux a haute conductibilité électrique : l'or, l'argent (pour les revétements de
surface) afin d’obtenir des pertes minimales d'énergie,

o les métaux & haute conductibilité thermique : l'argent ou ses alliages (pour les cales
thermiques) pour la régulation thermique « par conduction »,

. les métaux a faible coefficient de dilatation thermique : I’Invar (FeNi), le Kovar
(FeNiCo) pour l'alumine (pour le brasage d'une céramique sur un support métallique) ou

le titane pour les ferrites.

Nous pouvons citer quelques exemples plus spécifiques :

o guides d'ondes souples : alliage de cuivre,

o piéces de visserie : en acier inox ou en titane plus léger, etc.

o filtres de multiplexeur de canaux (OMUX) : réalisés a partir de cavités en Invar, taillées
et amincies par usinage, et de cloisons (avec iris) découpées dans de la téle mince
d'Invar. Apres argentage, ces picces sont assemblées par vis.

. technologies MMIC : généralement réalisées sur un substrat d’arséniure de gallium
(GaAs),

o technologies d’encapsulation : les macrohybrides sont actuellement réalisés en Kovar,
les modules multipuces MCM-C (Multi Chip Module-Ceramic, variante du
macrohybride) reposent sur un substrat céramique HTCC multicouche (2 Alcatel Alenia

Space).

1.7 Conclusion

Aprés une présentation globale du domaine des satellites de télécommunications, nous avons
détaillé les principaux besoins identifiés au niveau de la charge utile. L’évolution des technologies
hyperfréquences est trés corrélée aux objectifs suivants : diminution du colt, augmentation de
I’intégration et de la flexibilité.

Parmi la grande variété de technologies disponibles pour réaliser des fonctions de filtrage, la
technologie multicouche posséde de nombreux atouts. Ceux-ci seront quantifiés dans les chapitres
suivants a partir d’un travail portant sur la réalisation d’un filtre en bande C devant équipé un

récepteur d’un satellite de télécommunications, et devant satisfaire a des spécifications tres tendues.
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CHAPITRE 1I

Etude et réalisation de filtres passe-bande DBR
en technologie multicouche 2,5D (en bande C)
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11.1 Introduction

11.1.1 Présentation des specifications du filtre étudié

Dans le chapitre précédent, nous avons vu que la charge utile est constituée principalement de
deux sous-systémes : les antennes et les répéteurs. Les répéteurs ont pour rble de transposer en
fréquence et d’amplifier les signaux de niveaux faibles issus de I’antenne de réception. Dans les
répéteurs, on distingue le récepteur et la partie canalisée (IMUX, amplificateur de canal, amplificateur
de puissance, OMUX)

Le récepteur assure la premiére étape de I’amplification et la transposition de la bande de
fréquence de réception a la bande d’émission. 1l est composé de filtres de réception, d’un amplificateur
faible bruit (LNA), d’un mélangeur, d’un oscillateur local (OL) et d’un amplificateur faible puissance.
Elément trés important, le récepteur est redondé pour pallier une éventuelle défaillance qui affecterait
tous les signaux transmis dans la bande.

Les filtres de réception sont au nombre de deux : un filtre RF (Radio-Fréquence) pour la
sélection de la bande de fréquence de la liaison montante et un filtre FI (Fréquence Intermédiaire) pour
la sélection de celle de la liaison descendante. Les filtres de réception ont pour particularité de ne
traiter que des puissances faibles. L’emplacement du filtre FI que nous étudions est indiqué dans la

Figure 11-1.

Filtre RF LNA Mélangeuri Filtre FI i~ AMP
' [l
A S AT
~ O
foL lacooooaaad
Oscillateur
Local

Figure 11-1 : Synoptique d'un récepteur.

Le role du filtre passe-bande FI est de rejeter les produits d'intermodulation de type
m-foL + n-fre qui apparaissent en sortie du mélangeur. Dans le cas de notre récepteur en bande C, les
fréquences fre et fr sont respectivement de I’ordre de 6,2 et 4 GHz. La fréquence fo_ est précisément
de 2,225 GHz. Le produit d'intermodulation 2-fo_ apparait alors tres proche de la bande utile Tx située
entre 3,4 et 4,2 GHz (cf. Figure 11-2).
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Figure 11-2: Gabarit de filtrage.

Définies conjointement par le CNES et Alcatel Alenia Space, les spécifications du filtre sont

récapitulées dans le Tableau I1-1. Elles ont évolué au cours de cette étude pour répondre aux nouveaux

besoins.
Parasite Bande utile Tx Réjections (dB)
Réjection_1 Réjection_2 Réjection_3
fooL (GH2) frx1 (GHz) frx2 (GHz) foL 4 « oo, +40OMHzZ » £
4,45 34 4,2 >20dB >40dB >50dB

Caractéristiques dans la bande :

e Pertes d’insertion <2 dB

e Platitude < 0,6 dB

e Paramétre de réflexion S;; <-15 dB

Tableau I1-1 : Spécifications du filtre passe-bande en bande C.

e Aucune spécification n’est donnée dans la bande de fréquence [f>.o0 — fotal.
e Toutes les spécifications doivent étre atteintes pour des plages de variations en température

comprises de -20° a 60°C.

Le point critique de ce gabarit est la réjection a la fréquence 2-fo.. Celle-ci doit étre supérieure
a 40 dB et doit é&tre assurée sur une plage de fréquence de I’ordre de 40 MHz (correspondant au delta
de température que subira le filtre) tout en maintenant une platitude dans la bande passante meilleure
que 0,6 dB. La proximité de la fréquence 2-fo, et de la bande passante est a I’origine de cette difficulté.
De plus, comme toujours dans le contexte spatial, on impose que le circuit final soit le plus compact

possible.
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11.1.2 Problematique et objectif de I’étude

Les contraintes drastiques imposées sur les performances et le col(t de fabrication des
systemes de télécommunication hyperfréquences nécessitent la conception de filtres a hautes
performances, fiables et de tailles réduites. Dans les équipements de satellite, la tendance actuelle est a
la recherche de nouvelles solutions pour remplacer progressivement les encombrants et colteux mais
performants filtres volumiques. La Figure 11-3a présente la version conventionnelle équipant
actuellement les charges utiles opérant en bande C (anciennes spécifications). L’encombrement de
cette solution est de 76 mm x 27 mm x 9 mm (L x | x H). Elle doit étre insérée dans un récepteur dont
les dimensions typiques sont de I’ordre de 213 mm x 41 mm x 125 mm ce qui met en exergue le point
faible du filtre mécanique [I1.1]. Dans la présente version, il s’agit d’un filtre interdigité a post-réglage

a partir de vis latérales d’ajustement (Figure 11-3b).

CH: 512 AEV TRANS CHd: 522 REV REFL
LOG HAGNITUDE L0B HABNLTUDE - 512
FREF= -0.500 dB REF= 0.000 d8 AEFERENCE PLANE
%@.ﬂ?“.,?.ﬂf.ﬂiyl... s . B.000 dB/DIV 0.0000 nm
1
| | |
|

1
i
i
|

BN T WARKER TO HAX
L) | MARKER TO MIN

% N o — 1 3.625000 EHz
-0.563 d8

~= 2 4.200000 Bdz
| ~0.658 d8

i |
: - Mo ekeR amaouT
2.800000 GHz 4.800000 FUNCTIONS

@ (b)
Figure 11-3 : Solution mécanique actuelle (hauteur 9mm). (a) Photo du filtre. (b) Mesure.

Lors de ces dernieres décennies, des progrés notables ont été réalisés a différents niveaux en
électronique, dans les domaines des éléments actifs (amplificateurs faible bruit, amplificateurs de
puissance...), des matériaux nouveaux, des nouvelles technologies, du traitement du signal et des
techniques de modulations et de codage, des outils de simulation, etc. Ces avancées permettent par
conséquent un relachement significatif des contraintes sur les structures filtrantes. A terme, il devient
donc possible de substituer a une structure volumique, une structure planaire. Cela se traduit pour le
satellite par une économie de volume et de masse, une plus grande autonomie et une augmentation de
la capacite.

Des solutions planaires, sur une technologie microruban classique, s’appuyant sur des
topologies appropriées, ont donc ouvert la voie a la réduction de taille tout en restant compétitives vis
a vis des performances propres aux filtres volumiques [11.2]-[11.4]. La miniaturisation des dispositifs

embarqués reste un souci majeur et des solutions alternatives peuvent étre explorées au travers de
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filieres technologiques émergentes ; a ce titre, nous présentons dans ce chapitre les possibilités offertes
par une approche de type multicouche.

La présente étude a pour but de concevoir et de réaliser un filtre sans réglage en bande C
devant étre intégré dans les charges utiles de satellites de télécommunication, en appliquant des

concepts d’intégration multicouche ou 3D.
Remarque : Cette étude fait suite aux échanges et relations entre le LEST-UMR CNRS 6165 et Alcatel

Alenia Space (Toulouse) autour de la thématique de recherche « Intégration de filtres

hyperfréquences dans les systemes ».

1.2 Recherche d’une topologie planaire adéguate

Parmi les nombreuses topologies de filtres passe-bande existantes dans la littérature, il s’agit
de trouver celle qui propose le meilleur compromis pour remplir les spécifications de I’application
visée. La largeur de la bande passante est un premier critére qui permet de classer les topologies en
deux catégories. La premiére catégorie correspond aux filtres a bande étroite (< 10 %) et la seconde
aux filtres a bande moyenne (10 a 25 %) et large (25 a 80 %). Le filtre que nous étudions est dans la

seconde catégorie puisque sa bande passante relative est de 21 %.

11.2.1 Topologies classiques

Nous présentons deux topologies de filtres passe-bande trés utilisées en technologies planaires.
A partir du cahier des charges (cf. Tableau Il-1), nous effectuons une synthése électrique de chaque
filtre qui montrent les limites de ces deux structures classiques. Dans cette partie, nous privilégions les
structures ne nécessitant pas de retour a la masse (court-circuit) pour éviter la réalisation des trous

métallisés.

11.2.1.1 Topologie de filtre & bande moyenne et large

Dans la catégorie des filtres a bande moyenne et large, la topologie la plus classique est celle a
stub en circuit ouvert (CO). Celle-ci est constituée de stubs demi-ondes a f, reliés entre eux par des
lignes quart d’onde jouant le réle d’inverseur d’admittance, ou d’impédance.

A partir de la synthése de cette structure proposée par G. Matthaei [11.5], nous déterminons les
jeux d’impédances et de longueurs électriques pour obtenir une réjection de 40 dB a f,o,. Un filtre
d’ordre 8 est nécessaire pour répondre a ce critére (cf. Figure 11-4a). La réponse idéale associée a ce

filtre est donnée a la Figure 11-4b (I’ondulation choisie dans la bande est de 0,01 dB).
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La réalisation de filtres a forte réjection (au voisinage de la bande passante) a partir de ce type
de topologie nécessite des niveaux faibles d’impédances caractéristiques, qui posent des difficultés de

faisabilité liées aux limitations technologiques.

z1 22 73 74 4 z3 z2 z 0
A2 i
¢ I —~-10
(,5\1 4
g 500 | Z12 | 723 | 734 | z44 | 734 | 723 | Z12_|50Q ¢ 5-207 dB(S,,)
e e e 7% 500 dB(S,,)
DA WA W A W AN - 21
)
m
e}

A g g
z1(Q)]22 Q)23 (@)[z4 Q)

w 2 =%

26,4 | 131 | 129 | 128 -850 | |
21 2 (Q) 223 (Q) 234 (Q) 244 (Q) '60 T T T ‘ T T T 7T T T T ‘ T T T ‘ T T T
46,8 | 49,1 | 536 | 547 25 30 35 40 45 50
Fréquence (GHz)
(@) (b)

Figure 11-4 : (a) Schéma en lignes idéales de transmission d’un filtre passe bande d’ordre 8 a stubs demi-
onde et (b) sa réponse en fréquence associée.

11.2.1.2 Topologie de filtre a bande étroite

Dans la catégorie des topologies a bande étroite, les structures sont principalement a base de
lignes couplées pour lesquelles le niveau de sélectivité est étroitement lié aux niveaux de couplages
inter-résonateurs. Parmi ces topologies, celle a lignes couplées quart d’onde est I’une des plus connues
(cf. Figure 11-5a).

A I’aide de la synthése associée a cette topologie [I1.5], nous déterminons les impédances
paire et impaire (Zoei et Zooi) de chacune des lignes couplées. Un filtre d’ordre 8 est également

nécessaire pour atteindre le niveau de réjection recherché. La réponse idéale du filtre est présentée a la

Figure 11-5b.
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Figure 11-5: (a) Schéma en lignes idéales de transmission d’un filtre passe bande d’ordre 8 a lignes
couplées quart d’onde et (b) sa réponse en fréquence associée.
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Bien adaptée a la réalisation de filtres a bandes étroites, cette topologie nécessite de réaliser
des couplages forts pour obtenir des bandes passantes plus larges. Les couplages forts étant obtenus
avec des fentes inter-résonateurs trés étroites, cela pose alors inévitablement des problémes de

sensibilité, voire de faisabilite.
Remarque : toujours sur la base de résonateurs couplés, on pourrait discuter aussi de solutions
alternatives plus compactes mais tout aussi performantes que sont les topologies comblines ou

interdigitées.

11.2.1.3 Nécessité d’améliorer la réjection

Compte tenu du cahier des charges, les points durs de I’étude concernent d’une part la maitrise
a la fois de la réjection a f, o, et de la platitude dans la bande passante, et d’autre part celle de la bande
atténuée 2-Tx (cf. Figure 11-2). Atteindre ces spécifications trés contraignantes dans une technologie de
réalisation de type planaire est trés difficile avec des topologies classiques (e.g. des lignes couplées
microruban).

Pour améliorer la réjection d’un filtre aux abords de la bande passante, une solution générale
consiste a augmenter 1’ordre de ce filtre, ce qui rend plus complexe sa réalisation étant donné que les
pertes d’insertion et les dimensions croissent également avec I’ordre. Compte tenu des pertes
engendrées, des solutions nécessitant des ordres 8 sont définitivement a proscrire.

Une deuxiéme solution pour accroitre la réjection est de créer des zéros de transmission, ou
pics d’atténuation (S;; =0 = Atténuation (dB) = 20 log|S21|—>-), non loin de la fréquence de
coupure. Le contrble de la fréquence de ces zéros de transmission permet alors de limiter I'ordre du
filtre (et par conséquent les pertes) tout en imposant une réjection trés importante a des fréquences
particuliéres. Néanmoins, la mise en ceuvre de cette solution n'est pas simple. En effet, il est difficile
de transposer directement en hyperfréquence les schémas localisés relatifs aux fonctions
d'approximation présentant des zéros de transmission (elliptique, quasi-elliptique, Tchebysheff
généralisée). 1l faut alors se tourner vers de nouvelles topologies. C’est pourquoi nous nous intéressons
a une topologie alternative, la topologie DBR. Cette structure de filtrage hyperfréquence présente des
zéros de transmission dont la fréquence est contrblable en évitant I'étape faisant intervenir les éléments

localisés.
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11.2.2 Topologie particuliére : le DBR

L’utilisation de topologie a zéros de transmission apparait comme une solution intéressante
pour afficher une trés forte réjection au voisinage de la bande passante. Dans cette optique, nous
utilisons une topologie récente appelée Dual Behavior Resonator (DBR), ainsi que sa synthése
associée, toutes deux développées au LEST par C. Quendo [I1.6]-[11.9]. Cette topologie plutdt & bande

étroite est néanmoins utilisable pour un rapport de bande de 21 %.

11.2.2.1 Principe du résonateur DBR

DBR est le terme générique désignant un résonateur a comportement dual. Un résonateur DBR
est I’association en parallele de deux structures coupe-bandes différentes (de méme nature
généralement mais présentant des caractéristiques électriques différentes ; cf. Figure 11-6). La structure
coupe-bande peut-étre un stub uniforme ou a saut d'impédance présentant des terminaisons en circuit
ouvert (CO) ou en court-circuit (CC). Ce peut étre aussi soit une structure planaire, soit une structure

volumique.

Z1 z2 Z1-722
N7

~ -

Figure 11-6 : Structure résonante de base du DBR.

Si on considére les impédances ramenées des structures coupe-bandes Z1 et Z2, L’impédance
équivalente Z¢, sur la ligne entrée-sortie indique que cette structure posséde deux zéros de transmission
(lorsque Z1 ou Z2 =0) et un pdle (quand Z1 =-Z2) d’ou le comportement dual. Effectivement, le
DBR est a la fois coupe-bande et passe-bande.

En effet, lorsque I’on considére le résonateur DBR a stubs planaires uniformes CO de la
Figure 11-7, la réponse électrique associée comporte deux zéros de transmission (un dans la bande
atténuée inférieure f, et un autre dans la bande atténuée supérieure f,s,) associés aux stubs (stubs
Basse et Haute Fréquence) et une bande passante entre ces deux zéros obtenue par recombinaison

constructive.
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La finalité du DBR est d’accentuer la réjection aux abords de la bande passante : un des points
principaux des spécifications précisées precédemment. En effet, I’utilisation de structures a zéros de
transmission est le meilleur moyen d’obtenir de fortes réjections a « moindre colt ». En effet,
I’introduction de zéros de transmission permet d’obtenir de fortes réjections tout en conservant un

filtre d’ordre restreint. Ceci induit un gain en terme de taille et de pertes d’insertion.

O P,
~ 107
ZSZ, /52 @N dB(Sz1)
o -20 \
© i \
.30 \l
% i I Stub BF
. | Q] | <+ Stub HF
1, 1 40 Fist | —Association des
B < \ stubs BF et HF
-50 : T | ] I I
o5 o6 0,7 08 09 10 1,1 12 13 14 1,5
Fréquence (GHz)
@) (b)

Figure 11-7 : Principe du résonateur DBR. (a) Structure a base de stubs planaires uniformes. (b) Réponse
en fréquence.

11.2.2.2 Propriétés d’un filtre DBR

Un filtre DBR d’ordre N est constitué de N résonateurs (soit 2xN stubs) reliés entre eux par
N —1 inverseurs quart d’onde, ainsi que de deux autres inverseurs en entrée et sortie. La réponse en
fréquence d’un tel filtre est caractérisé par N p6les dans la bande passante, N zéros de transmission
dans la bande atténuée inférieure et N zéros de transmission dans la bande atténuée supérieure. Grace
aux parametres liés aux stubs, le DBR permet un contr6le indépendant et simultané des différentes
caractéristiques de la réponse en fréquence, i.e. la fréquence centrale, la bande passante et les bandes
atténuées haute et basse fréquence.

La Figure 11-8a illustre la flexibilité de cette topologie sur I’exemple d’un filtre DBR d’ordre 3
(obtenu a partir des valeurs données au Tableau 11-2). En effet, tous les stubs du filtre sont différents et
la réponse en fréquence (Figure 11-8b) met en évidence de fagon claire tous les zéros de transmission

associés, et de plus, indépendants les uns des autres.
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Figure 11-8 : Schéma et réponse électrique d’un filtre passe-bande DBR d’ordre 3.

Parametres d’entrée de la synthése

Résonateur DBR | Résonateur DBR | Résonateur DBR

Parametres généraux

n°1 n°2 n°3
o= 1 ohz fan=075GHz | fun=08GHz | fiz=085GHz
Am =0.01dB fZSlZZ 1,25 GHz f2522: 1,2 GHz fZS32: 1,15 GHz
b=16,2,=50Q

P ——§—$—$S§R—§—SmS—aSNy5"nuy
Parameétres de sortie de la synthése

Résonateur DBR | Résonateur DBR

Inverseurs d’admittance ~eoEleLr DN

n°l ne2 n°3
7511 =24,6 Q Zsy =40,7Q 75 = 76.2 O
ZCo =2ZC34=31,3Q 1 ' 21 ; 31 ;
o = C34_ oL Zs;,=43,8Q 755 =629Q ZSs = 104,3 Q
261, =ZCy3 = 24,4 Q 2 2 5
A/4=0.075m Ill =0,100 m I21 =0,094 m |31 =0,088 m
T li2= 0,060 m I, = 0,062 m |2, = 0,065 m

Tableau 11-2 : Résultats de la synthése DBR d’un filtre d’ordre 3.

Cette topologie d’une grande souplesse s’appuie sur une synthése basée sur un formalisme
classique comparable a celles présentées par G. Matthaei [I1.5]. Le filtre DBR est une solution trés
souple a forte réjection et par conséquent, a faible perte. Son principal inconvénient est la présence de
remontées parasites de chaque cété de la bande passante, due a diverses recombinaisons constructives
et aux résonances propres de chaque stub. Ce point faible peut cependant étre solutionné comme nous

le verrons par la suite.
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11.2.3 Propositions de solutions en technologie planaire

Comme nous I’avons précisé dans le §11.1.2, des résultats obtenus par des solutions planaires
permettent (en terme de réduction de taille et de performances électriques) d’envisager le
remplacement progressif des filtres mécaniques. Nous proposons ici le développement d’une solution

basée sur une topologie DBR.

11.2.3.1 Solution a base de résonateurs surdimensionnés

Surdimensionner les stubs d’un résonateur DBR est une alternative intéressante afin
d’accentuer encore la réjection [I1.11]. Le surdimensionnement consiste a travailler sur une
harmonique supérieure. En effet, la réponse d’une ligne distribuée disposée en paralléle est périodique
tous les p-fr, (p est un entier impair et f; est la fréquence fondamentale de résonance de la ligne).

La quasi-indépendance des deux stubs d’un résonateur DBR permet d’en surdimensionner

uniguement un sans pour autant modifier les caractéristiques de I’autre.
Etant donné que dans notre étude, le niveau de réjection est critique dans la bande haute du

filtre, seul le stub HF sera surdimensionné. Dans la Figure 11-9a, nous comparons un résonateur
classique et un résonateur avec le stub HF fonctionnant sur I’harmonique 3. Nous obtenons dans les
deux cas une réponse similaire. En revanche, la modification de la longueur du stub a modifié les
impédances caractéristiques du résonateur surdimensionné (cf. cas (a) du Tableau II-3). Celle-ci
procure une flexibilité en terme de jeu d’impédances qui permet de rapprocher encore plus le zéro de
transmission BF tout en restant dans une gamme d’impédances réalisables (pour une technologie
donnée) et en conservant la méme bande passante (cf. Figure 11-9b et cas (b) du Tableau 11-3). Les
inconvénients principaux de I’utilisation du surdimensionnement sont I’accroissement de la longueur

du stub, I’apparition de remontées parasites plus difficiles a controler.

— Résonateur DBR (classique) mi=-7,3 dB
--- Résonateur DBR (stub HF surdimensionné) m2=-15,8 dB
0 ‘‘‘‘‘‘

30 ¥
-40 i CE(Sﬁ)E
-50 LI L Y A O B B B B O -50 \\\\T\\\\‘\\\\T\\\\‘?\\\T\\\\
0,7 0,8 0.9 1,0 1,1 1,2 1,3 0,7 0,8 0,9 1,0 1,1 1,2 1,3
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@ (b)

Figure 11-9: Réponses idéales de résonateurs DBR :
(a) Résonateurs classique (40<Zs<60) et surdimensionné (20<Zs<50).
(b) Résonateurs classique et surdimensionné (40<Zs<60).
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Cas (a)

Cas (b)

@ Résonateur Résonateur DBR Résonateur DBR Résonateur DBR
= § DBR classique | (stub HF surdimensionné) classique (stub HF surdimensionné)
E L
8 S | f,01=0,8 GHz f 11 = 0,8 GHz f 4 = 0,8 GHz f 411 = 0,8 GHz
S | f,0=12GHz f,s10 = (1,2/3) GHz fa00=1,2 GHz 10 =(1,12/3) GHz
e e —
Resgg?::eur Résonateur DBR Résonateur DBR Résonateur DBR
o o classique (stub HF surdimensionné) classique (stub HF surdimensionné)
E =]
% é 2521 = 40,7 Q 2311 = 50,6 Q 2521 = 40,7 Q ZSll = 58,4 Q
E % 75,5, =62,9Q Z51,=20,9Q 75,,=62,9Q 751,=43,8Q
o l,; =0,094 m l11=0,094 m l,;=0,094 m l11 =0,094 m
|22 =0,062 m |12 =0,187 m |22 =0,062 m |12 =0,201 m

Tableau 11-3 : Résultats de la syntheése DBR pour un résonateur classique et surdimensionné.

La Figure 11-10 présente la photographie d’un filtre DBR d’ordre 2 avec les stubs HF
surdimensionnés. 11 atteint une taille intéressante de 25,4 x 25,4 mm? (1 inch?) tout en satisfaisant aux
spécifications souhaitées. Des filtres passe-bas sont intégrés pour controler les remontées parasites.
Nous reviendrons sur ce point dans la suite de ce chapitre, au 8§11.5.2.3. Ce filtre microruban a été
réalisé sur un substrat d’alumine (h =254 um et ¢ =9,9). La réjection a f,o_ est suffisante pour
respecter les spécifications quelle que soit la température, c'est-a-dire qu’elle accepte un décalage de
20 MHz dans un sens et dans I’autre sans jamais remonter au dessus de 40 dB. Le niveau de pertes est
de 0,53 dB et le niveau de platitude est de 0,628 dB a température ambiante. Les remontées parasites
entre la réjection a f,o et 6,8 GHz (début de la bande 2Tx) sont hors des spécifications et sont
considérées comme non génantes d’un point de vue systeme. La faible épaisseur du substrat a été
choisie de fagon a s’affranchir de tout effet de capot éventuel. Sur cet exemple, une hauteur de capot a

3 mm n’a aucune incidence sur la réponse du filtre.

m1=2,225 GHz
S,,= -20,39 dB

m2= 3,40 GHz
S,,= -0.59 dB

m3= 3,74 GHz

] S,,=-0,53 dB

i | m4= 4,20 GHz

i |S,=-1,158 dB
| |m5= 4,45 GHz

/ S21=-56,68 dB

m6= 6,67 GHz
S,=-52,12 dB

m7= 8,4 GHz
S,,=-50,10 dB

m8= 4,03GHz
S,=-15,36 dB

Figure 11-10: Photo d’un filtre planaire d’ordre 2 et réponses électromagnétiques et expérimentales.
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Le défi étant d’aller encore plus loin en terme de miniaturisation, de nouvelles technologies
doivent alors étre considérées. Pour exemple, on estime, en version planaire sur alumine, que la limite
en taille est fixée & 484 mm? (¥ inch?) mais avec une incidence directe sur les performances

électriques, de I’ordre de 0,2 dB sur la platitude par rapport a la version précédente.

11.2.3.2 Solution a base d’une gamme d’impédances étendue

Dans une topologie DBR, la position relative des bandes atténuées dépend pour une part des
impédances caractéristiques réalisables, or la gamme de celles réalisables en technologie microruban
sur alumine est limitée. A titre illustratif, nous présentons a la Figure I1-11 ce que permet d'atteindre,

d’un point de vue électrique, une gamme d'impédance élargie par rapport a une gamme d'impédance

classique.
0

-1 0 _
@ 20 — ,
m ___Reésonateur DBR
< 1 (25<Zc <95 Q)
B 30 | ___ Résonateur DBR
8 k (25 < Zc < 125 Q)

-40 —|

-50

0,7 0,8 0,9 1,0 1,1 1,2 1,3
Fréquence (GHz)
Figure 11-11 : Influence des gammes d’impédances microruban classique et élargie sur la réponse idéale
d’un résonateur DBR.

La gamme d’impédance élargie permet d’obtenir une plus forte réjection aux abords de la
bande passante. La plus forte réjection implique la possibilité de diminuer I’ordre du filtre et par
conséquent la taille et les pertes d’insertion. Ces considérations nous ont poussé a choisir la
technologie multicouche pour améliorer la flexibilité au niveau de la conception, puisqu’elle peut
offrir une plage de valeurs d’impédances caractéristiques plus large que celle disponible avec une

technologie purement microruban.
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11.3 La filiere « couches épaisses » multicouches-multitechnologies

11.3.1 Technologie d'intégration utilisée : le 2,5D

L’investigation sur les technologies 3D a pour principale finalité de rechercher toute la
flexibilité offerte par I’exploitation de la troisieme dimension (axe vertical z) [I1.12], [11.13]. Utiliser
cet axe comme un nouveau paramétre de liberté, c’est s’ouvrir de nouvelles perspectives en terme de
conception de dispositifs micro-ondes pour répondre a des exigences fortes imposées dans certains cas
de figure, que ne peuvent pas forcément offrir des technologies classiques telles que les technologies
microruban ou coplanaire, en tout cas uniquement planaire. Le plan de référence 2D est matérialisé par
le substrat qui sert de support. Il s'agit ensuite de travailler sur la superposition partielle ou totale des
rubans conducteurs (point(s) « chaud » et/ou « froid ») au travers de couches diélectriques.

La combinaison de différentes configurations 3D permet de tendre vers une solution
d'intégration multicouche, multitechnologie. Il s'agit dans ce cas d'associer au mieux, sur un méme
support, au sein d’un méme circuit, différentes structures de propagation planaires ou multicouches.
Cela permet en effet d'offrir de nouvelles possibilités en termes de fonctionnalité, de flexibilité de
conception ou de miniaturisation des dispositifs ou des systémes. En contrepartie, la complexité se
trouve étre reportée au niveau de la modélisation et de la maitrise dimensionnelle des motifs. En effet,
les technologies de type multicouche souffrent du manque de modéles fiables et les simulateurs
électromagnétiques 3D sont colteux en temps de simulation.

Une intégration suivant un concept multicouches permet d’envisager I'utilisation de nouvelles
structures de propagation (cf. Figure 11-12), de type microruban multicouche (TFMS, Thin Film
Microstrip Substrate) ou pseudo-coplanaire multicouche (3D-CPW, 3D—CoPlanar Waveguide). Ces
solutions constituent des alternatives a la technologie microruban classique. Exploiter la troisieme
dimension est en effet une alternative intéressante a des fins de miniaturisation et de souplesse de
conception. Les degrés de liberté ainsi apportés par la diversité des configurations permettent

d’améliorer les performances électriques.

@) (b) (© (d)
©) ® @) (h)

Figure 11-12 : Lignes de transmission réalisables en multicouches multitechnologies [11.12] : microruban
multicouche (a-b), lignes couplées microruban a fort coefficient de couplage (c), TFMS (Thick film
microstrip) (d), coplanaire enterrée (), coplanaire (f) et coplanaire multi-niveaux (g-h).
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Dans ce chapitre, nous avons adopté une démarche d'intégration "2,5D". On suppose sous ce
sigle la superposition de niveaux planaires. Pour débuter, le nombre de niveaux diélectriques et

métalliques a été limité a deux sans compter le support.

11.3.2 Description de la structure « couches épaisses » multicouche

Ce travail, repose sur la mise en ceuvre d'un procédeé technologique hybride de type couches
épaisses (par sérigraphie directe ou par sérigravure sur des substrats céramiques standards suivant les
précisions demandées).

La technologie (Figure 11-13) s’appuie généralement sur un substrat d’alumine (permittivité
relative & = 9,6, épaisseur h = 635 um et pertes diélectriques tan(8)=2-10%). Le substrat alumine fait
office de support physique. Une couche sérigraphiée diélectrique (e, = 4,3, h = 30 um, tan(5)=2-10"%)
métallisée (Or, h =4 pm et de conductivité ca, = 4,1-10" S/m) est déposée sur le support d’alumine.
Une surcouche diélectrique (méme caractéristique que la premiére) est ensuite déposée sur le métal.
Une nouvelle couche métallique est ensuite sérigraphiée, ou sérigravée, sur la surcouche diélectrique
(cf. Annexe A). Le premier et le second niveau métallique représentent respectivement le plan de

masse et le ruban.

Fente dans le plan de masse

Ruban

Figure 11-13 : Description des différents niveaux de la technologie multicouche du LEST.

Le Tableau I1-4 récapitule les principales caractéristiques dimensionnelles, mécaniques et

électriques de la filiere multicouche.

Sérigraphie directe / sérigravure
Encres conductrices Encres diélectriques
Fournisseur TANAKA ESL Fournisseur ESL
Référence TR 1202 8881 B Référence 4911
Résistivité mQ/mm? 45 244 Permittivité (1 MHz) 42+0,3
Epaisseur apres cuisson 3um+0,5um |8pum=1pum Tand (1 KHz) 0,001
Résolution ligne/fente 100 um + 2,5 pm |20 pm + 2 pm| Epaisseur aprés cuisson 20 um £ 1 um
Résolution fente 250 ym + 2,5 um

Tableau 11-4 : Filiere 2.5D : tableau récapitulatif des matériaux utilisés.
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L'utilisation d'une faible épaisseur de diélectrique dans une configuration TFMS permet
d'accéder a des impédances caractéristiques trés faibles. Si, nous pratiquons une ouverture dans le plan
de masse de la configuration précédente, nous pouvons accéder a des impédances caractéristiques
élevées. En effet, nous obtenons une structure 3D-CPW, de permittivité diélectrique effective peu
élevée et dont la largeur des fentes est liée a la largeur de I'ouverture dans le plan de masse. La sous-
couche diélectrique placée sous le plan de masse permet d'accentuer le caractére inductif de ces
trongons de ligne (de faible largeur et avec ouverture dans le plan de masse) sans modifier les
caractéristiques des lignes capacitives (de forte largeur et sans ouverture dans le plan de masse.

La Figure 11-14 met en évidence l'intérét de la technologie multicouche par rapport a la
technologie microruban : le rapport de forme (rapport entre les différentes largeurs de ruban) est divisé

par deux et le rapport d'impédance est multiplié par six.

A E c D
/ Bl | \
/ 7/ \ | \
f \ / A\
Section de ligne l Section de ligne \
capacitive TFMS inductive 3D-CPW Section de ligne Section de ligne
iti inductive
w=1mm w,=0,1mm capacitive
<«
[—— 2 mm 0,1 mm
) .w e ﬂ:l‘i
oy I
L J 0,635 mm
0,635 mm 1,7 mm
Z.=5Q et er=4,05 Z,=125Q et er,=3,33 Z.,=25Q) et er=7,71 Z,=95Q et er=6,23
Z,/2.=25 L Z,/7,=3,8
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Figure 11-14 : (a) Technologie multicouche. (b) Technologie microruban.

La variété des lignes de transmission proposée en technologie multicouche permet d’obtenir
une tres large gamme d’impédance caractéristique pour des facteurs de forme associés tout a fait
raisonnables. Ceci permet en particulier d’utiliser, méme aux fréquences élevées, des techniques de
synthése basiques de type semi-localisée, en exploitant le caractére fortement localisé de ces lignes de
transmission (effet inductif ou capacitif prédominant par un choix adéquat des dimensions et

supports), et ainsi de diminuer de maniére significative la taille globale des dispositifs.

Remarque : les dimensions technologiques critiques sont de 300 um pour les vias et de 20 um pour les

largeurs de rubans et les fentes.
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11.4 Les moyens de conception de filtres hyperfréquences

L’utilisation d’outils de simulations pour la modélisation et la caractérisation est indispensable
a la conception de filtres hyperfréquences. Puisque la précision, les performances optimales et un
temps de développement court sont les parametres critiques du design, le besoin d’outils de conception
efficaces et précis est de plus en plus fort. Leur aptitude & prévoir avec précision et efficacité le
comportement réel du circuit va permettre de sécuriser le développement, limiter le nombre de

prototypes et donc de faire des économies de temps et d’argent.

Durant la phase de simulation, le concepteur utilise différents logiciels. Dans un premier
temps, un logiciel de simulation de type « circuit » est utilisé pour décrire le comportement électrique
de la structure (a partir de bibliothéques de modeles) et générer un masque (layout) qui intégre les
paramétres géométriques sous la forme d’un schéma. Cette premiere étape est primordiale mais ne
prend pas en compte tous les phénoménes (couplages électromagnétiques parasites, influence des
discontinuités, rayonnement, etc.). Un logiciel de simulation électromagnétique est alors utilisé pour
prendre en compte tous les phénomenes mis en jeu. Puis par itérations successives, le concepteur va
affiner le masque pour corriger les inévitables différences et obtenir ainsi un résultat de simulation
électromagnétique répondant aux spécifications. Cette partie est de loin la plus fastidieuse, compte
tenu des temps de calcul importants associés a toute simulation électromagnétique. C’est une raison
pour lagquelle, la simulation initiale a partir d’un outil circuit doit étre la plus précise possible. D’autre
part, nous y reviendrons ultérieurement, la simulation électromagnétique globale n’est pas toujours
possible. La complexité géométrique des motifs et les rapports de dimensions importants, en sont les

principales raisons.

Le terme de simulation électromagnétique implique la résolution numérique des équations de
Maxwell pour les champs électromagnétiques pour une structure donnée placée dans un
environnement spécifié (conditions aux limites). Compte tenu qu’il n’existe pas de solutions
analytiques des équations de Maxwell (excepté pour des cas simples), de nombreuses techniques

numeériques ont été développées au cours de ces deux dernieres décennies afin de les résoudre.

Le calcul des champs peut étre effectué soit dans le domaine temporel (quand la réponse est
obtenue en fonction du temps) ou soit dans le domaine fréquentiel (quand la solution est obtenue pour
une excitation sinusoidale dans une plage de fréquences spécifiée). Parmi les techniques de résolution
dans le domaine temporel, I’approche la plus couramment utilisée est la méthode des différences finies
(FDTD, Finite Difference Time Domain). Il existe également la méthode TLM (Transmission Line

Matrix). Pour la simulation fréquentielle, les techniques les plus couramment utilisées sont la méthode
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des éléments finis (FEM, Finite Element Method) et la résolution des équations intégrales par la

méthode des moments (MoM, Method of Moments).

Chaque méthode présente ses avantages et aussi ses inconvénients. La méthode générale
permettant de résoudre n’importe quel probleme n’existe pas. Actuellement, les méthodes numériques
d’analyse électromagnétique sont des outils incontournables pour obtenir une caractérisation précise et
rigoureuse des phénomenes électromagnétiques engendrés au sein des dispositifs. Pour I’analyse d’une
structure spécifique, le choix de la méthode numérique s’appuie sur des compromis entre la précision,

la vitesse, les besoins de stockage (mémoire, disque dur) et la souplesse d’utilisation.

Avec les progrés remarquables accomplis a la fois dans le domaine du matériel informatique et
du calcul numérique, la conception assistée par ordinateur (CAO) des structures hyperfréquences a
atteint un niveau significatif de maturité pour les technologies classiques. Il existe actuellement un
vaste choix d’outils de simulation EM commerciaux avec des capacités accrues dans la modélisation

des structures. Parmi les principaux outils, nous pouvons citer les simulateurs basés sur la :

e Méthode des éléments finis (FEM) :

HFSS™ [11.16], EMDS™ [11.17], EMXD (laboratoire XLIM), Maxwell®2D [11.16], etc.

o Méthode des différences finies (FDTM) :

Fidelity™ [11.18], Empire™ [11.19], etc.

e Méthode des moments (MoM) :

Momentum™ [11.17], Ansoft Designer™ [11.16], IE3D™ [11.18], Sonnet®[11.20], WIPL-D™ [I1.21],

etc.

Les logiciels de CAO utilisant ces méthodes numériques peuvent également étre classés en

trois catégories suivant qu’ils sont basés sur un simulateur électromagnétique 3D, 2D ou 2,5D.

Les simulateurs électromagnétiques 3D sont capables de traiter des structures en trois
dimensions avec des géométries quelconques (parmi les méthodes 3D, on peut citer la FDTD, la TLM
et la FEM). lls calculent généralement les équations de Maxwell complétes au sommet de polygones
qui définissent la géométrie de la structure a étudier. Les simulateurs EM 3D nécessitent I’usage de
beaucoup de mémoire et un temps de calcul long pour obtenir des résultats précis. lls sont donc plutot
réservés aux études de structures nécessitant réellement une simulation dans les trois dimensions,
méme si ils peuvent étre utiles lorsqu’on souhaite étudier les effets de couplage entre structures
planaires, comme par exemple des lignes couplées. Les structures a étudier n’exigent pas
nécessairement de tels calculs et c’est pourquoi il existe sur le marché des simulateurs planaires 2D

(e.g. Maxwell®2D d’Ansoft). Plus rapides que les simulateurs 3D et offrant une approximation
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correcte, les techniques de calcul 2D portent uniquement sur le calcul des champs électromagnétiques
sur des sections transverses d’un élément de circuit, avec un maillage réalisé avec des triangles ou des
carrés. Toutefois, un compromis existe pour simuler certaines structures dans leur globalité. On utilise
alors des simulateurs dits 2,5D (appelés aussi 3D planaires) qui calculent les champs d’une structure
en maillant toute la surface métallique et en prenant en compte les caractéristiques du substrat
(hauteur, €;). Les exemples typiques d’utilisation de simulateurs 2,5D sont les structures planaires
telles que les circuits microrubans, les circuits coplanaires, les antennes patch et les structures
générales multicouches contenant des conducteurs de type planaire. La méthode de résolution
prédominante pour de telles structures est la méthode des moments (MoM) qui convient spécialement
a I’analyse des circuits passifs et des antennes planaires dans les domaines des ondes hyperfréquences
(centimétriques et millimétriques). Toutefois, ces simulateurs ne peuvent étre mis en oeuvre que dans

le cas de structures homogénes sans discontinuité dans la nature du matériau qui les constitue.

Au LEST, nous disposons du logiciel de type circuit ADS™ d’Agilent (version 2005A) et des
simulateurs électromagnétiqgues HFSS™ d’Ansoft (version 10), Momentum™ d’Agilent (logiciel
incorporé dans ADS) et IE3D™ de Zeland Software. Par ailleurs, un outil basé sur la méthode TLM

est développé de fagon académique au sein du laboratoire.

En résumé, les logiciels de simulation 3D (HFSS par exemple) sont tres puissants et peuvent
répondre a tous les cas de figure dans la limite de la mémoire disponible. En effet, ils effectuent un
maillage (a partir de tétraedres) de l'intégralité de la structure. Ce caractere trés genéral est un atout
indéniable mais peut se révéler trés handicapant en terme de temps de calcul. Par exemple, pour des
structures purement planaires pour lesquelles les approximations faites par d'autres logiciels sont
valables (logiciel 2,5D tel que Momentum par exemple), le temps de calcul nécessaire peut varier sur
une échelle de 2a7. Cest pourquoi, méme si la puissance de logiciels comme HFSS est tres
attrayante, il faut bien identifier le besoin réel en fonction de la structure étudiée afin d'optimiser le

temps de réglage nécessaire.
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11.5 Démarche de conception de filtres multicouches

La procédure suivie pour concevoir les filtres multicouches s’est faite a partir d’une approche

de type ligne de transmission.

11.5.1 Synthese du filtre en lignes de transmissions idéales

Dans un premier temps, une description compléte du filtre par des lignes de transmission
idéales est implémentée sur le simulateur circuit ADS. Les impédances caractéristiques et les
longueurs du filtre sont déterminées, a I’aide des outils de synthése développés au LEST, pour
respecter le gabarit de filtrage imposé. Partant d’un compromis entre les performances électriques et la
taille, nous avons débuté la conception d’un filtre passe-bande symétrique d’ordre 2 & I’aide de la
synthése du filtre DBR a stubs uniformes CO (Figure 11-15). Les différents parameétres nous
permettent de contrbler la fréquence centrale Fo, la largeur de la bande passante et la position en
fréquence des zéros de transmission :

e Zsyq, Isy; pour le zéro de transmission haute fréquence (Zs;; = 115 Q, section 3D-CPW),
e 7S, ISy; pour le zéro de transmission basse fréquence (Zs; = 14 Q, section TFMS),

e ZCiis1, Aol4 sont les inverseurs (9 < Zciq < 24 Q, section TFMS).

oL 20L
v TX5 <« 2Tx
0 X~ <
Zs,, ki, IR A A \
— T U;G '20j “I'l'\__\| = ‘
Zogholt | Zopiod | Zeylld @ - ; vl
- O O - =40 ; |
e | !
o i i
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(@) (b)

Figure 11-15 : (a) Filtre DBR d’ordre 2 en lignes de transmission idéales. (b) Réponse idéale.

Dans notre cas, l’aspect réjection étant principalement recherché dans la bande atténuée
supérieure, les stub HFs doivent étre les plus inductifs possibles ce qui conduit a une configuration
3D-CPW. L’absence de fortes réjections aux abords inférieurs de la bande passante permet de relacher
les contraintes sur les zéros de transmissions BF, qui apparaissent alors comme de nouveaux

parameétres de liberté.
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11.5.2 Synthese du filtre en lignes physiques

Dans I’étape suivante, I’aspect technologique des lignes est pris en compte. Nous avons fixé
ici la largeur minimale des rubans & 100 um pour limiter les pertes métalliques et minimiser les
aspects de sensibilité aux erreurs éventuelles de process. Cette dimension correspond a une impédance
caractéristiqgue Z. de 35Q dans une configuration TFMS. Sachant que la largeur de ruban est
inversement proportionnelle & I’impédance caractéristique, nous distinguons alors les trongons de
lignes capacitives TFMS (Z < 35Q avec w > 100 um) de celles inductives 3D-CPW (Z >> 35Q2 avec
w =100 um et une ouverture dans le plan de masse qui permet de régler Z;) pour lesquelles il est

nécessaire de pratiquer une ouverture dans le plan de masse.

11.5.2.1 Troncons TEMS :

Pour les sections TFMS, le calcul de leurs paramétres physiques (w, la largeur de ruban et e
la permittivité effective) se fait aisément a I’aide de I'outil LineCalc disponible sous le logiciel ADS. Il
suffit simplement de paramétrer les caractéristiques du substrat TFMS et des rubans. Puis, pour
modéliser ces trongons TFMS dans ADS-Agilent™, nous utilisons les modéles disponibles de la

bibliotheque microruban.

11.5.2.2 Troncons 3D-CPW :

Si la modélisation des trongons TFMS ne posent pas de probléeme, le cas des trongons 3D-
CPW est bien plus délicat. Le logiciel ADS dispose d’une bibliotheque de substrat multicouche et de
lignes associées a ces substrats. La détermination des parametres physiques n’est pas immédiate. En
effet, a partir de I’ajustement de I’impédance caractéristique et de la vitesse de phase d’une ligne
idéale, il s’agit de faire correspondre les réponses électriques (en amplitude et en phase) de cette ligne
idéale avec celles de la structure multicouche. Jusqu’a présent, cette bibliothéque ne nous a pas donné
entiérement satisfaction en terme de précision dans les simulations (les pertes sont mal prises en
compte par exemple, des résultats aberrants apparaissent parfois et de fagon inopinée et pour des
configurations non nécessairement complexes). Comme il n’existe pas de modeles analytiques fiables
pour de telles structures de propagation, il faut alors faire appel a d’autres méthodes pour déterminer
leurs caractéristiques physiques.

Notre choix s’est alors porté sur I’utilisation du logiciel électromagnétique HFSS de type 3D.
Celui-ci nous permet de déterminer a partir d’une description physique (Figure 11-16), les parameétres
électriqgues que nous recherchons. Les caractéristiques électriques ainsi obtenues (Zc, &, A,

respectivement l'impédance caractéristique, la permittivité effective, l'atténuation linéique) sont
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ensuite utilisées pour paramétrer les modeles de lignes de transmission employés par le logiciel circuit

ADS. Pour décrire complétement cette structure de ligne, il suffit au final de préciser sa longueur.

Axe de symétrie
|
PW,

I ruban
_@—)i

ernte;

(a)
Figure 11-16 : (a)Vue en coupe d'une ligne de transmission. (b) Schéma sous HFSS (utilisation d’un plan
de symeétrie).

A partir de HFSS, nous avons tracé des abaques donnant les caractéristiques de lignes pour
divers jeux de dimension (rubans et fentes). L abaque de la Figure 11-17 représente ainsi I’évolution de
I’impédance caractéristique d’une ligne de transmission de largeur de ruban wis, de 100 um dont on
fait varier la largeur de fente Wene. Plus I’impédance caractéristique recherchée sera haute, plus la
fente devra étre élargie. Par exemple, pour obtenir une impédance de 115 Q avec une largeur de ruban

de 100 pm, il faut une largeur de fente de 1200 pm.
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Figure 11-17 : Evolution de I'impédance caractéristique en fonction de la largeur de la fente.

Les informations obtenues a partir de HFSS sur la ligne 3D-CPW sont ensuite intégrées dans
le simulateur circuit d’ADS a I’aide du modéle TLINP (2-Terminal Physical Transmission Line). Il

contient les paramétres physiques de la ligne de transmission (Zq, |, ees, atténuation(fy), tans).
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Nous avons a présent tous les outils pour faire une analyse circuit de I’ensemble du filtre.
Dans la Figure 11-18a, w et | représentent respectivement les largeurs et les longueurs effectives des
lignes de transmission. Nous distinguons la partie TFMS de la partie 3D-CPW. Pour éviter I’excitation
éventuelle de modes parasites et aussi la création de discontinuités trop complexes, nous avons décalé
la fente de la discontinuité de ligne principale a I’aide d’un trongon TFMS (wy, lg). Sa largeur est celle
de la ligne 3D-CPW. La Figure 11-18b représente les caractéristiques du substrat TFMS et d’une ligne
3D-CPW de longueur L.

Trongons 3D-CPW Caractéristiques de la ligne 3D-CPW
Bibliothéque TLines-ldeal (ADS) TLINP
: TL1
| Z,, 1, KAF z=115
: @ @) L=Is11
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; N N F=3.8GHz
........................................... tanD:O'OOZ
@ &
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Caractéristiques du substrat TFMS

Wiggs lios Wi, ligy Wiogs lioy

I o

0 L ) r—e+—E) MSUB
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j Wy, | j Cond=4.1E7

T=4pm
............................................ TanD=0-002

Trongons TEMS
Bibliothéque TLines-Microstrip (ADS)

(@) (b)
Figure 11-18 : (a) Indication des différentes configurations sur le filtre DBR d’ordre 2 et du décalage de la
fente par rapport a la ligne principale. (b) Caractérististiques du sustrat TFMS et de la ligne 3D-CPW
sous ADS.

Pour prendre en compte et corriger I’influence des discontinuités présentes au niveau des
sections TFMS, nous intégrons les modeles de jonctions et de bout présents dans ADS. Faute de
modeéle, les discontinuités liées aux troncons 3D-CPW (effet de bout et jonction 3D-CPW/TFMS) ne

sont pas prises en compte dans un premier temps.

11.5.2.3 Elimination des remontées parasites

Un désavantage du DBR est la présence de remontées parasites de chaque coté de la bande
passante. Pour y remédier, un recours est I’utilisation d’une approche dite « filtre(s) dans les filtres »
[11.10]. Dans notre cas, elle consiste a intégrer dans le filtre passe-bande, des cellules passe-bas qui

vont limiter les remontées parasites dans la bande 2Tx. La Figure 11-19 illustre ce principe qui permet
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de ne pas dégrader le niveau des pertes d’insertions et surtout de préserver I’encombrement du filtre

initial voire de le réduire suivant les structures passe-bas utilisées.

Filtre passe-bande DBR ™\

o
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o i 0 0
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Figure 11-19 : Intégration de structures passe-bas dans la structure passe-bande.

Pour atteindre cet objectif, nous nous sommes intéressés a deux structures passe-bas, une a
saut d’impédance et une autre a stub en Circuit Ouvert (CO). Comme nous allons le voir, I’intégration

de ces structures est facilitée par la présence d’inverseurs d’admittances entre les résonateurs.

» Structure a saut d’impédance

L’intérét principal de cette structure est de réduire la taille de I'inverseur. En effet, les
particularités des sections C-L sont les suivantes :
e section capacitive C : Ic o« Zcc : la longueur Ic est proportionnelle & Zcc, ce qui signifie que plus
la valeur de I’impédance sera faible, plus la longueur de la section sera petite (section TFMS).
e section inductive L : I oc 1/Zc. la longueur I, est inversement proportionnelle a Zc,. Dans ce

cas, I’impédance la plus forte va étre recherchée pour obtenir la longueur la plus petite (section

3D-CPW).
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Figure 11-20 : Réponse idéale d'une structure a saut d'impédance.
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Cette structure est intégrée au niveau des inverseurs d’admittance qu’elle remplace finalement
(cf. Figure 11-21). La section 3D-CPW du filtre est de 115 Q (Wypan = 100 um et Wiene = 1200 um). Les
coefficients sur les longueurs des sections du filtre passe-bas (a, b et c) sont réglés de maniére a
atténuer les harmoniques hors-bande tout en maintenant les performances dans la bande. Les valeurs
sont obtenues sur la base d’une synthése classique. La largeur des rubans est aussi un paramétre de
réglage.

Ic Filtre DBR modifié
(avant réglage)

Filtre initial Ic
(topologie DBR)

cLC /V
Filtre passe-bas e

Figure 11-21 : Intégration d’une structure passe-bas a saut d'impédance dans le filtre passe-bande.

> Structure a stub en circuit ouvert

Son principal avantage est de permettre d’obtenir une forte réjection a proximité de la bande
passante grace au stub CO qui apporte un zéro de transmission. En modifiant la longueur du stub, le

zéro de transmission est déplacé a la fréquence opportune permettant d’atténuer fortement les

remontées parasites (Figure 11-22).
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Figure 11-22 : Effet du déplacement du zéro de transmission sur la réponse idéale d'une structure passe-
bas & stub CO.

Cette structure est intégrée au niveau des inverseurs d’admittance qu’elle remplace finalement

(Figure 11-23).
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alc blc
2 2
Figure 11-23 : Intégration de la structure passe-bas a stub CO dans le filtre passe-bande.

» Structure hybride : association de structures a saut d’impédance et a stub CO

Pour profiter des avantages des deux structures passe-bas présentées, nous les avons combinées.

Les stubs en circuit-ouvert sont insérés au niveau de la section capacitive du filtre passe-bas a saut

d’impédance (cf. Figure 11-24).

Filtre passe-bas el

‘ Structure hybride
(avant réglage)
dclesole

Filtre passe-bas

elc flc
6 6
Figure 11-24 : Intégration de la structure passe-bas a stub CO dans la structure a saut d'impédance.
L utilisation conjointe de ces deux structures (a saut d'impédance et a stub CO) permet d’obtenir
de fortes réjections aux abords de la bande grace aux stubs en circuit ouvert et sur une large bande de

fréquence grace aux sauts d’impédance (Figure 11-25).
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Figure 11-25 : Réponses idéales des différentes structures passe-bas
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» Optimisation

Tout au long de la conception, le filtre est réglé en associant une méthode basée sur
I’expérience et une optimisation a utiliser a bon escient. L’optimisation consiste a faire varier les
dimensions du filtre suivant une plage de valeurs préalablement définie par le concepteur pour
atteindre des objectifs au niveau de la réponse en fréguence.

Aux Figure 11-26 et Figure 11-27 , nous présentons respectivement le schéma circuit d’un filtre
DBR d’ordre 2, congu a partir de la méthode exposée précédemment, et sa réponse. A ce stade de la
conception, le filtre ne répond pas encore entiérement aux spécifications. En effet les pertes et la
platitude déterminées lors de I’analyse circuit sont de I’ordre de 1 dB. La réjection souhaitée a foo_
n’est pas atteinte, mais peut étre améliorée lors de I’analyse électromagnétique. En outre, la remontée
parasite proche de la bande passante n’est pas un probléme car elle est tolérable du point de vue

systéme.
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Figure 11-26 : Schéma circuit du filtre passe-bande d’ordre 2.
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Figure 11-27 : Simulation circuit du filtre d’ordre 2.
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11.5.3 Simulation électromagnétique

Cette étape est restée treés longtemps le point bloguant de I’étude compte tenu de la sévérité
des contraintes a satisfaire. En effet, les divers logiciels électromagnétiques commerciaux disponibles
(HFSS, Ansoft designer, Momentum) rencontrent actuellement des difficultés majeures a simuler en
globalité ce genre de structures. A noter que Momentum ne permet pas de définir les configurations
3D-CPW avec des ouvertures dans le plan de masse baignées par le diélectrique de permittivité 4,3,
mais par de I’air. Nous ne pouvons donc utiliser ce logiciel pour ce type de configurations. En ce qui
concerne HFSS, la taille mémoire, les temps de calculs nécessaires pour atteindre des résultats précis
sont excessifs. Ceci est particulierement d0 aux facteurs d’échelle trop importants que I’on rencontre
sur nos structures, et que ce type de logiciel a des difficultés a gérer (explosion du nombre de mailles
pour prendre en compte les zones critiques). Pour un filtre relativement simple avec des discontinuités
douces, une analyse circuit peut suffire, mais la complexité du filtre allant toujours en augmentant, on
ne peut plus se passer de simulations électromagnétiques.

Par conséquent, nous avons recherché une solution alternative qui s’appuie sur I’utilisation
d’outils d’analyse circuit et électromagnétique. Elle est présentée en trois étapes. L’exemple donné a la
Figure 11-28 met en évidence un découpage optimal d’un filtre DBR d’ordre 2 permettant de prendre

en compte au mieux l'ensemble des discontinuités.

o

.

out —»
. =

| 2

Symeétrie

0l

E%El

Figure 11-28 : Découpage du filtre en plusieurs sections.

|
|
|
@)
T
|

Les différents trongons sont ensuite simulés indépendamment avec des logiciels adéquats de
CAO électromagnétiques ; Momentum convient parfaitement a la simulation de sections TFMS (n°2),
et HFSS pour les sections avec une ouverture dans le plan de masse (n°1, 3 and 4). La Figure 11-29
présente un schéma de simulation sous HFSS. Le temps de simulation électromagnétique cumulé

(Momentum plus HFSS) est de I'ordre de quarante minutes pour les quatre sections.
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Figure 11-29 : Schémas des sections n°3 et 4 dans HFSS.

Enfin, pour obtenir la réponse de I’ensemble du filtre, des boites noires sont cascadées dans

ADS. Elles contiennent les paramétres [S] des sections simulées séparément (cf. Figure 11-30).

[s] [s]
©) ®
1 1
3 3
Mgy 1 [s) 21 qs] 27 [s] 2 [g] L

HFSS Momentum
Figure 11-30 : Simulation hybride.

Les résultats de cette approche sont présentés dans la partie suivante, relative aux structures

gue nous avons réalisées.

11.6 Filtres réalisés

Nous présentons dans cette partie trois filtres d’ordre 2 réalisés dans la technologie
multicouche décrite au 8 11.3.2 [11.22]-[11.24].

Remarque : les filtres présentés ici sont issus d’une simple analyse circuit avec une prise en compte
partielle des effets des discontinuités. Suite a une interruption de quelques mois des activités
multicouches, nous n’avons pas été en mesure de réaliser des structures a partir de la méthode
hybride présentée précédemment. En effet, des problémes d’ordre technologiques lors du procédé de
fabrication des circuits ont été rencontrés. Le probléme était lié a une incompatibilité entre I’encre
conductrice (Tanaka TR1902) et I’encre diélectrique (ESL 4911). Celle-ci se traduisait par
I’apparition de « bulles » dans les couches diélectriques et conductrices lors de la cuisson a cause de
la tres forte densité de I’or utilisé. Notre cas n’est pas isolé et le fabricant travaille actuellement sur
une encre diélectrique compatible avec cet or. Au laboratoire, une solution alternative provisoire a été
adoptée consistant a utiliser des encres conductrices différentes selon le niveau de la métallisation
(cf. Tableau 11-4).
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11.6.1 Version classique

La topologie du premier filtre DBR d’ordre 2 est présentée a la Figure I1-31. La surface
occupée est de 27,8 mm x 11,4 mm. Le filtre consiste en deux résonateurs DBR, deux structures
passe-bas a sauts d’impédance (en entrée et en sortie) et une structure passe-bas hybride (au centre).
Le r6le principal des structures a sauts d’impédance est ici de raccourcir la longueur des inverseurs
d’admittance (et donc la longueur totale du filtre) mais aussi d’atténuer les remontées parasites dans la
bande 2Tx. Compte tenu du fait que la réjection de cette structure a sauts d’impédance est progressive,
ceci contraint a choisir une fréquence de coupure proche de la bande passante. Quand aux stubs CO de
la structure hybride, ils servent également a contrbler les remontées parasites mais avec plus
d’efficacité. Par ailleurs, les fentes au niveau des stubs hautes fréquences ont été rallongées au dela de
I'extrémité des rubans afin de limiter les effets de bouts. Nous avons tenté de simuler ce filtre de
maniere globale avec HFSS en utilisant différentes techniques afin de forcer le maillage uniqguement

dans les zones critiques, mais nous n’avons pas obtenu de résultats satisfaisants.

1,2, 3,544

27,8 mm

>

11,4 mm

Figure 11-31 : Masque du filtre passe-bande d’ordre 2.

Ce filtre est mesuré a I’aide d’une station de mesures sous pointes (les acces coplanaires ne
sont pas représentés, cf. annexe A). A partir d’une comparaison entre la mesure et I’analyse circuit
(description en lignes de transmissions), la Figure 11-32 met en évidence le manque de précision d’une
telle simulation. Dans I’ensemble, I’analyse circuit est assez proche de la réalité mais pas
suffisamment. En effet, le filtre ne respecte pas les spécifications au niveau de la fréquence de coupure

haute de la bande passante.
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Les pertes d’insertion sont de 1,6 dB. Cette dégradation s’explique par une mauvaise
estimation des fréquences de coupure des structures passe-bas qui se trouvent dans la bande passante
du filtre passe-bande. Nous avons pu le démontrer car nous avons aussi réalisé, a des fins d’analyses,
de facon séparée et au cours du méme «run» les éléments critiques qui constituent le filtre
(résonateur, structures passe-bas). Grace aux mesures de structures passe-bas et a la comparaison avec
une simulation électromagnétique (HFSS), nous avons pu constater que leurs fréquences de coupure

avaient été mal estimées.

0 - M,=2.225 GHz
i S,,=-47.76 dB
M,=3.40 GHz
-20 — S,,=-1.61 dB
| M,=3.65 GHz
S,,=-1.73 dB
-40 — ‘ M,=4.20 GHz
| S,,=-10.91 dB
M.=4.45 GHz
-60 — T S,,=-43.17 dB
— Simulation circuit M¢=6.80 GHz
-- Mesure S,,=-50.65 dB
-80 ‘ ‘ M.=8.40 GHz
| | | | | | | S,,=-43.23 dB

dB(S12),dB(S11)

1 2 3 4 5 6 7 8 9
FREQUENCE (GHz)

Figure 11-32 : Simulation circuit du filtre d’ordre 2 et résultats expérimentaux.

En revanche, si a partir de ce masque, nous effectuons une post-simulation hybride, nous
pouvons alors noter en effet un bon accord entre la simulation et la mesure, sur une tres large bande de

fréquence allant de 1 4 9 GHz.

0

- -20 —

%) |

m —

2 -40 —

N _

9 |

m -60 —

© | . . .
- — Simulation hybride
. -- Mesure

-80 I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I

1 2 3 4 5 6 7 8 9
FREQUENCE (GHz)

Figure 11-33 : Simulation hybride du filtre d’ordre 2 et résultats expérimentaux.
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11.6.2 Miniaturisation

Le masque du filtre de la Figure 11-31 souligne combien les stubs hautes et basses fréquences

sont encombrants. Ceci peut-étre corrigé par repliement.

11.6.2.1 Version semi-repliée

Dans un premier temps, nous nous intéressons uniguement aux stubs TFMS. La faible
épaisseur de la couche diélectrique de cette technologie multicouche présente I’avantage d’offrir un
faible couplage inter-résonateur permettant alors de rapprocher les lignes, sans noter d'effets trop
génants sur la réponse. L’essentiel de I’énergie électromagnétique est confinée au voisinage immédiat
des conducteurs et dans le diélectrique. Pour déterminer la distance minimale nécessaire de fagon a
limiter le couplage entre les lignes, nous nous sommes appuyés sur LineCalc et le modéle de lignes
couplées MCLIN d’ADS. Nous optons ici pour une valeur de couplage de I'ordre de -40dB.

Il existe de multiples fagons de replier les stubs dont celle qui est présentée ci-dessous et qui
peut étre considérée comme une version semi-repliée (cf. Figure 11-34). La distance qui sépare les
lignes repliées est d’environ 350 um soit la largeur du ruban du stub le plus large. La comparaison du
filtre, dans sa version classique (Figure 11-33) et sa version repliée, montre le gain significatif obtenu

en terme de taille. L’encombrement du filtre entier a été réduit par un facteur 2.

A

13,3 mm ‘

.

.

A
v

11,4 mm

Figure 11-34 : Filtre DBR d’ordre 2 dans sa version semi-repliée.
11.6.2.2 Version repliée

Afin de réduire encore plus la taille du filtre, I’étape suivante a été de replier également les
stubs 3D-CPW. Le principal risque est I’excitation d’un mode d’ordre supérieur précisément a I’angle
a90° qui pourrait détériorer les caractéristiques électriques du filtre. (nous nous trouvons

effectivement dans un mode de propagation proche d’un mode coplanaire) C’est pourquoi, nous avons
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effectué une étude électromagnétique (HFSS) afin d’étudier I’influence de ce repliement vis-a-vis du
stub « classique » et du résonateur entier. Aucun mode parasite n’est excité dans notre bande de
travail. Le résultat du repliement est présenté a la Figure 11-35 et montre une plus grande compacité de

la structure finale. Le gain de taille est de 60 % par rapport a la version classique.

10,5 mm

-« >
11,4 mm

Figure 11-35 : Filtre DBR d’ordre 2 dans sa version repliée.

Remarque : contrairement a la version classique, la structure repliée peut étre simulée sous HFSS
(sans pour autant donner de résultats satisfaisants) ce qui montre que le facteur d’échelle est une
donnée importante. Les résultats obtenus ont montré une estimation de la zone critique plus pessimiste

(bande passante haute du filtre, réjection a f,o, ) vis-a-vis de la mesure.

11.6.2.3 Bilan

Les photographies de la Figure 11-36 présentent les filtres réalisés sur lesquelles on peut
distinguer les lignes d’acces coplanaires permettant d’effectuer les mesures (utilisation d’un kit de
calibration TRL).

Stub inductit HFE

Stub capacitif BF

& iLigre dacces
! coplanaire

105 mm

ure passe-bas

278 mm

11,4 mm

11,4 mm

11,4 mm
Figure 11-36 : Photographies des trois versions de filtre (a la méme échelle).
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La Figure 11-37 compare les résultats de mesures des filtres dans les versions classiques, semi-
repliées et repliées. Elle montre clairement que le repliement des stubs (stubs TFMS seuls puis avec
les stubs 3D-CPW), n’a pas d’influence notable sur la réponse. Elle confirme ainsi le faible couplage

inter-résonateur apporté par la technologie multicouche.

Y
-+ /
-20 —
N
] |
S -40
& |
o S21
S -60 —
— Version classique
-| ==Version semi-repliée
80 | ] | | ]
1 2 3 4 5 6 7 8 9

Fréquence (GHz)
Figure 11-37 : Résultats des mesures des versions classiques, semi-repliées et repliées.

Remarque 1 : lors des mesures, les filtres étaient placés sur un support isolant (morceau de plexiglas),
or les circuits sont généralement disposés dans un boftier ce qui peut étre critique pour les trongons
3D-CPW. Nous avons donc regardé I'impact d’un support métallique sur la réponse du filtre. Nous
avons observé une légere désadaptation du filtre par rapport a la premiére configuration.

Remargue 2 : nous n’avons pas étudié, pour ce type de technologie, les problémes d’interconnexion
(bounding) avec d’autres circuits. La difficulté du cablage repose sur la réalisation des retours de

masse.

11.6.3 Mesures en température

L'environnement spatial représente un milieu particulier pour les dispositifs qui doivent
répondre aux exigences élevées de qualification spatiale (poids, vibrations, température..).

Dans le cadre de cette étude, afin de juger le comportement thermique de la technologie
multicouche, des mesures en température ont été effectuées au CNES a Toulouse. Trois filtres réalisés
lors d’une réalisation intermédiaire ont été testés, dont le filtre présenté sur la Figure 11-38. Les
courbes décrivent les réponses de ce filtre soumis aux variations de température suivantes : -20°, 25°
et 60°c. Le comportement de la technologie multicouche est trés satisfaisant sur une large bande de

fréquence allant de 1a9 GHz. Dans I’ensemble, la variation fréquentielle Af en fonction de la
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température est relativement faible de I’ordre de 40 a 50 MHz a f,o, (4,45GHz). Ce Af est équivalent a

ce que I'on peut rencontrer en technologie microruban sur alumine.

» 0

— -7
< )
2 o -l4F
m [ ©
a B

‘E-zl

‘ -28

9

Fréquence (GHz)
Figure 11-38 : Comportement en température d’un filtre passe-bande multicouche d’ordre 2.

I1.7 Conclusion

Au terme de cette étude, les prototypes multicouches présentés ne satisfont pas encore
complétement les spécifications trés tendues du cahier des charges. La principale raison est I’absence
d’un outil fiable permettant une simulation électromagnétique globale des filtres. Sans outil approprié,
il est difficile d’exploiter et de maitriser les atouts d’une technologie 3D dans des cas trés particuliers

tel que celui-ci (tandem : réjection, platitude).

A titre de comparaison, les logiciels disponibles (simulateur circuit ADS accompagné du
simulateur électromagnétique Momentum) pour la conception de filtre en technologie microruban (sur
alumine) sont faciles d’utilisation, parfaitement maitrisés, rapides et trés précis. Les résultats de
simulation correspondent parfaitement a la mesure et pour des temps de calculs raisonnables. Ceci

n’est pas encore le cas pour la technologie multicouche.

Ce défaut a indéniablement freiné I’étude mais nous avons recherché et trouvé des solutions
pour remédier a cette difficulté. Celle-ci peut-étre surmontée par I’intermédiaire d’une méthode de
simulation hybride. Celle-ci combine, au travers d’un découpage adéquat de la structure, des outils
circuit et électromagnétiques. Elle apparait a présent comme une solution alternative intéressante face
a I’analyse globale électromagnétique difficile, imprécise, consommatrice de temps et de mémoire. La

méthode hybride (logiciels 3D, 2.5D et circuit) doit permettre la synthése de filtre multicouche pour
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atteindre les spécifications désirées (notamment gréce a un traitement précis des discontinuités) et par
conséquent tirer pleinement profit des capacités et avantages de la technologie multicouche.
e souplesse de conception grace a la combinaison de structures de propagation sous forme
classique (TFMS) et multicouche (3D-CPW)
e miniaturisation accrue (la taille peut étre divisée par 2 par rapport a une solution

microruban)

Des progrés constants en terme de taille, de performances électriques et de modélisation ont été
accomplis lors des différentes réalisations. Ces derniéres ont permis de soulever et de résoudre
certaines interrogations mais surtout de valider notre approche. La modélisation étant aujourd’hui
maitrisée, un travail important reste a mener au niveau du design pour améliorer encore les
performances électriques. Sur ce dernier point, nous avons du faire face a une interruption des activités
multicouches pendant quelque temps. Néanmoins, nous pouvons conclure a partir des résultats obtenus
que la technologie multicouche a des performances électriques quasi-équivalentes (les niveaux de
pertes seraient quand méme sensiblement plus importants) par rapport a une solution planaire, mais
permet une réduction de taille significative ; grace notamment au faible couplage inter-résonateur
apporté par cette technologie multicouche. La miniaturisation peut encore étre améliorée si l'on
multiplie le nombre de couches diélectriques de facon a développer de véritables structures 3D. A ce
jour, cette technologie est bien maitrisée (qualité de I’or, maitrise des différentes épaisseurs) et est
stable en température, ce qui est tres important pour une future qualification spatiale. De plus, la

technologie est fiable en terme de reproductibilité des circuits ce qui a été prouvé par les mesures.
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Chapitre 111 — Etude et réalisation de filtres a boucles ouvertes en technologie multicouche

I11.1 Introduction

Dans le chapitre Il, nous nous sommes intéressés a la topologie DBR pour les avantages
gu’elle apporte. Nous avons vu que la mise en ceuvre de structures a zéros de transmission est la
meilleure facon d’obtenir de fortes réjections hors-bande & moindre co(t, c’est-a-dire avec un ordre de
filtre peu élevé et par conséquent de faibles pertes d’insertion. Afin d’améliorer les performances du
filtre DBR et d’optimiser sa taille, nous avons profité d’une des caractéristiques essentielles de la
technologie multicouche multitechnologie a savoir sa large gamme d’impédances caractéristiques, et
la possibilité de maitriser aisement de faibles couplages (cf. Figure 11-37).

Dans ce chapitre, nous nous intéressons au probléme de la réalisation de filtres large bande ou
a bande moyenne a forte réjection sur la base de la technologie multicouche et de topologies
conventionnelles [I11.1]. En effet une technologie purement planaire permet difficilement d’atteindre
des bandes passantes conséquentes a partir de topologies a lignes couplées. Cela est principalement di
aux niveaux de couplage élevés qui posent des problemes de faisabilité. En outre, pour augmenter la
réjection des filtres a lignes couplées aux abords de la bande passante, les couplages croisés entre
résonateurs non adjacents sont trés souvent utilisés. Cependant, cela sous-entend de modifier la
géométrie de base, or dés lors que I’ordre de la structure est élevé, nous pouvons aboutir rapidement
en technologie planaire a des impasses. Nous proposons donc dans ce chapitre de montrer que la
technologie multicouche permet de résoudre aisément et conjointement les problémes de fort couplage
et d’agencement optimal des résonateurs pour faciliter les couplages croisés [111.2]-[111.5].

Apres avoir présenté et décrit la méthode de conception nous I’appliquons pour réaliser des

filtres passe-bande a réponse quasi-elliptique.

111.2 Description de la méthode de conception

La premiére étape de la démarche de conception nous permet d’établir la matrice de couplage
idéale du filtre, c’est-a-dire les valeurs des couplages entre les différents éléments résonants et des

couplages d’entrée et sortie.

111.2.1 Synthése du filtre en éléments localisés

111.2.1.1 Calcul des éléments du réseau passe-bas généralisé

Pour réaliser une approximation des caractéristiques du filtre idéal, nous avons recours a des
fonctions mathématiques (approximation de Butterworth, Tchebycheff, Tchebycheff généralisé, quasi-

elliptique, elliptique). Celles-ci permettent de satisfaire le gabarit d’un filtre passe-bas normalisé
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obtenu a partir du cahier des charges du filtre passe-bande a réaliser (ordre du filtre, nombre et
position des zéros de transmission, ondulation maximale dans la bande souhaitée, niveau de
réflexion...) dont les caractéristiques fréquentielles et le niveau d’impédance ont été normalisées.

Nous associons ensuite un réseau électrique passe-bas aux fonctions de filtrage obtenues.
Considérons le prototype passe-bas trés général d’ordre N de la Figure I11-1. Il s’agit d’un réseau en
échelle replié sur lui-méme formé de capacités localisées de capacitance C’; reliées entre elles par des
inverseurs d’admittance J;; invariants avec la fréquence. Les couplages d’entrée et de sortie sont
représentés par les inverseurs d’admittances Jo; et Jyn+1. Les susceptances B;, en paralleles par rapport
aux capacités C;, permettent de réaliser des caractéristiques dissymétriques. Dans le cadre de notre
étude, les ensembles {C’;, B} se transformeront en résonateurs par une transformation passe-bas —

passe-bande.

lo C, B, C, iB, C'1 By B, C',
g Ge | Joi | == Jo | = f— Jotm f—
J1,N J1,N»1 J2 Jm.1 Jm-1, Jm,
N-1 m+2 m+1 m+1
GL JN,N+1 — JN-1,N — — Jm+1,m+2 —
CIN JBN jBN-1 CIN-1 ij+2CIm+2 ij+1 Clm+1

Figure I11-1 : Réseau passe-bas généralisé.

Pour que ce réseau réalise la fonction de filtrage souhaitée, nous devons synthétiser ses
éléments, c'est-a-dire déterminer leur valeur. De nombreuses méthodes de synthéses existent dans la
littérature, plus ou moins générales, plus ou moins adaptées a tel ou tel cas de figure [I111.8]-[111.16].
Parmi ces méthodes, certaines sont facilement programmables alors que d’autres demandent une mise
en ceuvre plus conséquente. Afin de calculer les éléments du prototype passe-bas, nous utilisons ci-
apres le logiciel FILCAV (fourni par le CNES) et qui a été développé notamment en collaboration

avec le LEST lors de précédentes conventions [I11.17].

111.2.1.2 Détermination de la matrice de couplage idéale normalisée

Lorsque la synthese est effectuée, nous pouvons modifier les valeurs des éléments du réseau
passe-bas afin de normaliser les capacités a I’unité. Cette normalisation n’affecte pas la fonction de
transfert. Nous associons alors au réseau passe-bas généralisé une matrice [m], dite de couplage, qui

définit a elle seule tout le réseau et donc le filtre :
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0 mg 0 - 0
Mox Mz My . My :
0
[m]= : le . . : (-1
mN - - MyN My N4
| 0 mN,N+l 0 |
avec 4
~Jox CINNa
Moy =—= et M\ Ny =— = (11-2)
ﬁ VCN
B; )
< mjj=— pouri=1,2,..,N (In-3)
i
J: .
m; j = L) pouri=jeti,j=1,2,...,N (11-4)

NN R

Remarque : les coefficients m;; présents sur la diagonale principale ne sont pas des coefficients de
couplage. lls représentent la désynchronisation éventuelle des résonateurs par rapport aux
résonateurs synchrones.

La détermination des éléments du filtre dénormalisé passe-bande (passe-haut, coupe-bande...)
se fait a partir du prototype passe-bas et d’une transformation de fréquence adaptée.

111.2.1.3 Détermination de la matrice de couplage idéale dénormalisée passe-bande

Nous calculons les coefficients de couplage M;; du prototype passe-bande de pulsation
centrale wy (o = 27 fy) et de bande passante Aw en opérant une dénormalisation en fréquence sur les

coefficients de couplage m;; du prototype passe-bas. Nous avons alors :

Mi =%-mi,j,pouri¢jeti,j=1, 2,...,N (I1-5)

De méme, la dénormalisation en fréquence des coefficients m;; de la diagonale principale
donne :

Mi; =22 m; pouri=1,2,..., N (11- 6)
@
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Les coefficients de couplage inter-résonateurs sont regroupés dans la matrice de couplage

suivante :
0 My, - My n
M12 t. .
M= . . (-7
M=
Min =+ Mgpag O

La dénormalisation des couplages d’entrée et de sortie est Iégérement différente. On définit
successivement r, et rg les résistances normalisées de source et de charge (d’entrée et de sortie) qui
caractérisent respectivement les couplages entre I’entrée et le premier résonateur du filtre, et la sortie

avec le dernier résonateur du filtre [111.8].

M&lzRezA—a)-re avec rezmgll (1n-18)
)
2 Aw 2
MN,N+1:Rs:%'rS avec fg =My N1 (1n-9)

Dans le cas d’un filtre symétrique (re=rs=r d’ou Re =Rs=R), le coefficient de qualité

extérieur Qe du filtre est alors défini par :

1

Qext ZE (I-10)

111.2.2 Synthése d’un filtre d’ordre 4

Dans la continuité du chapitre précédent, nous nous intéressons a la réalisation d’un filtre
reprenant les mémes caractéristiques. Il s’agit ici de faire une comparaison de topologie avec la
solution DBR présentée précédemment.

Pour effectuer la synthése de ce filtre, nous avons utilisé le logiciel FILCAV, développé au
CNES pour réaliser des filtres hyperfréquences a cavités [111.18]. Ce logiciel s’appuie sur la synthése
de Rhodes afin de calculer la valeur des éléments du réseau passe-bas géneralise (C’;, B; et J;;) et les
couplages associés (mjj, e et rs). Il est applicable aux filtres de type Tchebychev et quasi-elliptique.
Les renseignements nécessaires au logiciel pour réaliser la synthése correspondent au gabarit de
filtrage passe-bande :

e ordre du filtre

o fréquence centrale f, et la bande passante équi-ondulation Af

e nombre et position des zéros de transmission (si réponse quasi-elliptique)
e ondulation souhaitée dans la bande

e présence ou non d’une symétrie
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Pour répondre au gabarit (cf. § 11.1.1), un bon compromis « taille/perte » requiert un filtre
d’ordre 4. Quatre résonateurs sont alors nécessaires a sa conception. Pour tenir compte des
atténuations aux fréquences de coupure (platitude de moins de 0,6 dB a respecter), nous augmentons
legérement la bande passante a 850 MHz soit une bande passante relative BPr = 22%. Dans le Tableau
I11-1, nous présentons les résultats de la synthese de ce filtre symétrique de type quasi-elliptique. Le
Tableau Ill-1a correspond aux valeurs des éléments localisés du réseau passe-bas normalisé (les
susceptances B; sont nulles) tandis que le Tableau Il1-1b donne le résultat final de la synthése : une
matrice normalisée de taille [4 x 4] contenant les coefficients de couplages m;; entre les résonateurs.

Le filtre étant symétrique, les résistances normalisées d'entrée et de sortie sont identiques :

re=rs=r=1,161.

Parametres de conception

c,=C,

C,=C’3

J12=J34=Jdss

Jos

‘]14

0,8614

11

7434

1

-1,5920

0,4453

m] | 1 2 3 4
1 0 | 0816 0 0,517
2 |osie| o0 0913 | 0
3| o [-0913 0 0,816
4 o517 0 0,816 0

Tableau I11-1 : (a) Eléments du réseau passe-bas généralisé. (b) Matrice de couplage idéale avec r = 1,161.

A partir des données des tableaux précédents et des formules (111-5) a (111-10), on obtient un

Qext de 5,2 et la matrice de couplage dénormalisée passe-bande suivante (matrice objectif) :

Nous connaissons alors les couplages qu’il faut réaliser physiquement entre les différents

éléments résonants du filtre passe-bande afin de répondre aux criteres du cahier des charges. Le

[M] 1 2 3 4
1 0 0,182 0 0,116
2 0,182 0 -0,204 0
3 0 -0,204 0 0,182
4 0,116 0 0,182 0

Tableau I11-2 : Matrice de couplage dénormalisée passe-bande avec Qey = 5,2.

schéma électrique équivalent de ce filtre est représenté a la Figure 111-3.

®

Portl

C

P

L

P

@

P P

C

®

P

L

P

‘]12

Ja

14

, Cp=C'oc/Aw =1/Aw
Lp=Aal(C'cfec )=Awl o}
Paramétre de pente : b=ay/Aw

[

Figure I11-2 : Schéma du filtre passe-bande d’ordre 4.
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La Figure 111-3 montre la réponse théorique du filtre ainsi que la localisation des poles et des

zéros de sa fonction de transfert et de la réflexion.

oL T 20L 2—|:|ZérosdeS;_.1 1
0 v X5 v OZérosde s, f‘ﬂ
L : X |
i Tp-—- Co e 3
3 [0}
15 o [ X |
ﬁ = B |
S g -
A -30 dB(S,,) g 0 i i
5 7' E r ! !
) i g l o
-45 dB(S,,) g B >‘K (il
- |
- — Simulation théorique q 1 . :’ S ;K o
-60 L e LA O B B B B :XP6|ES de 821 L‘F‘
1 2 3 4 5 6 Zfetdesn HJHH
, - I !
Fréquence (GHz) 2 1 0 1
Partie réelle ¢
(a) (b)

Figure 111-3 : (a) Réponse idéale du filtre objectif (FILCAV). (b) Constellation.

Le réseau passe-bande et la matrice de couplage peuvent étre représentés de maniere plus
synthétique par un graphe dans lequel chaque cercle indique un résonateur et chaque branche
correspond a un couplage (Figure 111-4). Le couplage direct, couplage entre deux résonateurs voisins
qui se suivent, est en trait continu et le couplage indirect en trait pointillé. Dans cette configuration

particuliére, le couplage indirect donne au signal deux chemins de I’entrée vers la sortie.

Qextfe M 1,2 M2,3 M3,4 Qex s
Entrée @ @ @ @—L Sortie

< v
N, vl
, ’
N 14 .
N .

-

Figure 111-4 : Graphe de couplage du filtre d’ordre 4.

111.2.3 Synthese physique du filtre

Aprés avoir consacré la partie précédente a la détermination des différents coefficients de
couplages qui définissent notre filtre, nous allons a présent décrire la démarche de réalisation physique
de ces couplages. Dans une premiere approche, des logiciels de type circuit sont utilisés pour
dimensionner le filtre, toutefois les logiciels électromagnétiques s’avérent trés vite indispensables. En
effet, ils permettent d’analyser plus rigoureusement la structure en prenant en compte tous les
couplages. Nous verrons que les couplages parasites difficilement pris en compte par une analyse

circuit ont une influence non négligeable sur la réponse finale.
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111.2.3.1 Choix de la topologie du résonateur et dimensionnement

Les résonateurs planaires décrits dans la littérature sont d’une grande diversité au niveau des
formes (en anneau, rectangulaire, carrée, circulaire, en croix, etc.), mais ont pour particularité
commune leur longueur, de I’ordre de A4/2 (44 est la longueur d’onde guidée), héritee de la ligne
couplée. Le choix de la topologie du résonateur dépend de la nature des spécifications a atteindre et
peut se faire suivant deux criteres principaux : la valeur de couplage que I’on désire réaliser (liée a la
répartition des champs électromagnétiques) et la surface occupée.

Dans le cas classique d’un résonateur de demi longueur d’onde, le champ électrique est
maximum aux extrémités de la ligne, tandis que le champ magnétique I’est au milieu. Le repliement de
la ligne permet principalement de réduire les dimensions du résonateur.

A titre d’illustration, nous avons étudié six topologies courantes de résonateurs planaires
demi-ondes résonants a la fréquence f, de 3,8 GHz [I11.19]-[111.26] (cf. Figure 111-5). Il s’agit de les
comparer en termes de taille et de niveau de couplage réalisable. Ces topologies sont implémentées en

technologie microruban sur un substrat d’alumine (g, = 9,9 et h = 254 um).

Ha
W Hb W 9 I Hc
L, L, L
@) (b) (©
Mo, We Wy,
W
gl H, H,
Ld Lf
) (e) )

Figure I11-5 : Résonateurs microrubans demi-ondes sur substrat d’alumine (er =9,9 et h = 254 um) avec
w =400 um et g =100 um. (a) Ligne Hairpin. (b) Boucle ouverte en croix. (c) Boucle ouverte carrée.
(d) Boucle ouverte a saut d’impédance (wqy =900 um). (e) Boucle ouverte a onde lente (we; =400 um et
Weo = 500 um, wez = 900 um). (f) Ligne Hairpin repliée(ws; = 500 um et wyg, = 400 um).

Le Tableau 111-3 récapitule les résultats issus de simulations électromagnétiques avec
Momentum. Les coefficients de couplages sont déterminés a partir de la relation explicitée au
§111.2.3.3, en plagant deux résonateurs en regard. Apres essai de différents agencements de

résonateurs (distants de 50 um), nous avons relevé les niveaux de couplage maximum lorsque les
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cotés opposés aux fentes sont placés en vis-a-vis. Si on ajoute un troisieme critere au choix de la
topologie, a savoir la simplicité de conception, la structure a boucle ouverte carrée apparait comme un

bon compromis.

ici 50um
Type de résonateur BUREHEINS || B0 7 76 couc[:)cljzggcrlr?:)fi%eum :ﬁE
2 2

L x H(mm?2) | (mm?) (s=50 pm) 1 2
(a) Ligne Hairpin 3,545 x 6,267 22,2 0,100
(b) Boucle ouverte en croix 4,596 x 4,596 21,1 0,040
(c) Boucle ouverte carrée 4,245 x 4,245 18,0 0,127
(d) Boucle ouverte a saut d’impédance | 3,845 x 3,845 14,8 0,118
(e) Boucle ouverte a onde lente 3,105 x 4,585 14,2 0,157
(f) Ligne Hairpin repliée 3 x 3,645 10,9 0,081

Tableau 111-3 : Taille et valeur de couplage maximale de six topologies de résonateurs (fo = 3,8 GHz).

Chague résonateur est caractérisé, d’un point de vue électrique, par son coefficient de qualité a
vide Qy. Plus la valeur de Q, est élevée, plus les pertes d’insertion sont faibles. Afin de déterminer sa
valeur, il faut généralement étudier le résonateur en charge, c’est-a-dire excité par deux lignes d’accés
identiques. En effet, seul le coefficient de qualité en charge Q. d’un résonateur peut étre mesuré, les
coefficients de qualité a vide Q, et externe Q. devant étre extrapolés. Le coefficient de qualité en
charge Q. est obtenu a partir de I’équation (I11-11) ou fy et Afzgg sont respectivement la fréquence de
résonance du résonateur et la largeur de bande a -3 dB par rapport au maximum de la réponse en
transmission S,;. Le Qe est obtenu ensuite a partir de (111-11) ou Sy (fy) représente les pertes
d’insertion en transmission (en échelle linéaire) du résonateur a la fréquence de résonance. Enfin, la
valeur de Q, est déterminée a partir de la relation entre les différents coefficients de qualité (111-11).
Selon la topologie retenue, deux paramétres interviennent sur la valeur de Qy, la largeur de ligne et les
dimensions des fentes au niveau des repliements éventuels. A titre indicatif, le Q, du résonateur de la

Figure 111-5c est de I’ordre de 100.

__To @ 1 _1 2
QL , Qext , Qu QL Qext

(11-11)

111.2.3.2 Détermination de la position des systémes d’excitation

Le coefficient de qualité externe Qe traduit le couplage existant entre une ligne d’excitation
(généralement 50 Q) et un élément résonant. Deux principaux types de couplage d’entrée/sortie sont
utilisés :

e Couplage par proximité : la ligne d’excitation et le résonateur ne sont pas liés directement

mais sont suffisamment proches pour induire un échange d’énergie (cf. Figure I11-6a). La
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valeur du coefficient de couplage dépend directement de la distance de Séparant la ligne

d'accés du résonateur et de la longueur couplée I, en regard.

e Couplage par excitation directe [111.27], [111.28] : la ligne d’excitation est liée au résonateur
(cf. Figure I11-6b). Cette excitation directe est utilisée pour atteindre des coefficients de qualité
externe Qe plus faibles que dans le cas du couplage par proximité. La position de cette ligne
le long du résonateur conditionne la valeur du coefficient de couplage. Plus la lighe
d’excitation est proche de I’origine (distance t faible), plus le Qg est élevé et inversement,
plus elle est éloignée (distance t grande) plus le Qe est faible. Un coefficient Qe faible

correspond a un couplage fort car Qg est inversement proportionnel a R (cf. équation 111-10).

Figure 111-6 : Types de COL(J?))lage d’entrée. (a) Couplage par proximité. (b) Cogz))lage par excitation directe.

Différentes méthodes permettent d’obtenir la valeur de Qe Soit en transmission (il faut alors
deux excitations : une d’entrée et une de sortie) ou soit en réflexion (une seule excitation).

Lorsque le résonateur est excité directement par la ligne d’accés (cas du couplage fort), une
seule excitation peut étre utilisée. Il faut ensuite établir si le résonateur est sur- ou sous-couplé. Pour
cela, on examine le comportement de la phase du paramétre S;;. En effet, si le résonateur est sur-
couplé, la phase varie de 180° autour de la fréquence de résonance f,. En revanche, si le résonateur est

sous-couplé, la phase varie autour de f, mais reprend rapidement a fy+Af la valeur qu’elle avait a
fo —Af . Un exemple illustrant ce comportement est présenté a la Figure I11-7. Lorsque nous nous

trouvons dans le cas de sur-couplage (cas rencontré dans cette étude), la méthode la plus simple est
celle de la réponse en phase du coefficient de réflexion Si; au Port 1 (Figure I11-6b). La valeur du Qey

est alors donnée par :

Q fo
ext Af ( )

ou Af est la bande de fréquence correspondant a un déphasage de 180° autour de fo.
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Figure 111-7: Phase de S;; en fonction de la fréquence dans les cas sur- et sous-couplés.

La position de la ligne d’excitation sur le résonateur est ensuite optimisée pour atteindre la

valeur de Q. idéale souhaitée (cf. Figure 111-20).

111.2.3.3 Détermination des distances inter-résonateurs

» Cas général

Lorsque deux résonateurs identiques sont placés a proximité, deux pics de résonance f; et f,,
répartis de part et d’autre de la fréquence f, du résonateur isolé, sont observés dans la réponse en
transmission. Le degré de couplage dépend a la fois de la distance qui sépare les résonateurs mais

également de leur position et orientation. Entre deux résonateurs i et j, le coefficient de couplage M;;

s'exprime a partir de la relation suivante [111.5] :

f7 — 12
f22 + f12

= (11-13)

ou f; et f, sont successivement la fréquence basse et la fréquence haute des deux fréquences de

résonances (Figure 111-8). Plus I’écart de fréquence entre f; et f, est important, plus le couplage est fort.

s 0
Por‘t 1 — - — Port 2
=
%)
(@) (b)

Figure 111-8 : (a) Couplage de deux résonateurs. (b) Réponse en fréquence.

En fonction des valeurs de couplage a réaliser (de la matrice objectif), les résonateurs sont
agenceés les uns par rapport aux autres de différentes maniéres. De ces dispositions, on identifie trois

types de couplage inter-résonateur : le couplage magnétique, le couplage électrique et le couplage
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mixte (cf. Figure 111-9). Les deux premiers, de type magnétique et électrique, sont en opposition de
phase. Par convention lors de la synthése, le couplage de type magnétique est considéré comme un
couplage positif alors que le couplage de type électrique est quant a lui un couplage négatif. Quant au
couplage mixte, il correspond a une superposition d’un couplage magnétique et d’un couplage

électrique, avec une prédominance du couplage magnétique.

Zones de couplage

Ll

(a) (b) (c)
Figure 111-9 : Différents types de couplage dans le cas de résonateurs a boucle ouverte. (a) Magnétique.
(b) Electrique. (c) Mixte.

Afin de choisir la valeur nécessaire a I’accomplissement d’un niveau de couplage, il est
nécessaire de réaliser des abaques pour chaque configuration. Ces abaques traduisent I’évolution du
couplage en fonction de I’écart entre les résonateurs. Les valeurs de couplages ne sont que valables
pour le type de résonateur considéré, gravé sur le substrat choisi. Généralement, les abaques de
couplage permettent ainsi d’associer a une valeur de couplage déterminée théoriquement, une distance

inter-résonateur. (cf. Figure 111-10).

Mobiectif -
1
1
1]
1]
1]
1

>
O rdg

s (mm)

Sobiectif

Figure 111-10 : Exemple de variation du coefficient de couplage en fonction de la distance inter-résonateur.

» Cas ou la structure de couplage est symétrique
Pour déterminer de maniere indépendante les fréquences f; et f, mentionnées au début de ce
paragraphe, il existe une méthode s’appuyant sur un schéma équivalent localisé. Chaque résonateur

peut étre modélisé au voisinage de la résonance, par un circuit résonant série ou paralléle (pertes
supposées nulles) pour lequel la fréquence de résonance est définie par f, =1/(2z+LC) . De méme,

les couplages inter-résonateurs peuvent étre modélisés électriquement. Les fréquences f; et f,
correspondent alors aux résonances en mode pair (f,,) et impair (f;) qui physiqguement sont établies
successivement par I’introduction d’un mur magnétique (court-circuit magnétique) et électrique
(court-circuit électrique) dans le plan de symétrie des deux résonateurs. Nous détaillons ci-dessous la

détermination de ces fréquences paires et impaires dans deux configurations de couplage (électrique et
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magnétique). Cette description nous sert de support pour expliquer simplement comment augmenter

fortement le couplage entre deux résonateurs, dans la suite de ce chapitre (8 111.3.2).

Couplage électrique

Dans le cas du couplage de type électrique de la Figure I11-9b, nous utilisons le circuit
équivalent localisé proposé par Hong et Lancaster (Figure 1l1-11) dans lequel le couplage est
représenté par une capacitance mutuelle C, [IlI.5]. Pour effectuer I’analyse du circuit, nous
remplagons cette capacitance mutuelle par son schéma équivalent modélisé par un inverseur

d’admittance J = @ -Cy,.

Hande§yméwm

C., | ¢, 2¢, |
o ST
L c— —c¢ L L C::‘::-Cm | -Cm::‘ — L
L T
J=0C,,
(@ (b)

Figure 111-11 : (a) Couplage électrique. (b) Schéma équivalent.

On considére le plan de symétrie de la Figure I1ll1-11b, dans lequel nous plagons
successivement :
e un court-circuit électrique qui nous donne f,, la fréquence de résonance de ce systéme,
fréguence en mode impair des résonateurs couplés.
e un court-circuit magnétique qui nous donne fy, la fréquence de résonance de ce systeme,
fréquence en mode pair des résonateurs couplés.
On obtient ainsi les fréquences de résonance de chaque résonateur en mode impair (f.) et en

mode pair (f) :

1 1

foo— = cfyetf —— = >f
® 2zflC+C,) O ™M 2zJLC-Cp)

A partir des expressions (I11-13), le coefficient de couplage de type électrique Mg entre les

(IN-14)

deux résonateurs identiques s’exprime comme suit :
fo—fs C
Mg=-T__¢£_—-m (111-15)
fn+fe C

Couplage magnétique

De maniere similaire, utilisons le circuit équivalent localisé de la structure de couplage

magnétique (cf.Figure 111-9a Figure I11-12). Pour caractériser le couplage magnétique, on utilise Ly,
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une mutuelle inductance. Le couplage entre les deux résonateurs identiques peut étre modélisé

schématiquement par un inverseur d’impédance K = @- L,

Plan de §ymétrie

€Y (b)

Figure 111-12 : (a) Couplage magnétique. (b) Schéma équivalent.

En définissant successivement dans le plan de symétrie, des conditions de mur électrique et

magnétique, nous obtenons les fréquences suivantes :

L 1
e Mode impair: fo=———=—=>f 111-16
p e =5 /—C(L—Lm) 0 ( )
. 1
e Mode pair: f=—F—-or=x<f 1-17
P Im = ey © (-1
D’ou, I’expression du couplage de type magnétique My, :
2 2
M :M:L_m (111-18)
M 2 2
fo+f, L

Deétermination électromagnétique de f; et f,

Lorsque la structure composée de deux résonateurs identiques est symétrique selon un plan, le
logiciel HFSS permet de ne considérer qu’un seul résonateur. En affectant successivement au plan de
symeétrie de la structure de couplage étudiée une condition de mur magnétique (CCM, court-circuit
magnétique) puis de mur électrique (CCE, court-circuit électrique), le résultat de simulation donne
respectivement les fréquences f., et f.. En revanche, avec le logiciel électromagnétique Momentum, il
n’est pas possible de placer un CCE ou un CCM dans le plan de symétrie. En effet, dans ce logiciel
chaque couche diélectrique est considérée comme infinie dans le plan horizontal, contrairement a
HFSS ou elle est de dimension finie. C’est pourquoi, a partir de Momentum, deux résonateurs couplés
sont étudiés simultanément (détermination de f; et f, avec I’équation 111-13). Ils doivent étre faiblement
couplés aux lignes d'acces pour que I'influence du systéeme d'excitation sur le couplage inter-résonateur
soit négligeable.

Momentum est généralement préféré pour des raisons de rapidité de simulation, toutefois
HFSS permet de déterminer les couplages inter-résonateurs avec une plus grande précision, dés lors

que la structure n’est pas complétement planaire.
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111.2.3.4 Bilan

A ce stade de la synthése, toutes les dimensions sont connues. L’étape suivante consiste a
assembler les différents résonateurs pour obtenir la structure globale puis a la simuler. Le résultat de
cette simulation est ensuite comparé au gabarit de filtrage.

Compte tenu du résultat de I’analyse globale, une phase de réglage s’avere souvent nécessaire
pour atteindre la réponse souhaitée. Dans le cas de filtres d’ordre réduit, I’ajustement des dimensions
peut se faire manuellement. En revanche, pour des ordres élevés, des méthodes d’optimisation
deviennent indispensables pour converger rapidement vers la réponse idéale du filtre [111.29].

Le schéma de la Figure I11-13 résume toute la méthode de conception que nous allons

appliquer dans la suite de ce chapitre pour I’ensemble des filtres développés.

Spécifications du filtre
(ordre, f,, 4f,..)

Dimensions
N o . . Position initiales
Synthése théorique| | M;; Dimensions :
f] = i
circuit en éléments des dgi)s(zﬁgirgg ) interlf)rle'z's;zggfeurs e AnallyselEM
localisés Q.. | | résonateurs| |, -~ . globale
d'entrée et sortie

I Non

1
N Comparaison b

Matrice de répartition [S] Matrice de répartition [S]

Figure 111-13 : Résumé de la démarche de conception.

111.3 Etude d’un filtre d’ordre 4 quasi-elliptique en bande C

Nous avons débuté la conception du filtre d’ordre 4 par une étude de faisabilité sur une
technologie planaire classique (cf. §111.2.2 et §111.2.3.1). Nous avons choisi une technologie
microruban sur un substrat d’alumine (h =254 um, & =9,9, tand =0,002). Pour des raisons de
compacité, de réalisation de couplage, et surtout de simplicité de mise en ceuvre, notre choix pour
I’élément résonant de base du filtre s’est orienté vers le résonateur a boucle ouverte carrée (cf. Figure
I11-14). 1l est constitué d’une ligne de largeur Wypan = 650 um et de c6tés de longueur ¢ = 4450 pm
(Qu ~ 160).
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4450pum
+— >

Alumine

254 pm er=9,9, tans=0,002 $100pm

650um

Masse

Figure 111-14: Vues de la technologie microruban et d’une boucle ouverte carrée.

Le filtre que nous voulons concevoir est centré a fo=3,8 GHz avec une bande passante
relative BPr = 22 %. Cette bande a été légérement augmentée par rapport aux spécifications afin de
tenir compte des atténuations aux abords de la bande passante, et ainsi respecter une platitude de

moins de 0,6 dB. A la Figure 111-15, nous rappelons la matrice de couplage correspondante et la

réponse en fréquence associée, calculée dans le § 111.2.2.

oL Tx 20L
0 v v
.15 _|
M 1 2 3 4 g
1 0 0,182 0 0116 | =
: : -30 — dB(S
2 | 0182 0 -0,204 0 Z; dB(Sz)
3 0 | -0204 0 0,182 ]
4 o116 | o0 0182 | 0 45 dB(S.)
- — Simulation théorique a
-60 T T T ‘ T T T ‘ T T ‘ T T ‘ T T 1
1 2 3 4 5 6

Fréquence (GHz)

Figure 111-15 : (a) Matrice de couplage dénormalisée (Qext=5,2). (b) Réponse en fréquence associée.

En raison des problemes de faisabilité liés a la topologie, les filtres de type open-loop sont
plutdt réservés pour la réalisation de bandes étroites. Dans ce cas précis, la difficulté est d’une part de
concevoir des filtres présentant peu de pertes (on note une utilisation trés fréquente de ce type de
topologie en technologie supraconductrice HTS) et d’autre part de réaliser des couplages inter-
résonateurs faibles tout en conservant un encombrement limité, or les niveaux des coefficients de
couplage diminuent faiblement lorsqu’on éloigne les résonateurs (e.g. en technologie microruban).

Dans notre étude, nous nous plagons sur une problématique différente consistant a traiter le
cas de filtres a bandes passantes élevées ce qui représente également un défi. En effet, plus la bande
passante d’un filtre est large, plus les coefficients de couplage M;; sont élevés, or le couplage entre
deux résonateurs augmente dés lors que la distance qui les sépare diminue. Par conséquent, les valeurs
de M;; réalisables sont limitées par des considérations technologiques. Par exemple, les procédés de
gravure en technologie microruban classique n’autorisent pas la réalisation de fente de moins de

50 um. Nous avons donc calculé les couplages réalisables entre deux résonateurs identiques
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(fo=3,8 GHz et wypan =650 um) en considérant ces limitations technologiques, c’est a dire distants de

s =50 um. Les résultats, obtenus a I’aide de Momentum, sont présentés dans le tableau ci-dessous.

Type de couplage
Magnétique Mixte Electrique
Mi;j max 0,112 0,096 0,086

Tableau I11-4 : Niveau de couplage maximum réalisable sur Alumine.

La comparaison des résultats du Tableau I11-4 avec la matrice de couplage de la Figure I11-15a
montre que le filtre ne peut étre congu en technologie microruban sur un substrat classique puisque
seul le couplage M, 4 est réalisable (M, =M;, et M3 ne le sont pas). Pour pallier cette difficulte, il est
alors nécessaire de s’orienter vers une technologie qui offre la possibilité de réaliser aisément des
couplages forts. Sachant qu’un couplage fort se crée lorsque les résonateurs sont proches, une solution
est de les superposer. La technologie multicouche apparait alors comme tout a fait appropriée du fait

de la flexibilité offerte par la 3™ dimension.

111.3.1 Une solution aux limites du microruban : la technologie multicouche.

La technologie de filtre multicouche fournit une dimension supplémentaire dans la flexibilité
de conception et d’intégration d’autres composants micro-ondes, circuits et sous-systemes. Les filtres

passe-bande multicouches exploitant les couplages peuvent étre classés en deux catégories principales.

La premiere catégorie de filtres passe-bande multicouches, rencontrée dans la littérature,
utilise deux couches diélectriques séparées par un plan de masse (cf. Figure 111-16a). Un couplage
entre résonateurs situés en surface des deux couches diélectriques se fait alors par une fenétre de
couplage ouverte dans le plan de masse commun [111.30]-[111.32]. Appropriée pour les applications a

bandes faibles ou moyennes, cette technologie permet la réalisation de structure microruban compacte.

La seconde catégorie de filtres passe-bande multicouches convient plus aux applications large-
bande car les couplages trés forts sont aisément réalisables. En effet, elle est caractérisée d’une
superposition de couches diélectriques sur lesquelles sont gravées les résonateurs. Les couches
diélectriques peuvent étre de méme nature (avec des permittivités er et des épaisseurs identiques) ou
différentes [111.33]-[111.37]. Aucun plan de masse ne sépare les couches adjacentes (cf. Figure I11-16b).
En outre, il est possible d’associer cette seconde catégorie de filtres a la premiére pour profiter de leurs

avantages respectifs [111.38].
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Résonateurs \ \ \ \
Ouverture

\ | | Résonateurs

l«— Plan de masse (F777777777]

<— Plan de masse

(@) (b)

Figure I11-16: Catégories de filtres multicouches. (a) Avec fenétre de couplage. (b) Couplage multi-niveau.

111.3.1.1 Couplage de proximité multicouche

L’utilisation de la technologie multicouche qui consiste a disposer des résonateurs sur des
couches différentes est la solution la plus simple pour augmenter le couplage (de proximité) entre
résonateurs. La technique consiste alors a superposer totalement ou partiellement les rubans en les
isolant a I’aide d’une couche de diélectrique. Les valeurs de couplage sont d’autant plus élevées que la
couche diélectrique est fine et de forte permittivité.

Pour effectuer notre étude, nous nous appuyons sur une technologie maitrisée et pour laquelle
les matériaux sont disponibles au laboratoire. Par rapport au chapitre Il, nous avons opté ici pour un
support d’alumine pré-métallisé (h =254 um, & =9,9, tand = 0,002) sur lequel est déposé une
surcouche diélectrique d’une épaisseur choisie de 30 um (g, = 4,3, tand = 0,002) (cf. Figure 111-17).
Nous avons deux niveaux de conducteurs en or (t=4 pm, ca, =4,1:10" S.m™) ce qui crée trois
configurations de couplage possibles alors que la technologie microruban n’en permet qu’une seule. Il
est donc possible sur cette technologie de coupler les résonateurs sur un méme niveau (niveau 1-
niveau 1 et niveau 2-niveau 2) mais également sur les deux niveaux (niveau 1-niveau 2). Cela permet
d’augmenter le nombre de parameétres de réglage et donc la flexibilité. D’autre part, il est également
possible d’utiliser des plots métalliques en suivant le principe des coupleurs réentrants. Ces deux

solutions vont étre développés ici.

Remarque : les résultats de simulations électromagnétiques que nous présentons dans la suite de ce
chapitre sont obtenus a I’aide de HFSS qui doit normalement permettre d’obtenir une prise en compte

plus affinée des couplages que Momentum.

Niveau métallique 2 —

+«Niveau métallique 1

Substrat

«Plan de masse

Figure 111-17 : Vues en coupe de la technologie multicouche et de configurations de couplage possibles.
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Suivant leur niveau, les résonateurs ne voient pas le méme environnement diélectrique. Dans
un premier temps, nous avons donc dimensionné les résonateurs de chaque couche de fagon a ce qu’ils

résonnent a la fréquence f, = 3,8 GHz et que leur coefficient de qualité & vide Q, soit semblable (cf.
Tableau I11-5).

Dimensions (en um) o)
c g w !
. Résonateur 4800 100 650 150
Niveau 2 - -
Ligne d’accés 50 Q (g = 5,34) 340
. Résonateur 4354 100 650 140
Niveau 1 - -
Ligne d’accés 50 Q (e = 6,75) 240

Tableau I11-5 : Dimensions des résonateurs (f, = 3,8 GHz) et des lignes d’acceés des deux niveaux.

Dans un second temps, nous avons étudié les variations du coefficient de couplage en fonction
de la distance inter-résonateur afin d’établir des abaques pour les différentes configurations de

couplage possibles (cf. Figure 111-18 et Figure 111-19). Chaque valeur de M s’accroit lorsque la
distance correspondante diminue.

-8-M_ | (Niveau 1
o 020 E—E {D.IM Ileveau 2{ o 0.20 o
o) ’ M...'(Niveau 1
8 s [ IM (Niveau 1 & SN em
S 0,158 - E E{A- M IEvaeau 2; 2 015 ,,,,@ﬂ -0 1M, Evaeau 2;
8 AT g 7
80,10 AT 8 0,10
8 "~~~~~~1‘.:: -------------- 5
% 0,051----—= — S 2 0,05
o | | Q
O 0,00 : : . 80,00 | |
0,05 0,10 0,15 0,20 0,05 0,10 0,15 0,20
Distance, s (mm) Distance, s (mm)
(@) (b)

Figure 111-18 : Etude des couplages inter-résonateurs (sur le méme niveau). (a) Couplages magnétique M,
et électrique M,. (b) Couplage mixte Mg,

[ 87" I/ (Niveaux 182)
0,35 0,35 o
0,30 goe - | g FES S-O-IMmI(Niveaux 1&2) 0,30 m Menl (Niveaux 182)

0,25

025 -l B

020 1N

0,15 -~~~

0,10 ------

0,05 ! | 0,05

-0,10 -0,056 0,00 0,05 0,10 -0,10 -0,06 000 0,05 0,10
Distance, s (mm) Distance, s (mm)

(@) (b)
Figure I11-19 : Etude des couplages entre deux résonateurs sur deux niveaux différents. (a) Couplages
magnétique M, et électrique M. (b) Couplage mixte Men,
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Figure 111-20 : Coefficient de qualité externe Q. (couplage par excitation directe) en fonction de la
position de la ligne d’accés sur un résonateur situé au niveau 1.

A partir des valeurs spécifiques de Mi,, My, M3, et My, (cf. Figure 111-21a) et des abaques,
nous déterminons respectivement les distances inter-résonateurs di,, d,3, ds4 €t dy4. A chaque valeur de
couplage peut étre associé un type de couplage dans cette configuration multicouche. En fonction des
valeurs de couplages a réaliser, nous devons réaliser un couplage de type mixte entre les résonateurs
n°1 et n°2 (et n°3 et n°4), un couplage de type électrique entre les résonateurs n°2 et n°3 et enfin un
couplage magnétique entre les n°1 et n°4. Ces différents couplages doivent étre réalisés sur les deux
couches. Nous aboutissons alors a une structure de filtre asymétrique inenvisageable en raison de ses
inconvénients (Figure 111-21b). D’une part, le réglage du filtre risque de s’avérer complexe pour
obtenir une adaptation correcte a la fois sur Si; et S, (réponses en réflexion) puisque I’on multiplie le
nombre de paramétres de réglage et sa complexité. D’autre part, les accés du filtre sont situés sur des

niveaux différents.

Entrée

(@) (b)
Figure 111-21 : (a) Graphe de couplage du filtre d’ordre 4. (b) Filtre asymétrique.

En conservant les accés a un méme niveau, les niveaux de couplages deviennent limités et cela
conduit donc a une impossibilité de concevoir le filtre. Nous nous retrouvons alors face a un probleme
similaire & celui que nous avions en technologie microruban. Pour garder un couplage fort tout en
ayant les acces au méme niveau, une solution, plutét restrictive, pourrait étre de concevoir un filtre
d’ordre impair. Une seconde solution serait de créer des chemins différents en effectuant des rotations

de la matrice de couplage. En effet, I’utilisation de transformations orthogonales peut permettre
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d’obtenir une solution réalisable mais qui risque de ne pas nous convenir en raison de son asymétrie
[11.16], [111.39].

Ces solutions étant insatisfaisantes, nous nous tournons vers une solution basée sur la théorie
des coupleurs ré-entrants [I11.40]-[111.42]. Cette solution considére I’insertion de plots métalliques sur

le niveau supérieur ou inférieur afin de renforcer le couplage.

111.3.1.2 Couplage avec plot métallique flottant

Le principe du couplage avec plot métallique flottant consiste & placer un conducteur, qui n’est
fixé a aucun potentiel, au-dessous ou au-dessus de résonateurs couplés au travers d’une couche
diélectrique intermédiaire (Figure 111-22). Cette technique, empruntée au coupleur ré-entrant permet
d’éviter les problemes d’asymétrie, rencontrés précédemment, tout en exploitant I’approche
multicouche pour augmenter le couplage entre les résonateurs. Les niveaux de couplage accessibles
dépendent fortement des épaisseurs de la couche diélectrique d’isolement et du substrat. Ainsi, afin
d’accéder a des valeurs de couplages élevées, il faut choisir un substrat et une couche diélectrique,

respectivement de forte et de faible épaisseurs.

Plot métallique flottant

\ \ Surcouche diélectrique
Vi
\ Substrat

Résonateurs couplés

Figure 111-22 : Structures avec plot métallique flottant.

Pour optimiser le placement et le dimensionnement des plots métalliques flottants, nous avons
effectué une étude dans laquelle nous nous sommes intéressés aux cas des couplages de type électrique

et magnétique pour lesquels il nous est nécessaire d’augmenter le couplage.

111.3.2 Etude des plots métalliques flottants

111.3.2.1 Couplage de type électrique avec plots métalligues flottants

Le meilleur moyen d’augmenter le niveau de ce couplage est de placer des plots métalliques
flottants de part et d’autre des fentes des résonateurs. La Figure 111-23a présente la structure ou c, w et

g sont les dimensions de la boucle carrée, et dx et dy sont les dimensions des plots. Des résultats de
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simulation électromagnétique (HFSS) sont présentés a la Figure 111-23b. Les fréquences de résonance
des modes pairs et impairs sont facilement identifiables par les pics de résonance. Plus la surface des
plots augmente, plus la séparation entre les pics de résonance est importante d’ou une augmentation du
couplage. Nous pouvons noter que la fréquence de résonance la plus élevée reste inchangée quelque
soit la surface du plot (dans des limites raisonnables) ou le niveau de couplage. En effet, la fréquence
de résonance la plus élevée reste fixe tant que la dimension des plots ne perturbe pas la fréquence de
résonance du résonateur isolé. Cette situation est quand méme différente de celle observée sans les

plots, ou les deux fréquences de résonance évoluent en fonction du niveau de couplage.

E <
S 0
10
o
< 20
) ] — Sans plot
-30 -- dx=dy=0,4mm
1 . S e dx=dy=0,6mm
I I 3 dx=dy=0,8mm
>W;( '40 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ y T ‘ T
Données : w=650 pm, c=4800 pm, g=100 pm, 3,0 3,2 3,4 3,6 38 4,0 4,2
$=50 pm, w,,=340 pm (50 Q) Fréquence (GHz)
(@ (b)

Figure 111-23: Couplage de type électrique. (a) Vue de dessus avec les lignes d’acces. (b) Influence de
I’emploi de plots métalliques flottants sur la réponse en transmission.

La Figure 111-24 décrit I’évolution du coefficient de couplage électrique en fonction de la
surface (dx x dy) des plots métalliques flottants pour lesquels seules les formes carrées (dx = dy) et
rectangulaires (dx > dy) ont été étudiées. Les résonateurs, distants de s =50 um et de fréquence de
résonance fo = 3,8 GHz, sont situés sur le niveau supérieur de la surcouche diélectrique et les deux
plots sur son niveau inférieur.

Le plot influe fortement sur le niveau de couplage mais également sur la fréquence moyenne
des deux pics de résonance. En effet, alors que le couplage augmente avec I’accroissement de la

surface des plots, la fréquence moyenne diminue.

Remarque : L’effet étant similaire, nous ne représentons pas le cas dual ou les résonateurs sont situés

sur le niveau inférieur de la surcouche diélectrique et les plots sur son niveau supérieur.
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Figure 111-24 : Evolution du couplage (a) et de la fréquence moyenne {fmo, = (f. + f)/2} (b) en fonction de
la surface du plot métallique flottant (dx x dy).

Le plot autorise une grande liberté au concepteur qui peut réaliser de différentes maniéres le
coefficient de couplage souhaité en utilisant a la fois la distance entre les résonateurs et la dimension
des plots. Un point important a toujours prendre en considération est que I’augmentation du couplage
s’accompagne du déplacement d’une des fréquences et par conséquent de la fréquence moyenne des
deux pics de résonance. En I’absence de plots métalliques flottants, la fréquence moyenne des deux
pics de résonance est de I’ordre de la fréquence de résonance du résonateur seul. L’utilisation de plots
métalliques flottants nécessite donc un réajustement de la fréquence de résonance des deux résonateurs
(et donc sa longueur) de maniere a ce que la fréquence moyenne de ces deux pics de résonance se situe
au voisinage de la fréguence centrale du filtre.

Le phénoméne d’augmentation du coefficient de couplage que nous observons en simulations
électromagnétiques avec des plots métalliques flottants peut s’expliquer théoriqguement a I’aide d’une
analyse circuit. Dans le but d’extraire les coefficients de couplage des résonateurs avec des plots de
couplage, nous proposons des schémas équivalents pour le couplage électrique dans un premier temps

puis pour le couplage magnétique, dans un second temps.

Chaqgue résonateur, comme nous I’avons déja vu dans le 8§ 111.2.3.3, peut étre modélisé au
voisinage de la résonance par un circuit LC (pertes supposées nulles) pour lequel la fréquence de
résonance est définie par f, =1/(27+/LC) . De méme, les couplages inter-résonateurs peuvent étre
représentés d’un point de vue électrique.

En introduisant des plots, nous renforgons le couplage. Notre couplage électrique est capacitif
et nous modelisons I’effet des plots en plagant une capacité Cy, en paralléle au couplage entre les deux

résonateurs. Nous obtenons alors le schéma de la Figure 111-25.
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Plan de symétrie
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Figure 111-25 : Schéma modifié du couplage électrique pour tenir compte du renforcement du couplage.

Les équations résultantes pour les fréquences des résonances (impaires et paires) et le

coefficient de couplage sont alors les suivantes :

e Mode pair: f,, =f, (111-19)
. . 1
e Mode impair : f,, = (1-20)
° 27z\/L(C +Cpy +2Cpp)
d’ou,
2 2 1+ ™
f—f
Mg, = 35— = M - — Cm (11-21)
C
fmp + fep 14 Zmp

Lorsque les valeurs de L, C et C, (C>Cy) sont fixées, quelque soit la valeur de Cp, la
fréquence fy, reste identique. En revanche, la fréquence f,, a tendance a diminuer lorsque la capacité
mutuelle C,, augmente, conduisant a augmenter le couplage. Dans le cas contraire, lorsque Cp,
diminue, son effet sur fy, devient au fur et a mesure négligeable. Quand C,, est nulle nous retrouvons
le cas classique.

A partir du circuit de la Figure 111-25 que nous alimentons par une source de tension
sinusoidale, nous effectuons deux simulations avec le logiciel ADS dans les cas ou C, = 0 F (cas sans
couplage supplémentaire) et Cn, = 0,1 F (cf. Figure 111-26). Dans un souci de généralisation, les
résonateurs isolés sont normalisés a une pulsation de résonance w = 1 rad/s. Nous constatons le méme
effet qu’avec I'utilisation d’un plot metallique flottant. La fréquence f,, diminue permettant ainsi
d’augmenter le coefficient de couplage M de 0,1 a 0,182. De plus, la valeur moyenne des deux
fréguences de résonances se déplace vers une fréquence plus basse, donc nous obtenons le méme
comportement que lors de la simulation électromagnétique ce qui confirme la validité du schéma
équivalent établi. Ce dernier n’est valable que lorsque le couplage supplémentaire ne perturbe pas la

fréquence de résonance du résonateur isolé.
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Figure 111-26 : Influence du couplage supplémentaire sur le coefficient de couplage électrique.

111.3.2.2 Couplage de type magnétique avec plots métalligues flottants

A présent, intéressons-nous au cas du couplage de type magnétique (Figure 111-27). Un seul

plot métallique flottant suffit pour accroitre le couplage et obtenir des résultats similaires au cas du

couplage de type électrique.

o\

b
=

=

Données : w=650 um, c=4800 pum, g=100 um,
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Figure 111-27: Couplage de type magnétique. (a) Vue de dessus avec les lignes d’acceés. (b) Influence de
I’emploi de plot métallique flottant sur la réponse en transmission.
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Figure 111-28 : Evolution du couplage (a) et de la fréquence moyenne {fm., = (f. + fn)/2} (b) en fonction de
la surface du plot métallique flottant (dx x dy).
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Différentes simulations électromagnétiques ont été effectuées afin d’évaluer I’influence des
surfaces (dx x dy) et des formes des rubans flottants sur le niveau du couplage magnétique (cf. Figure
[11-28). Les résonateurs sont situés sur le niveau supérieur de la surcouche diélectrique tandis que le
plot métallique flottant est placé sur son niveau inférieur.

Comme dans le cas du couplage électrique, le plot flottant influe sur le niveau de couplage
magnétique et la fréguence moyenne des deux pics de résonance. Mais, contrairement au cas
précédent, la fréquence moyenne augmente ici au fur et a mesure que la surface du plot augmente.
Toutefois, les niveaux de couplage obtenus sont moins significatifs. Ceci peut s’expliquer a travers
I’étude d’un schéma équivalent de la méme maniere que nous avons procédé pour le couplage de type
électrique. Pour renforcer le couplage magnétique qui est d’origine selfique, nous plagons une self Ly,

en parallele au couplage entre les deux résonateurs ; nous aboutissons au schéma de la Figure 111-29.

Plan de symétrie

L'

| 2R
cC—— LE% L ——¢C

Figure 111-29 : Schéma modifié du couplage magnétique pour tenir compte du renforcement du couplage.

L’analyse du circuit nous permet de déterminer les fréquences impaires fe, et paires fp,

fop = = - et frp = frn (111-22)
27 [ tmbmp
Lmp —2Lm
d’ou,
£ ey
MMp:MZMM. _bm (111-23)
fep fmp tmp Lm 2
L, L

Nous avons effectué les simulations de ce circuit avec le logiciel ADS pour différentes valeurs
de selfs de couplage (Ln, =0 H et Ly, =0,35H). Les résultats sont reportés dans les tableaux de la
Figure 111-30. L’introduction d’un couplage supplémentaire entraine bien une augmentation du
couplage global. Le comportement théorique est identique a celui observé lors des simulations
électromagnétiques ce qui valide le schéma équivalent établi. En effet, quelque soit la valeur de la self

Lmp, la fréquence fy, reste identique tandis que la fréquence f., augmente avec L.
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Parametres d'entrée :

Modele classique Modele modifié

L(H) |C(F) |Lu(H)| L (H) | C (F) | Ln(H) | Lnp(H)
& 1 1 0,1 1 1 0,1 | 0,35
e

Caractéristiques de sortie:

) . f, (Hz)[f,, (Hz)| M, fop (H2)f (H2)] M,
-20 — - Modele classique § 0,168/0,152 |0,101 0.182|0.15210.179
-— Modéle modifié ’ ’ :
'40 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
0,1 0,12 0,14 0,16 0,18 0,2
Fréquence (Hz)
Figure 111-30 : Influence du couplage supplémentaire sur le coefficient de couplage magnétique.

I11.4 Réalisation et résultats expérimentaux

A présent que toute la théorie et la méthode de conception ont été décrites, nous allons

présenter les filtres congus et réalisés.

111.4.1 Application du principe des plots métalliques flottants sur des filtres
d’ordre 2

Nous avons mis en oeuvre le principe des plots métalliques flottants (PMF) en réalisant des
filtres simples d’ordre 2 dans les cas de couplages de type électrique et magnétique. Le but est de
pouvoir comparer sur des exemples I’intérét des plots, mais également de tester la précision du logiciel

de simulation électromagnétique HFSS. La fréquence de résonance fodu résonateur isolé est de 4 GHz.

111.4.1.1 Réalisation d’un couplage électrique classique et avec plots métalliques flottants

Dans cet exemple, nous montrons la flexibilité permise par les plots métalliques flottants
(PMF) pour réaliser un couplage fort. En effet, nous pouvons atteindre ce niveau de couplage de
différentes maniéres en exploitant la distance inter-résonateur et la surface des plots. C’est pourquoi,
nous avons choisi de débuter dans la configuration classique (sans PMF) avec un couplage faible M;,
de 0,05. Ce couplage correspond a une distance inter-résonateur de I’ordre de 120 um. Notre objectif
est alors de réaliser un couplage Mj, de 0,15 avec des résonateurs distants de 120 pm. Une surface
de PMF de 0,7 mm x 0,7 mm est alors nécessaire. Les masques finaux des filtres sont présentés a la
Figure I11-31. La position des lignes d’acceés sur les résonateurs est différente entre les deux masques

pour obtenir une adaptation correcte. Les acces sont de type microruban pour faciliter la connexion

avec d’autres circuits, d’ou le placement des lignes d’excitation et des résonateurs sur le premier
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niveau conducteur (niveau inférieur) et les plots métalliques flottants (PMF) sur le second (niveau
supérieur, cf. Figure I11-17).

Lignes microrubans

Dimensions des résonateurs et des PMF:
4./ " L =8,56 mm w=0,70 mm
=5,94 mm W,,= 0,24 mm
~—] 1 t1= 3,50 mm g=0,10 mm
t2 = 1,40 mm s=0,12mm
| dxdy = 0,70x0,70 mm? (PMF)
0 -
L , — Sans PMF
/ --- Avec PMF

—— ..

.

S, (dB), S,, (dB)
KN
T

>\511
.\‘\\\\‘\\\\‘\\\\

1 2 3 4 5 6 7
Fréquence (GHz)

(b) (©

Figure 111-31 : Masques de filtre d’ordre 2 avec couplage électrique. Configurations : (a) classique, (b)
avec plot métallique flottant (PMF). (c) Réponses électromagnétiques.

Dans la configuration classique, le filtre est centré a 4 GHz avec une bande passante relative
de 5,5 % a 15 dB d’adaptation (cf. Figure I111-31c). Avec I'utilisation de PMF, la fréquence centrale
devient 3,76 GHz et la bande passante relative 14,3 %. Nous constatons qu’avec I’emploi de PMF, la
bande passante s’élargit vers les basses fréquences ce qui est en accord avec notre étude préliminaire.

Les mesures présentées a la Figure 111-32 sont en relativement bon accord avec les
simulations. Toutefois, la bande passante mesurée de la configuration avec PMF est nettement
inférieure a celle prévue en théorie. Cet écart signifie que le couplage réel entre les deux résonateurs
est plus faible que celui simulé. Face a ce constat, nous avons procédé a une série de contrbles
(dimensionnels et technologiques). La vérification des dimensions géométriques du filtre au
microscope binoculaire n’a révélé aucune anomalie. En revanche, I’étude profilométrique qui a
consisté a mesurer I’épaisseur de la surcouche diélectrique a permis de constater une hauteur de dépot
de 38 um au lieu de 30 um. Le non-respect de cette hauteur de dépbt a eu pour conséquence de
modifier la valeur du couplage (vers le bas) et donc la réponse du filtre. Ceci a été confirmé lorsque
nous avons resimulé les deux configurations en modifiant I’épaisseur de la surcouche diélectrique a
38 um. A noter que la configuration classique a été moins affectée que la configuration avec des PMF
car I’incidence de I’épaisseur de surcouche sur le couplage est moindre.
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Remarque : Cette erreur n’est pas liée au process de fabrication en lui-méme mais a I’'usure d’un

élément matériel, en I’occurrence la raclette utilisée pour les dépots.
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o o N
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Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@) (b)

Figure 111-32 : Réponses simulées et mesurés des filtres d’ordre 2. (a) Sans PMF. (b) Avec PMF.

111.4.1.2 Réalisation d’un couplage magnétique classique et avec plots métalligues flottants

Nous avons également appliqué le principe des plots métalliques flottants (PMF) sur un
couplage de type magnétique. Contrairement au cas précédent ou la présence de PMF permet
d’augmenter trés fortement le niveau du couplage, le couplage magnétique est moins sensible aux
PMF. C’est pourquoi, nous avons choisi de séparer les résonateurs de 60 pum (soit un couplage Mq, de
0,15 dans la configuration classique) et de réaliser un couplage M1, de 0,2 (configuration avec PMF).
La Figure 111-33 présente les masques finaux des deux configurations de filtres d’ordre 2.

Dans la configuration de couplage classique, le filtre est centré a 4 GHz avec une bande
passante relative de 8 % a 15 dB d’adaptation (cf. Figure 111-33c). En revanche, en utilisant un PMF, la
fréquence centrale du filtre est de 4,2 GHz pour une bande passante relative de 11,4 %. La présence du
PMF élargit la bande passante vers les hautes fréquences ce qui est en corrélation avec notre étude
préalable. En outre, les résultats de mesures présentés a la Figure 111-34 sont en accord avec I’analyse
électromagnétique. La configuration de couplage magnétique avec PMF est moins affectée par la

mauvaise épaisseur de surcouche diélectrique que dans le cas précédent parce que le couplage apporté
par le PMF est plus faible.
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Dimensions des résonateurs et du PMF:
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Figure 111-33: Masques de filtre d’ordre 2 avec couplage magnétique. Configurations : (a) classique,
(b) avec plot métallique flottant (PMF). (c) Réponses électromagnétiques.
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Figure 111-34 : Réponses simulées et mesurés des filtres d’ordre 2. (a) Sans PMF. (b) Avec PMF.

111.4.2 Conception d’un filtre d’ordre 4 en bande C

Le filtre d’ordre 4, objet principal de I’étude de ce chapitre, s’appuie sur le principe des plots
métalliques flottants (PMF) qui a été étudié au paragraphe précédent. Un couplage magnétique est
réalisé entre les résonateurs n°1 et n°4. Ceux-ci sont placés sur le niveau conducteur 1 afin que les
extrémités des lignes d’acces (50 Q) soient microruban pour la mesure. Ensuite, les résonateurs n°2 et
n°3 sont placés sur le niveau conducteur 2 pour obtenir les valeurs de couplages, électrique et mixte,
nécessaires. A partir des abaques des 8 111.3.1.1 et 111.3.2.1, nous déterminons les distances inter-
résonateurs. En raison de I’utilisation de PMF pour atteindre la valeur de couplage électrique entre les

résonateurs n°2 et n°3, il faut réajuster leur fréquence de résonance.
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Méme si toutes dimensions sont connues, la structure nécessite un réglage car la matrice
objectif est une matrice idéale. Les dimensions finales du filtre sont de 9,040 mmx 10,95 mm (cf.
Figure 111-35). Le décalage de positionnement entre les résonateurs n°1 et n°2 et, n°3 et n°4 a peu
d’effet sur la valeur du couplage mixte. Nous avons également étudié I’influence des couplages
croisés, non désirés mais imposés par la géométrie du filtre. Nous avons donc simulé le couplage entre
les résonateurs n°1 et n°3 en enlevant les résonateurs n°2 et n°4 (le filtre est symétrique). En premiére
approche, le couplage parasite Mz est négligeable comparé aux couplages M, et My Bien

évidemment, avec les résonateurs en place, la valeur de My serait quelque peu différente.

Ligne microruban

La=4.354 mm
wa=wb=0.650 mm
Lb=4,450 mm
g=100 pm
sa=0.050 mm
sab=-0.030 mm
sb=0.226 mm
S.p Sy ty=2mm
The tx=2.86mm
f L J} dx=1.176 mm
@ @ L dy=0.77mm
r —Pg b sp=1mm
W 2 3
1 4
Niveau métallique 1 Niveau métallique 2

Figure 111-35 : Masques des 2 niveaux de métallisation du filtre passe-bande d’ordre 4.

La Figure 111-36 compare les réponses théorique (matrice de couplage) et électromagnétique
(HFSS) du filtre d’ordre 4. Les pertes d’insertion simulées du filtre sont de I’ordre de 0,57 dB
(adaptation est supérieure a 15 dB) et la platitude de 0,41 dB. En revanche, la réjection a fyo_ est
insuffisante. Méme si ce filtre ne satisfait pas les spécifications fixées du filtre en bande C, que nous

avons longuement évoqué au chapitre I1, nous avons quand méme choisi de le réaliser.

-@2 n%3 ”;4- Marqueurs

(simulation EM) :

m1=2,225 GHz
) S21=-28,92 dB
e m2= 3,40 GHz
S21=-0.82 dB
m3= 3,74 GHz
S21=-0,57 dB
md= 4,20 GHz
S21=-0,98 dB
| | 1 : | m5= 4,45 GHz
S21=-27,68 dB

--- Simulation théorique
— Simulation EM

m1

T T T PP PPy P ¥

Fréquence (GHz)
Figure 111-36: Réponses théoriques et électromagnétiques du filtre d’ordre 4.
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111.4.2.1 Résultats expérimentaux

La Figure 111-37 présente la photographie du filtre réalisé au laboratoire et une comparaison
entre les résultats de simulations électromagnétiques et de mesures. Ces mesures ont été effectuées sur
une cellule de test wiltron. Le niveau de pertes mesuré est de I’ordre de 1,13 dB pour une adaptation
supérieure a 12 dB. Nous pouvons observer que la bande passante mesurée est nettement inférieure a
celle prévue en théorie. Comme pour le cas du filtre d’ordre 2, I’influence d’une erreur sur I’épaisseur

de surcouche modifie de fagon significative les performances du filtre.

0
_| — Simulation EM
--- Mesure

—-15 —
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e S _
< o

0 D .30 |
e =

S @

45 _|

I 7

9’04 mm -60 T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T

Fréquence (GHz)
Figure 111-37: Photographie et résultats expérimentaux du filtre passe-bande d’ordre 4.

La Figure 111-38 présente les résultats simulés (hs = 30 um) et expérimentaux du filtre sur une
plus large bande. Lors de notre étude, hous n’avons pas considéré les remontées parasites apparaissant
dans la bande 2Tx. Néanmoins, pour les éliminer, une solution serait d’intégrer des structures coupe-
bandes aux lignes d’acces du filtre (stubs en circuit ouvert, ligne a encoche ou spur-line).
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Figure 111-38 : Résultats de simulation et de mesure du filtre d’ordre 4 sur une plus large bande.
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Pour confirmer ce résultat, nous avons re-simulé la structure en modifiant I’épaisseur de la
surcouche diélectrique a hs = 38 um. Sur la Figure 111-39, nous constatons un meilleur accord pour la

réponse en transmission entre la mesure et la nouvelle simulation. Cependant, On observe que I’on ne

retrouve pas le niveau d’adaptation mesuré.

S, Sy, (dB)

— Simulation EM (h=38um)
--- Mesure .
-30 T T T ‘ ‘

4

Fréquence (GHz)
Figure 111-39: Mesure et réponse simulée avec prise en compte d’une hauteur de surcouche diélectrique de
38 um.

Remargue : nous avons simulé ces structures avec Momentum mais les résultats obtenus sont moins
précis que ceux de HFSS.

111.4.2.2 Influence de la hauteur de capot sur la réponse du filtre :

Les résultats des simulations électromagnétiques que nous avons présentés, concernaient le
filtre dans un environnement libre, or le filtre est généralement enfermé dans un boitier. Nous avons
donc étudié I’influence de la hauteur du capot sur la réponse du dispositif (cf. Figure 111-40).

Lorsque la hauteur du capot diminue, nous remarquons une légere modification en fréquence
de la réponse du filtre. L’influence est toutefois minime méme dans le cas critique ou le capot est
placé a une hauteur de 1 mm au dessus du circuit. Le confinement des champs dans les couches
diélectriques fines est a I’origine de cet effet. Généralement, dans un récepteur en bande C, le capot est

situé a une hauteur de I’ordre de quelques millimétres (typiquement 3 mm).

0 - = , 0 ——
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o -10 —~ ]
AR S 20— ‘
& ] — Sans capot 4 & -30 /\ /\
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i | Capot a 3 mm -40 |
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-30 ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T '50 ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
3 3,4 3,8 4,2 4,6 3 3,4 3,8 4,2 4,6
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 111-40 : Influence de la hauteur de capot sur la réponse électromagnétique du filtre.
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111.4.3 Conception de filtres d’ordre 3

Dans le but de souligner encore la souplesse de conception offerte par la technologie
multicouche et de vérifier en pratique la maitrise du processus de conception, nous avons réalisé trois
filtres supplémentaires devant répondre a des spécifications que nous avons fixé nous-mémes. Ces

filtres d’ordre 3 sont centrés a 4 GHz et présentent une bande passante relative de 15 %.

111.4.3.1 Filtre d’ordre 3 avec zéro de transmission en basse fréguence

Pour ce premier filtre, nous avons choisi de placer un zéro de transmission & 3 GHz. A I’aide
du logiciel FILCAV, nous obtenons la matrice de couplage passe-bas normalisée [m;] donnée au
Tableau I11-6.

[m.] 1 2 3
1 -0.090 | 1,102 | -0,339
2 1,102 | 0279 | -1,102
3 -0,339 | -1,102 | -0.090

Tableau I11-6 : matrice de couplage idéale passe-bas (r = 1,358).

Dans cette matrice, les coefficients présents sur la diagonale principale sont non nuls. Ces
coefficients ne représentent pas des couplages mais une désynchronisation des résonateurs par rapport
au résonateur synchrone résonant a la fréquence f,. Afin d’obtenir la nouvelle fréquence de résonance
foi du résonateur d’indice i, nous opérons la correction suivante :

foi = fo — .% (111-24)

Cela nécessite donc d’ajuster les dimensions des résonateurs. Par ailleurs, la réponse du filtre
étant asymétrique, le logiciel FILCAV a déterminé pour ce cas une matrice également asymétrique
(par rapport a I’antidiagonale). Par conséquent, la structure physique est également dissymétrique ce
qui augmente le nombre de parametres de réglage et sa complexité. Toutefois, la matrice de couplage
du réseau synthétisée n’est pas unique et le passage d’une matrice de couplage a une autre se fait par
transformation orthogonale ou « rotations ». L’opération de rotation consiste a appliquer a une matrice
initiale [m(,] une transformation orthogonale. La matrice résultante [mp+)] @ une forme différente,
mais posséde les mémes valeurs propres. Comme, nous voulons obtenir ici une matrice symétrique par

rapport a I’antidiagonale, nous appliquons une suite de transformation orthogonale :

(M |=[ Ty |- My |- [Ty ]_1 pourn=1,2,3,... (111-25)

ou [mp], [Mpsy] et [Te] représentent respectivement la matrice de couplage avant la néme

trasnsformation, la matrice de couplage aprés la n®™ transformation et la n°™ matrice de

transformation.
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Remarque : les matrices mg, et mg,+1) Sont toujours symétriques par rapport a la diagonale principale.

Dans I’équation (I11-25), si I’élément (j, j) de T, est égal a -1 et les autres éléments sont égaux
a une matrice diagonale unitaire, alors les éléments de la j*™ ligne et de la j*™ colonne de M) auront
un signe opposé a ceux de [mg] (excepté (j, j)). En appliquant a la matrice de couplage [m;] du
Tableau 111-6 la transformation orthogonale T; du Tableau I11-7a, nous obtenons donc la matrice [m;]

du Tableau HI-7b .

1 -1 0 0 1 -0.090 -1,102 0,339

2 0 1 0 2 -1,102 0.279 -1,102

3 0 0 1 3 0,339 -1,102 -0.090
(@) (b)

Tableau 111-7 : (a) Matrice de transformation. (b) Matrice de couplage aprés transformation.

En terme de réalisation, il n’est pas possible d’avoir deux couplages électriques sur le méme
résonateur, c’est a dire sur le résonateur n°2. C’est pourquoi, nous utilisons un couplage de type mixte,
différent de celui rencontré précédemment. Le couplage positif entre les résonateurs n°1 et n°3 est
magnétique. Ceux-ci sont placés sur le premier niveau conducteur tandis que le résonateur n 2 est sur
le niveau supérieur de la surcouche diélectrique. Les valeurs des couplages dénormalisés passe-bande
sont les suivants : My, = M =-0,148, M3 = 0,046 et Q. = 6,3.

A la Figure 111-41, nous présentons le masque final du filtre, dont les dimensions sont de
12,8 mm x 6 mm, et une comparaison entre les réponses électromagnétiques et expérimentales pour
laquelle un bon accord en transmission est constaté. La désadaptation du filtre est attribuée a la
mauvaise épaisseur de la surcouche diélectrique lors de la réalisation du filtre. Nous observons a partir
des résultats théoriques et expérimentaux, deux zéros de transmission dans la bande atténuée

inférieure.
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Figure 111-41 :. (a) Masque du filtre d’ordre 3 a ZT BF. (b) Réponses simulées et mesurées.

-116 -



Chapitre 111 — Etude et réalisation de filtres multicouches a boucles ouvertes

111.4.3.2 Filtre d’ordre 3 avec zéros de transmission HF

De manieére similaire, nous avons cherché a obtenir un zéro de transmission dans la bande
atténuée supérieure tout en conservant des niveaux de couplages similaires. A I’aide de FILCAV, nous
obtenons la matrice [m] du Tableau 111-8 pour laquelle le zéro de transmission haute fréquence est

situé a 5,4 GHz. La matrice étant parfaitement symétrique, aucune transformation orthogonale n’est

nécessaire.

[m] 1 2 3
1 0086 | 1.105 | 0,324
2 1,105 | -0.297 | 1,105
3 0324 | 1,105 | 0,086

Tableau 111-8 : Matrice de couplage normalisée (r=1,358).

Les valeurs des couplages dénormalisés passe-bande sont les suivants : M, = My = 0,149,
Mis = 0,044 et Qe = 6,3. Afin de créer un couplage positif entre les résonateurs n°1 et 2, et n°2 et 3,
nous retournons simplement le résonateur central (cf. Figure 111-42). Sur cette figure, nous présentons
également les réponses électromagnétiques et expérimentales. Lié a la mauvaise épaisseur de

surcouche diélectrique, le filtre mesuré est désadapté et sa bande passante est plus étroite
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1 2 3 4 5 6 7 8 9
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Figure 111-42 : (a) Masque du filtre d’ordre 3 a ZT HF. (b) Réponses simulées et mesurées.

111.4.3.3 Filtre d’ordre 3 replié

Nous nous appuyons sur la matrice de couplage précédente (cf. Tableau I11-8). A partir de la
structure précédente, nous avons replié sur elles-mémes les lignes de longueur électrique A4/2 afin de
diminuer I’encombrement du résonateur, et par voie de conséquence celui du filtre (cf. Figure 111-43a
et Figure 111-44). Une topologie de ce type permet de confiner a outrance les champs, I’énergie étant

davantage concentrée sur le résonateur. Le couplage entre les résonateurs est donc plus faible. Il est
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donc nécessaire de diminuer considérablement leur espacement pour réaliser des couplages forts : le
filtre occupe alors un encombrement plus réduit (9 mm x 5 mm). Les réponses simulées et mesurées

de ce filtre sont présentées a la Figure I11-43b et montrent un accord satisfaisant.

0
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1 2 3 4 5 6 7 8 9
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(a) (b)

Figure I11-43 : Filtre d’ordre 3 a résonateurs repliés. (a) Masque. (b) Simulation et mesure.

Fréquence (GHz)

Figure 111-44 : Photographie du filtre d’ordre 3 a résonateurs repliés.

111.5 Conclusion

La conception de filtres sélectif a lignes couplées a bandes passantes moyennes ou larges est
délicate voire impossible dés lors que le concepteur désire les réaliser sur des technologies classiques.
En effet, ces filtres requiérent de fortes valeurs de couplages qui sont limitées par les procedés de
fabrication et notamment de gravure. Comme nous I’avons mis en évidence dans ce chapitre, une
approche multicouche permet de maitriser facilement des couplages forts et offrent de nombreux
degrés de liberté lors de la conception. Nous avons réalisé et mesuré différents filtres qui nous ont

permis de valider les méthodes de synthése et de conception utilisées. La technologie multicouche
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n’est certes pas la solution universelle, mais elle est une solution alternative intéressante aux
technologies planaires beaucoup plus limitées quant a elles.

Pour atteindre des spécifications trés critiques, il faut a la fois une technologie maitrisée et des
outils de simulation électromagnétique performants. Pour le premier point, nous avons pu constater
que les mesures sont parfaitement reproductibles ce qui prouve la maitrise du procédé technologique.
Cependant, il faut accentuer la maitrise des dimensions technologiques critiques et notamment des
épaisseurs des couches diélectriques.

Dans ce chapitre et le précédent, nous avons exploré deux topologies concurrentes pour tenter
d’approcher au mieux les spécifications électriques d’un filtre en bande C proposées par Alcatel
Alenia Space et le CNES. Sans pour autant étre totalement catégorique, il semble que la topologie
DBR soit plus a méme d’apporter la meilleure solution. En effet, par rapport a la topologie boucle
ouverte, cette topologie particuliere permet d’accentuer la réjection du filtre a la fréquence critique
(i.e. fooL) tout en relachant les performances ailleurs. C’est a ce prix et seulement a celui-ci que le
gabarit de filtrage pourra étre tenu. De plus, cette fréquence critique directement liée a la longueur des
stubs HF associée peut donc étre réglée a posteriori en ajoutant des plots de réglage a I’extrémité de
ces stubs [I11.43]. C’est un avantage important pour I’industriel de pouvoir ajuster finement une
réponse dés lors qu’il utilise des matériaux dont les valeurs des caractéristiques sont sujettes a des
fluctuations éventuelles.

Pour améliorer la réjection du filtre aux abords de la bande passante, nous avons utilisé les
zéros de transmission pouvant étre apportés soit par des stubs en paralléle (topologie DBR) ou soit par
des couplages entre résonateurs non adjacents. Nous proposons dans le dernier chapitre de combiner
ces deux topologies en mettant a profit des couplages fortuits, que I’on peut faire apparaitre a partir de

résonateurs DBR, tout en préservant I’aspect forte réjection inhérent a cette topologie particuliére.
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Chapitre IV — Exploitation des couplages de proximité apparaissant dans les topologies de filtres a stubs

IV.1 Introduction

Dans le chapitre Ill, la méthode s’appuyant sur une matrice de couplage a montré son
efficacité pour concevoir des filtres a résonateurs couplés. Cette méthode largement éprouvée dans le
cas des filtres en guides est suffisamment générale pour permettre d’appréhender tous les phénomenes
apparaissant sur une structure de filtrage. Cette notion de matrice de couplage est trés importante car
elle définit a elle seule le filtre permettant de prendre en compte tous les couplages possibles
(couplages d’entrée, de sortie et inter-résonateurs).

Dans le chapitre I1, nous avons vu les avantages trés intéressants qu’apporte la topologie DBR.
Ses caracteristiques particuliéres, ses degrés de liberté et sa souplesse, lui permettent de répondre
aisément a des spécifications électriques sévéres. Toutefois, comme pour les autres topologies
classiques de filtres a stubs, un phénoméne n’est pas pris en compte dans la synthése : il s’agit des
couplages de proximité apparaissant de facon fortuite entre les résonateurs adjacents ou non adjacents.
Ces couplages non pris en compte par les synthéses traditionnelles influent beaucoup sur la réponse
électrique des structures, et peuvent étre de surcroit de nouveaux parametres de réglage.

Ce nouveau chapitre va donc étre consacré a I’exploitation des phénomeénes de couplage pour
continuer a profiter des avantages des topologies DBR tout en essayant d’améliorer encore les
performances. Cela nécessite de définir et de mettre en ceuvre des techniques de synthése adaptées
pour maitriser les phénoménes. A ce niveau, les techniques inspirées des synthéses de filtres a
résonateurs couplés volumiques ou planaires qui sont basées sur I’utilisation de matrices de couplage
semblent trés intéressantes.

Néanmoins, le probléme du DBR est plus complexe qu’il peut y paraitre. Contrairement aux
structures classiques, la réponse de la topologie DBR présente un nombre de zéros de transmission
deux fois supérieur au nombre de poles et les lignes de transmission ne se comportent pas comme des
éléments localisés ce qui rend difficile son analyse par des méthodes classiques. Ainsi, les outils
développés notamment par Xlim (& Limoges) et I'INRIA (Institut National de Recherche en
Informatique et Automatique) ne peuvent donc pas fonctionner directement dans le cas de la topologie
DBR [IV.1]-[IV.5].

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous définissons une technique de synthese pour la
topologie DBR qui intégre les couplages aprés en avoir montré I’influence significative sur un
exemple. La technique de synthése consiste en une modélisation matricielle du comportement
électrique du filtre. Nous présenterons également une méthode de conception.

Dans la seconde partie, nous mettons en ceuvre cette méthode de conception pour réaliser trois
filtres : deux filtres microrubans et un filtre multicouche. En effet, notre objectif concerne également
le développement de topologies multi-niveaux permettant d'obtenir des structures ultra-compactes et

pour lesquelles I'optimisation de couplages fortuits doit étre maitrisé avec des outils adaptés. Ce type
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de structure doit ouvrir de nouvelles perspectives pour répondre aux besoins de miniaturisation et de

performance accrus des dispositifs.

V.2 Influence des couplages dans la topologie DBR

Pour illustrer Iinfluence que peut avoir le couplage sur la réponse d’un filtre DBR, nous

présentons a la Figure 1V-1 les résultats d’un travail réalisé en bande Ku, dans le cadre d’une étude

effectuée par le LEST pour le compte de Alcatel Alenia Space [IV.1]. Deux versions de filtre passe-

bande DBR d’ordre 4 ont été réalisées en technologie microruban sur un substrat d’alumine
(hs = 254 um, g, = 9,9). Dans la premiére version du filtre, les spécifications a atteindre sont respectées
mais il s’avére que les zéros de transmission dans la bande atténuée sont moins marqués que sur la

réponse circuit (non représentée). Il a été établi que cette différence provient de la présence de
couplage parasite entre les stubs du filtre [I\VV.7]. Ce phénomeéne peut étre mis en évidence en utilisant

des modeles de lignes couplées dans le modeéle circuit.

Aprés un examen de différentes configurations, la seconde version de filtre a été retenue. Elle
repose sur une inversion des positions des stubs deux a deux, consistant a alterner des deux c6tés du
filtre des stubs basse fréquence (BF) et haute fréquence (HF). En favorisant les couplages de nature
différente (stubs BF et HF), I’isolation entre les deux bandes de fréquence a séparer est améliorée.
L’importance des phénoménes de couplage entre résonateurs adjacents étant établie, il reste a les

exploiter dés la synthése.

Premiére version

BF1 BF2 BF3 BF4

i L0 T
4 Mesures :
= 104 Premiére version — U—H U—H = :'r:
9V — Seconde version
) | HF1 HF2 HF3 HF4
o -20 -
e 1 11,2 mm
= =99
D 907 h =254 ym
a N ™ Seconde version
D .40 - == s
40 BF1 BF3
| HF2 HF4
-50 ‘ : ‘ ‘ e
10 14 == — E
Fréquence (GHz) 0
HF1 HF3
BF2 BF4
11,2 mm

Figure IV-1 : Importance des phénomeénes de couplage (substrat d’alumine).
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Remarque : rappelons que dans le cadre de la conception des filtres DBR multicouches en bande C
(cf. chapitre 1), les couplages entre les différents stubs étaient limitées par la faible épaisseur de
diélectrique. Compte tenu de cette caractéristique, la capacité propre des stubs était tres grande
devant celle de la capacité de couplage, rendant ainsi le coefficient de couplage associé a deux stubs
adjacents tres faible. Ceci nous avait permis de rapprocher les stubs sans voir apparaitre de

phénomeénes parasites (cf Figure 11.37).

IVV.3 Analyse matricielle du filtre DBR

L’influence des couplages dans la topologie DBR étant connue, il s’agit a présent de définir
une technique de synthése la plus compléte possible pour concevoir des filtres DBR en y intégrant les
couplages de proximité. Nous privilégions une méthode sous forme matricielle pour modéliser le
comportement électrique du filtre et pour exploiter les couplages entre résonateurs, mais aussi plus

finement entre les stubs qui le composent.

I1VV.3.1 Détermination de la matrice de répartition [S] du filtre

Un filtre peut étre considéré comme un quadripdle électrique dont les bornes d’entrée sont
alimentées par un générateur de courant I, de conductance interne Gg, et dont les bornes de sorties sont
chargées par une conductance Gs (cf. Figure 1V-2a). Ce quadripdle, qui n’est rien d’autre qu’une
« boTte noire », est généralement décrit dans le domaine des hyperfréquences par les paramétres de la
matrice de répartition [S]. Cette matrice définit la maniere dont I’énergie se répartit aux différents

acces du quadripble dont le graphe de fluence est donné a la Figure 1V-2b.

le ls 1 821 b2
lg VQI Quadripdle IV Gg Shy AS,,
b, S, a,
@ (b)

Figure 1V-2 : (a) Quadripdle chargé sur ses conductances d’accés. (b) Parametres [S].

La matrice [S] vérifie la relation (IV-1) dans laquelle les quantités a;, a, sont les amplitudes

complexes des ondes entrantes et les quantités by, b, celles des ondes sortantes :
S,, S
[bl}{ " nHai} (IV-1)
b2 S21 S22 a2
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Lorsque les concepts tension et courant ont un sens (cas des lignes T.E.M par exemple), un
quadrip6le peut étre étudié a I’aide des courants et des tensions selon les conventions définies sur la
Figure 1V-2. Les relations (IV-2) et (IV-3) lient les amplitudes des ondes entrantes et sortantes aux

courants (le, Is) et aux tensions (Ve, Vs) situés aux accés du quadripdle :

281/ |Gg =V, + I/Gg et 28,/ \|Gg = Vs + I/Gs (IV-2)
201/ \/G; = Ve - 1/Ge et 2b,/ \|Gg = Vs - I/Gs (Iv-3)

Les expressions précédentes nous conduisent aux parameétres de la matrice [S] :

e Le paramétre Sy; est le coefficient de réflexion de I’accés 1 lorsque I’acces 2 est fermé sur Gs :

V.-1./G V
S, z[ﬂj _VeliGe o6 Ve (V-4
A V,+1, /G, Iy
e Le parametre S,; est le coefficient de transmission entre la source et la charge, aussi appelé

fonction de transfert, nous avons :

821:(&} - jo L) GEGs'ﬁ (IV-5)
a ), , VGe (V. +1,/G) I

Les paramétres S, et Sy, sont interprétés de fagon analogue. A présent que ses propriétés en

réflexion et en transmission sont définies, le quadripble est complétement caractérisé.

1VV.3.2 Repreésentation quasi-equivalente du filtre DBR

Comme nous I’avons vu au chapitre 11, un filtre passe-bande DBR a stub en circuit-ouvert est
constitué par des résonateurs et des inverseurs d’admittance quart d’onde [IV.8]-[1V.9]. Il est défini
par sa fréquence centrale (fo), la largeur de bande relative (w), la position des zéros de transmission en
bande basse et en bande haute (f,, f,,) ainsi que I’ondulation dans la bande (An) et I'impédance
caractéristique des lignes en entrée et en sortie du filtre (Z).

Les inverseurs d’admittance quart d’onde d’impédance Zinv; j peuvent étre remplaces par des
inverseurs d’admittance J; ; idéaux (indépendants de la fréquence) dans I’hypothése de travail ou la

bande passante du filtre est étroite. Il est défini par :
Ji'j = Zo/ Zinvi,j (|V-6)

Nous créons alors le réseau électrique de la Figure 1V-3 dans lequel Gg et Gs sont
respectivement les conductances d’entrée et de sortie. Les admittances caractéristiques yb; et yh;

représentent respectivement les admittances ramenées en entrée des stubs basse et haute fréquences
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(stubs BF et HF), de longueur ls; 4, Is; i+, et d’admittances caractéristiques normalisées ys; ; et ys; » du

résonateur DBR d’indice i :
ybi = j-ys; 1-tan(2m-f-1s; 1/Co) (IV-7)
yhi = j-ysi, > tan(2m-f-1s;, »/Co) (IVv-8)

L’admittance totale ramenée d’un résonateur DBR d’indice i, peut s’écrire :

ydbri = yb; + yh; (1V-9)
DBR 1 DBR 2 DBR N
— — —
I l, I I I Iy I'y (N
| > > >
I % Vo | Jox V, Jio I Vi
Ge yb, yh; yb, yh, yby yhy Gs

Figure IV-3 : Filtre DBR d’ordre N représenté sous forme de réseau.

A partir de ce réseau, nous pouvons déterminer les paramétres de la matrice de répartition [S]
en écrivant dans un premier temps les équations nodales et en calculant ensuite les tensions d’entrée

V, et de sortie V.1 en fonction du courant d’entrée Ig.

Remargue 1 : dans un souci de simplification, les lignes de transmission sont situées dans I’air
(co= 299 792 458 m/s). D’autre part, les positions des admittances ramenées des résonateurs peuvent

étre interverties (ybi <> yh;).

1VV.3.3 Détermination de la matrice nodale

Le réseau de la Figure 1V-3 est entierement défini par le systéeme d’équations suivant
(cf. Annexe C) :

| [ Ge  i-dn 0 v
IE ‘]01 ydbrl . :

0 . \
_ . | (IV-10)

: ' ydbry  j-IN N4t '

0 . ’ \Y
| 0 J"]N,N+l GS | N+1
L’expression (I1V-10) peut également s’écrire sous la forme :

I1=[Y]IV] avec [Y]=[G]+[Ydbr]+jJ] (IV-11)
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ou,
e [I] est le vecteur courant de dimension (N + 2) pour lequel [1] = [ly, O,..., 0]

e [V]est le vecteur tension de dimension (N + 2) avec [V] = [Vo, Va,..., Vsl

o [\.(] est la matrice nodale (N + 2, N + 2) Elle est toujours symétrique par rapport a la diagonale

principale.

Remarque : ne pas confondre la matrice nodale [\.(] de dimension (N + 2, N + 2) avec la matrice
d’admittance [Y] de dimension (2, 2).

e [G]est la matrice conductance (N+2, N+2). C’est une matrice réelle dont tous les éléments sont

nuls sauf : G = Gg et Gusanet = Gs

e [Ydbr] est la matrice admittance nodale (N+2, N+2). C’est une matrice qui contient ci les

admittances ramenées des résonateurs DBR sur la diagonale principale.
Ydbr,; = ydbr; pouri=1aN
o [J] est la matrice inverseur d’admittance (N+2, N+2). Cette matrice réelle et symétrique par
rapport a la diagonale principale rend compte de tous les couplages « lignes » entre résonateurs,
les autres éléments étant nuls. Ici, cette matrice est constituée de deux diagonales secondaires

voisines de la diagonale principale. Seuls les termes J;i.1 ne sont pas nuls (pour i =0 a N+1). On

ne prend en compte que les couplages entre résonateurs adjacents.

Pour déterminer les parametres S;; et Sy; du réseau de la Figure 1V-3 et ainsi calculer sa
réponse en fréquence, il suffit de résoudre le systéeme matriciel (1VV-10) a I’aide des relations (IV-4) et
(IV-5).

A ce stade, nous avons cherché a établir une matrice de couplage pour le filtre DBR du type de
celle que nous avons utilisé au chapitre précédent. Pour des bandes passantes faibles, I’avantage de la
matrice de couplage est qu’elle est indépendante de la fréquence. Avec un résonateur classique,

modélisable par un schéma LC série ou paralléle, il est simple d’isoler les éléments dépendants de la
fréguence [IV.10], 0. En revanche, pour le résonateur DBR, la difficulté réside dans son comportement

particulier. En effet, a la fois la résonance et les zéros de transmission se trouvent sur la diagonale
principale de la matrice nodale (IV-11). En outre, pour un résonateur DBR, nous avons deux
dépendances en fréquences différentes (pour les stubs basse et haute fréquences) qui varient selon une
tangente (cf. équations (IV-7) et (IV-8)). Cette donnée complique quelque peu la manipulation de la
matrice nodale pour créer la matrice de couplage, qui est un «rapport» entre les inverseurs
d’admittances et les résonateurs. Par ailleurs, nous avons déterminé, par analogie, un schéma

équivalent d’un résonateur DBR en éléments localisés. Il est constitué de deux résonateurs LC série
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shuntés. A ce jour, nous n’avons pas réussi a I’exploiter convenablement ; cependant cette piste se
devait d’étre explorée.

L’établissement d’une matrice de couplage n’est pas une fin en soi. Effectivement, ce qui nous
importe principalement ici, c’est de disposer d’un outil nous permettant d’exploiter les couplages de
proximité. La matrice nodale, qui contient de nombreuses informations, semble tout a fait appropriée.
Il s’agit a présent de faire apparaitre des couplages, dans la matrice nodale que nous avons établi

précédemment, afin de les exploiter..

1VV.3.4 Couplage inter-résonateur

Observons a présent, I’effet de I’insertion d’un couplage sur notre matrice nodale. A cet effet,
nous considérons I’exemple d’un filtre d’ordre 3 dans lequel le résonateur DBR1 est couplé avec le
résonateur DBR3. Le couplage est modélisé par un inverseur d’admittance idéal d’admittance

caractéristique Jcrys (Figure 1V-4).

E DBR 1 DBR 2 DBR 3 S
— — —
I’y l, Iy I, I I, I'y l,
Ieg% §VO Jor V, Ji, V, Jas \'A Ja4 V,
G: Yb, h, Yb, Yh, /b Yh, Gs
JCris

Figure 1V-4 : Filtre DBR d’ordre 3 avec insertion d’un couplage inter-résonateur.

A partir du schéma précédent, nous obtenons la matrice nodale suivante du Tableau IV-1 dans
laguelle le couplage Jcriz apparait sur une diagonale secondaire a I’intersection entre la ligne du
résonateur DBRL1 et la colonne du résonateur DBR3. Le couplage opere de fait sur I’ensemble des
stubs : BF1-BF3, BF1-HF3, HF1-BF3, HF1-HF3.

[Y] E DBR1 DBR2 DBR3 S

0 1 2 3 4

E 0 Ge j-Jdot 0 0 0

DBR1 | 1 j-Jo ydbr; j-di i-JCr13 0

DBR2 2 0 j'J12 ydbrz j'-]zg 0
DBR3 | 3 0 e j-das ydbrs; R

S 4 0 0 0 j-das 0
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A titre d’illustration, nous analysons sous forme matricielle un filtre DBR symétrique
d’ordre 3 dans lequel les zéros de transmission basse fréquence sont confondus, ainsi que les zéros de
transmission haute fréquence (cf. Tableau 1V-2). Ce filtre est étudié dans les trois cas suivants : sans
couplage (Jcriz = 0), avec un couplage positif entre les résonateurs n°1 et 3 (Jcryz = 0,15), puis avec un

couplage négatif entre ces mémes résonateurs (Jcriz = -0,15).

Remarque : la synthése du filtre DBR est réalisée a partir de [IV.9] (cf. Annexe B).

Parameétres d’entrée Parametres de sortie
Pa’rar,netres Resonf ELIss DIER Résonateurs DBR n°1, 2, 3 Inverseurs
généeraux n°1,2,3
fo =4 GHZ,

ZinVOl = ZinV34 =31,3Q

w = 10% f,p=3,2 GHz Zs;1=40,7 Qetls; ; = 23,421 mm |_. . _
Am =0,01dB fn=48GHz |Zs ,=629 Qetls;» = 15,614 mm Z'”‘I’iﬁv‘_zl'g"%?‘ n21?ﬁ4 @
b=16,Z,=50Q -

Tableau 1V-2: Résultats de la synthése DBR d’un filtre d’ordre 3.

A I’aide du Tableau IV-2 et des relations (IV-6) a (IV-10), nous obtenons la matrice nodale
normalisée du filtre. Nous donnons son expression dans (IV-12), calculée a la fréquence centrale du

filtre et pour un couplage Jcgy3 de -0,150.

1,000  j-1,595 0 0 0
. j1595 0 j-2,048 —j-0,150 0
Yo=ty|=| O 2048 " 0 j-2,048 0 (IV-12)
’ 0 -j-0,150 j-2,048 0 j-1,595
0 0 0 j-1,595 1,000

Afin de tracer la réponse en fréquence du filtre pour les différents cas de couplage, nous
extrayons les parametres de répartition [S] a partir de la matrice nodale en utilisant les relations (1V-4)

et (IV-5). Ainsi, nous obtenons les courbes présentées a la Figure 1V-5.

0 0
_-20— —~-20—
@ 40~ ) B 40
51 WSS
.\ . YA S0l AL
S 80— 3 ---JCri=0 "|‘ -80— i - JCriz=0 i

1 — JCry3=-0,15} ] i .~ Jcry= 0,15}
100" T T T 100\'\\\\\\\1\

3 4 5 3 4 5

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)
Figure IV-5 : Influence du couplage entre résonateurs non adjacents (n°1 et 3) d’un filtre DBR d’ordre 3.
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Alors que les zéros de transmission du filtre initial (Jcgris = 0) sont confondus, la présence d’un
couplage entre les résonateurs n°1 et 3 fait apparaitre un zéro de transmission supplémentaire dans les
bandes atténuées inférieures et supérieures (ce zéro de transmission provient d’un décalage d’un des
zéros du filtre DBR). En fonction du signe de ce couplage, ces zéros de transmission ont tendance a se

diriger soit vers les « hautes » ou soit vers les « basses fréquences ».

Afin de mieux distinguer les phénomeénes apparaissant dans la matrice nodale, nous avons
cherché a I’agrandir ou plus exactement a I’éclater (cf Annexe C). Dans ce cadre, nous avons isolé les
zéros de transmission basse et haute fréquence, présents sur la diagonale principale, en introduisant
des nceuds supplémentaires. Nous représentons ainsi notre filtre DBR d’ordre N sous la forme d’une
matrice d’ordre 2N ce qui est plus juste physiquement. Malheureusement, cette approche ne peut étre
utilisé dans le cas que nous traitons ci-aprés. En effet, lorsque des couplages inter-résonateurs sont
intégrés, nous pouvons appliquer la formule du diviseur de courant ce qui n’est pas le cas lorsque les
couplages sont localisés le long des stubs. Par conséquent, nous conservons notre formalisme plus

conventionnel avec une matrice nodale compacte.

IVV.3.5 Couplage inter-stub

Nous avons vu au paragraphe précédent I’influence des phénomeénes de couplage entre
résonateurs non adjacents, mais aussi du signe de ces couplages (positif ou négatif). Bien que dans le
cas présenté, I’intérét du couplage inter-résonateur soit peu significatif, son existence modifie tout de
méme la réponse. Dans la suite de ce chapitre, nous essayerons d’obtenir des réponses similaires en
utilisant des couplages inter-stubs. Par ailleurs, si en théorie, il est plus facile de coupler les
résonateurs DBR entre eux, en pratique, cela est beaucoup plus complexe du fait de la géométrie. Dans
le cas planaire, le couplage de résonateurs « complets » est rigoureusement impossible compte tenu
des inverseurs d’admittances par exemple.

Le probléme des couplages dans le cas du DBR est sans doute plus compliqué qu’il n’y parait,
mais aussi intéressant dans le sens ou ces couplages ne concernent pas simplement les résonateurs
mais plutdt les stubs qui les constituent. A ce niveau, de nouveaux degrés de liberté apparaissent, et
par conséquent la nécessité d’affiner la représentation des différents mécanismes de couplages
possibles. L’augmentation du degré de finesse dans la représentation est étroitement liée a la

technologie envisagée. Dans ce qui suit, nous allons approfondir I’étude.
Consideérons le cas genéral de deux stubs d’admittances caractéristiques y; et yj, de longueurs
respectives |; et |; entre lesquels nous plagons un couplage modelise par un inverseur d’admittance Jc; j.

Ce dernier est placé a la distance o-l; et £1; de I’entrée des stubs. Cette structure est représentée a la

Figure 1VV-6a. La terminaison des stubs est en circuit-ouvert.
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Stub i Stub j
— —

O O —As Bil*Ai2 B,—Ax BiAL By Ay By —
Yo (L0l Y, (B £ 1Ca B 1Ca De—{Coe Py Ce DGy Dy

p o

@ N[y ™M . o j

Y; ol ik 1 v B, A
V V

el
L
[

i
(@) (b)

Figure IV-6: (a) Schéma d’un couplage inter-stub localisé le long des stubs. (b) Sa matrice chaine.

Afin de déterminer la matrice nodale d’un filtre présentant des couplages inter-stubs localisés
ponctuellement le long du stub, nous devons connaitre les courants et les tensions d’entrée et de sortie.
Nous calculons donc la matrice chaine de la structure de la Figure 1\V-6a pour relier les courants et

tensions en entrée et en sortie. La matrice chaine de la Figure I\V-6b est définie par :

Vi A BV
= . (IV-13)
I; C DJ|I
Pour déterminer la matrice ABCD, il suffit de considérer chaque élément du schéma par sa
matrice chaine et de cascader I’ensemble (cf. Annexe C). Nous obtenons alors les relations suivantes :
li = yej-Vi + Jej-Vj (1V-14)
lj = Jej-Vi + yejVj (Iv-15)

Les parameétres ye; et yej dans (1V-15) et (1V-16) sont des admittances vues respectivement des
stubs i et j. Ces termes seront localisés sur la diagonale principale de la matrice nodale du filtre. Les
admittances Jej et Jej, vues respectivement des stubs i et j, seront quant a elles situées sur les

diagonales secondaires.

Si nous posons pour les stubsi et :

G=61+62 (1V-16)
G=61+6> (IV-17)
avec, respectivement :
6.1 = 2n-fo-lilco et 62 = 2n-f-(1-a)-1i/cO (Iv-18)
6.1 = 2nf-B-1j/co et G7=2nf(1-)l/cO (IV-19)

ou « et Ssont des coefficients qui permettent de déplacer le couplage le long des stubs.
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Nous avons alors :

ve = i [ chj cos(&,ll)cos(&l,,z)sin(é’j’1)cos(0j,2)+yiyjsin(@i)cos(ej)
i =1 )i

> - (IvV-20)
=Jci; j sin(g; 1) cos(6} 2)sin(0) 1) cos(8 2) + Yi Y j cos(6;) cos(;)
et
j-YiYiJc i -cos(é »)cos(b;
Je = _ J-YiYj .I,] (6;,2) cos( 1,2) (IV-21)
(—JCi,j sm(@ii)cos(eilz)sm(ejll)cos(¢9j12) +YiYj cos(é )cos(ej ))

De méme, nous avons :
Yej=-VYj (y_e,j (IvV-22)

Yi
Jej = —Jei (|V-23)

Remarque 1 : le détail du calcul est présenté dans I’annexe C.

Remarque 2 : Nous pouvons Vérifier qu’en fixant Jci; = 0, nous obtenons bien I’admittance d’un stub
CO ramenée en entreée (cf. (IV-7) et (1V-8)).

Maintenant, reprenons I’exemple du filtre d’ordre 3 étudié au 8§ 1V.3.4. Nous choisissons de
décomposer le couplage Jcrys, utilisé précédemment, en deux couplages distincts Jcyyz et Jenys répartis
respectivement de maniére ponctuelle sur les stubs BF (BF1-BF3) et HF (HF1-HF3) tel qu’il est
illustré a la Figure 1V-7.

yb, yb,

6 JCh1s 6
(l—a)lbl‘ g - ‘ (1-o)lbg
Ed p
alb, | V‘ Yo () | b,
E— ‘]01 ti ‘J12 ? st t:i Js4 S
R e
alh, | yh, 7] | ‘alhs
(1-a)lh, ‘ JChas ‘ (1-a)lh,
< — &
yhl yh3

Figure IV-7 : Filtre d’ordre 3 avec couplage entre les stubs BF1-BF3 et HF1-HF3.
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La matrice nodale du filtre de cette configuration est décrite dans le Tableau IV-3. Comme
pour le couplage inter-résonateur, les couplages inter-stubs sont localisés aux intersections des lignes
et colonnes des stubs des résonateurs concernés par le couplage a la différence pres que les couplages
inter-stubs modifient aussi la diagonale principale. Nous distinguons les principales modifications
apportées par les couplages entre les stubs BF de celles entre les stubs HF.

Le couplage modifie I’admittance placée sur la diagonale principale contrairement au
couplage inter-résonateur. En effet, nous avons sur la diagonale principale les yeb et yeh qui sont
fonction de :

yebl = f(ybl, ybg, a-lbl, a'lbg, JCb13)
yeb3 = f(ybg, ybl, alby, (Z'Ibg, JCblg)
yeh1 = f(yhl, yhg, a'lhl, (Z'Ihg, JChlg)
yeh3 = f(yh3, yh]_, O{'Ihl, (Zlh3, \]Ch13)

et aux intersections DBR1-DBR3 :

Jeb, = f(Ybl, Yb3, alby, albs, JCblg)
Jebs = f(Yb3, Ybl, alby, albs, JCblg)
Jehl = f(yhl, yh3, 0!'|h1, Ol'lhg, JChlg)
Jeh;= f(yh3, yhl, a-lhy, adhs, JChlg)

Remarque : la lettre ajoutée aux expressions de ye et Je permet de distinguer les couplages entre stubs

basses fréquences (d’ou yeb et Jeb) des couplages entre stubs hautes fréquences (d’ou yeh et Jeh).

[\'(] E DBR1 DBR2 DBR3 S

0 1 2 3 4

E 0 Ge j-Jot 0 0 0

DBR1 | 1 j-Jos yeb; + yeh; j-Jio J-(Jeby + Jehs) 0

DBR2 | 2 0 j-di ydbr, j-dos 0
DBR3 | 3 0 j-(Jebs + Jehy) j-Ja3 yebs + yehs J+J34
S 4 0 0 0 j'J34 GS

Tableau 1V-3 : Matrice nodale du filtre d’ordre 3 avec couplages inter-stubs BF1-BF3 et HF1-HF3.

Dans la Figure 1V-8, nous comparons la simulation d’un couplage inter-résonateur négatif
Jcrys avec des couplages négatifs inter-stubs (Jcnis et Jenis) localisés a différents endroits des stubs. En
fonction de la position de ces couplages fixée par les coefficients o et B, nous avons déterminé les
valeurs de Jcyy3 et Jcnis qui permettent de s’approcher de la réponse du filtre calculée avec un couplage
inter-résonateur Jcgys de -0,15.

Les résultats obtenus montrent que le couplage inter-résonateur peut étre réparti et localisé
dans les stubs. Plus nous nous éloignons de la base du stub (pour laquelle = #=0), plus les valeurs
des couplages nécessaires pour s’approcher de la réponse du filtre avec un couplage inter-résonateur
diminuent. Nous pouvons également constater qu’un couplage plus fort est nécessaire au niveau des

stubs BF qu’au niveau des stubs HF.
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» Couplage inter-résonateur 1-3
Jcgys = -1500-10

» Couplage stubs BF1-BF3 et HF1-HF3

— Couplage inter-résonateur 1-3 a=p | JCuz10* | JCy10
Couplage stubs BF1-BF3 et HF1-HF3: 0.9 -35 -15
=B=0,1 0,5 -45 -25
TAsET s 0,1 175 85
3 4 5
Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 1V-8 : (a) Couplage inter-résonateur négatif entre le résonateur 1 et 3, et couplage ponctuel entre
les stubs BF1-BF3 et HF1-HF3. (b) Intensité du couplage en fonction de la position.

De maniére similaire, nous avons simulé un couplage inter-résonateur positif (Jcgis = 0,15)
avec des couplages positifs inter-stubs (Jcyiz et Jcns) localisés a différents endroits des stubs. Les

résultats (cf. Figure 1V-9) sont équivalents au cas précédent.

* Couplage inter-résonateur 1-3
Jcrys = 1500104

"I« Couplage stubs BF1-BF3 et HF1-HF3

preeseazIl]
~7~
"

o . -4 . -4
_}|— Couplage inter-résonateur 1-3 O‘OZQB JC41s10 JCn1g10

Couplage stubs BF1-BF3 et HF1-HF3: : 80 10

—B =01 0,5 55 30
--a=p=0, 0,1 700 300
3 4 5
Fréquence (GHz)
(@) (b)

Figure IV-9 : (a) Couplage inter-résonateur positif entre le résonateur 1 et 3, et couplage ponctuel entre
les stubs BF1-BF3 et HF1-HF3. (b) Intensité du couplage en fonction de la position.

Dans cette partie, nous nous sommes uniquement intéressés aux couplages entre stubs de
méme nature. Un travail identique a été effectué sur des couplages croisés (HF, BF) et donne des

résultats quasi-similaires. Nous présentons ci-aprés comment réaliser ces couplages.
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I1VV.3.6 Réalisation physique des couplages positifs et négatifs

L’inverseur d’admittance idéal dont nous nous servons pour représenter un couplage (entre
résonateurs ou entre stubs) est un artifice de calcul pour déterminer la matrice nodale et estimer a la
fois I’intensité et le signe de ce couplage. L’étape suivante consiste a concevoir physiquement le filtre
en associant & un couplage positif ou négatif un couplage de type « lignes couplées ». Si nous nous
référons aux travaux de Hong et Lancaster sur les résonateurs couplés en boucles ouvertes, ils
montrent que pour réaliser un couplage positif entre deux résonateurs demi-ondes en boucle ouverte, il

faut typiquement que celui-ci soit de type magnétique (cf Figure 1V-10). Similairement, un couplage

de type électrique correspond a un couplage négatif [IV.12].

Zones de couplage

(b)
Figure 1V-10 : Résonateurs couplés demi-ondes. (a) Couplage magnétique (+). (b) Couplage électrique (-).

Etant donné que la longueur totale d’un résonateur DBR est quasi demi-onde, nous obtenons

par analogie les configurations de couplage de la Figure IV-11 [IV.13][IV.14].

DBRIi i i ;
I DBRj DBRi  DBRj

Inverseurs

8
Inve rseurslv

Figure IV-11: Sgsonateurs DBR couplés : (a) Couplage positif. (b)(g)ouplage négatif.

Notons que dans le cas du DBR, nous ne créons pas Véritablement de couplages inter-
résonateurs, mais plutbt des couplages inter-stubs. Ceci est di a la présence des inverseurs
d’admittances qui assurent les couplages directs. Nous pouvons donc considérer séparément les stubs
d’un résonateur DBR. Le champ électrique est maximum aux extrémités des stubs en circuit-ouvert
(les stubs basse et haute fréguences sont quasi quart d’onde), tandis que le champ magnétique est

maximum a leur base. Par conséquent, un couplage négatif (couplage électrique) est crée lorsque les
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stubs de résonateurs différents sont couplés au niveau de leurs extrémités. De maniere similaire, le
couplage positif (couplage magnétique) est crée lorsque les stubs de résonateurs différents sont
couplés au niveau de leur base. La Figure 1V-12 présente des exemples de configurations qui
permettent de réaliser ces couplages inter-stubs positif ou négatif. Ces couplages peuvent étre réalisés
soit entre stubs de méme nature (BF-BF, HF-HF) ou soit entre stubs de nature différente (BF-HF). Par

ailleurs, les différentes configurations ou les stubs sont paralléles ou tétes béches n’a pas d’influence.

Couplage
(+ou-)

2 8

v 2
1 2'
> 1 2 1
I ] Scp Scn | I ﬁscn
Cp - Cn
lop| | | 2on, ! z
1, 2
>

_ v 1
(@) (b) (©) (d)
Figure 1V-12 : Exemples de réalisation pratique de couplages inter-stubs. (a) et (b) Couplage positif. (c) et
(d) Couplage négatif.

IV.4 Présentation de la méthode de conception de filtres DBR a
couplages croisés

Dans la premiére partie de ce chapitre nous avons présenté une analyse matricielle d’un filtre
DBR sous forme de réseau. Le résultat de cette analyse est la matrice nodale. Cette matrice permet de
modéliser le comportement électrique du filtre mais également de prendre en compte les phénomenes
de couplages de proximité. Une telle étude n’a de sens que si elle est validée par une réalisation, et
nous avons donc voulu mener la démarche jusqu’au bout. Nous présentons dans cette partie, les

différentes phases menant a I’élaboration de filtres DBR a couplages croisés.
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1V.4.1 Synthése et analyse électrique d’un réseau DBR

Aprés avoir choisi I’ordre du filtre, les données du gabarit (f,, w, f,, f,n, etc.) sont introduites
dans les équations de synthese du DBR [IV.8], [IV.9]. Nous obtenons ainsi les parametres électriques
(longueurs et impédances caractéristiques) de la structure. La matrice nodale peut alors étre calculée
ainsi que la réponse électrique (cf. Figure 1V-13). Si les performances du filtre ne répondent pas aux
spécifications, on décide soit de modifier les données du gabarit ou soit d’intégrer des couplages de
proximité. Dans ce cas, c’est au concepteur de choisir les couplages qu’il considére comme
intéressant. Cette étape nécessite donc un peu d’expérience. Généralement, les couplages inter-stubs
de nature différente (BF-HF) sont les plus intéressants a étudier [1V.15].

Lorsque le choix des couplages de proximité est fait, une nouvelle matrice nodale est

déterminée et sa réponse en fréquence peut étre comparée aux spécifications souhaitées.

Spécifications

v

Synthése de filtre DBR

Paramétres fixes : Ys,

i 1S; ]

Paramétres variables : J; >

)

Couplage(s) de proximité

—» Parameétre(s) variable(s) : Jc; [———®|  Matrice nodale

Optim@

Réponse électrique

Fin de
PerfOFTZTCGi synthése idéale :
acceptables
P Ys,, Is,, J,, J,

ip 1Sijr Jijp

Figure 1V-13 : Procédure d’analyse du réseau DBR avec boucle d’optimisation.

Compte tenu que la matrice nodale d’un filtre DBR est généralisable a I’ordre N, la premiere
phase d’analyse est programmée a I’aide du logiciel Matlab. Ceci nous permet de déterminer les
parametres de la synthése DBR, la matrice nodale et les paramétres [S]. Nous avons également
travaillé dans I’environnement du logiciel ADS en créant des fichiers de programmation en langage
AEL (Application Extension Language) qui est un langage interprété comme le langage
Matlab [IV.16]. L’avantage est de pouvoir faire appel a ces fichiers a partir de la fenétre circuit

d’ADS. Toutefois, la programmation en AEL est difficile en raison du manque de flexibilité du
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langage et de I’absence de débogueur. Il est bien entendu possible de s’affranchir du calcul de la
matrice nodale en éditant tout simplement des schémas circuits idéaux dans ADS. Toutefois, en
fonction de I’ordre du filtre et du nombre de couplages de proximité choisi, ce travail peut vite

s’avérer fastidieux.

1VV.4.2 Optimisation du réseau DBR

Afin d’atteindre les performances souhaitées, il nous faut déterminer la géométrie retenue
(quels couplages sont a privilégier) et les valeurs des couplages. Aprés avoir déterminé de facon
empirique (il existe quand méme un certain nombre de données dans la littérature) la configuration de
couplage la plus intéressante, selon les spécifications a atteindre, une optimisation de variables par une
méthode classique est lancée (méthode du gradient avec critere des moindre carrés).

Les paramétres qui concernent les caractéristiques des stubs sont fixes (longueurs et
impédance caractéristiques) tandis que celles des inverseurs d’admittances et des couplages sont des
parametres de liberté. Ces derniers sont les paramétres intéressant a faire varier. La phase
d’optimisation s’arréte lorsque la réponse électrique se trouve dans le gabarit imposé par le cahier des
charges.

La suite de la conception est classique (détermination des dimensions physiques, simulation

circuit puis simulation électromagnétique).

1V.4.3 Description mathématique simplifiée du couplage

Afin de limiter le nombre de variables pour les optimisations, nous choisissons de traiter
uniquement le cas ou I’inverseur d’admittance (couplage) se trouve en bout de stub (¢=£=1). A

partir des expressions (1V-20) a (1V-23), nous obtenons, pour deux stubs i et j couplés par un inverseur

d’admittance Jc; j, les équations suivantes :

chj cos(&*,ll)sin(ejll) +YiYj sin(&ll)cos(ajll)

a1V (IV-24)
—Jci;j sin(g; 1)sin(j 1) + Yy j cos(6; 1) cos(8; 1)
= o (IV-25)
(—Jci,j sm(él,’l)sm(ej ,1) +YiYj cos(@iyl)cos(ej ’1))
yej =y (ﬂ] (1v-26)
Yi
=0 (IV- 27)

Afin de mettre en application cette représentation simplifiée du couplage, nous prenons

I’exemple d’un filtre d’ordre 3, dans lequel nous couplons les stubs BF1 et BF3.
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/JclﬂbS\
il — gl

N— N N
_/
E— J01 J12 “\ J23 =: J34 S
L 1AL 1T 1T 1
N —/ N

Figure 1V-14 : Filtre DBR d’ordre 3 avec couplage « simplifié ».

Nous obtenons la matrice nodale du Tableau IV-4 dans lequel les termes en caractéres gras
caractérisent soit une modification d’un parametre (sur la diagonale principale) soit I’insertion d’un

couplage (sur la diagonale secondaire).

(V] E DBR1 DBR2 DBR3 S

0 1 2 3 4

E |0 Ge j-Jor 0 0 0

DBRL | 1 | jiu yeb, + yh, iz j-Jebis 0

DBR2 | 2 0 j-di ydbr, j-dos 0
DBR3 | 3 0 j-Jebys j-d2s yebs + yhs J-dsa
S 4 0 0 0 j-daa Gs

Tableau 1V-4 : Matrice nodale d’un filtre DBR d’ordre 3 avec couplage entre le stub BF1 et BF3.

IV.5 Mise en application de la méthode

La méthode de conception décrite précédemment est appliquée a la conception de divers
filtres DBR a couplages croisés. Ces filtres répondent & des spécifications arbitraires fixées de telle
sorte qu’elles ne puissent pas étre atteintes a partir de la synthése classique d’un filtre DBR, sur une
technologie de type microruban. A des fins de clarté, nous présentons uniquement les résultats de

I’optimisation.

IV.5.1 Filtre DBR symétrique d’ordre 4 avec création d’un couplage unique

IV.5.1.1 Présentation

Les caractéristiques de ce premier filtre sont une fréquence centrale égale a 4 GHz et une
bande passante relative de 10%. La réponse du filtre doit présenter un zéro de transmission a

4,45 GHz. Le filtre utilisé est un filtre DBR symétrique d’ordre 4 & stubs en circuit-ouvert. Ces
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spécifications sont relativement proches de celles du filtre en bande C étudié dans les

chapitres 11 et I11.

A partir des paramétres d’entrée de la synthese DBR, nous déterminons les impédances et
longueurs des différents stubs et inverseurs (Tableau 1V-5). Pour atteindre la réjection a 4,45 GHz,
nous constatons que les impédances caractéristiques des résonateurs n°1 et 4 ne sont pas réalisables en
technologie microruban sur un substrat classique (stubs BF et HF de 206,6 et 260 2). Contrairement a
la réponse technologique apportée a ce probléme dans le chapitre 11, I’objectif est ici de déterminer les

couplages a apporter au filtre qui permettront de satisfaire les spécifications requises.

Parametres d’entrée de la synthese DBR

Parameétres Résonateur DBR | Résonateur DBR
généraux d’entrée n°let4 n°2et3
f(\)/v_:41%cl;c,z 5 = 3,55 GHz f 0 = 3 GHz
Am = 0,0ldB fzhi =4,45 GHz fzhi =5GHz
b=11,7,=50Q
Parametres de sortie
Inverseurs Résonateur DBR | Résonateur DBR
d’admittance n°let4 n°2 et 3
ZCOl = ZC45 = 40,2 Q Zsi,l = 206,6 Q Zsi, 1= 35,9 Q
chz :Zi34 = 42,0 Q Zsi, 2= 260,0 Q Zsi, 2= 63,7 Q
Zis=572Q Is;; = 21,100 mm | Is; ; = 24,983 mm
li=18,737 mm Isi , = 16,850 mm | Is; , = 14,990 mm

Tableau 1V-5 : Résultats de la synthése du filtre DBR d’ordre 4.

Tout d’abord, nous modifions les positions des zéros de transmission des stubs concernés pour
que le filtre soit réalisable technologiquement. En fait, nous interdisons toutes les impédances en
dehors d’une gamme comprise entre 35 et 65 Q. Le but est de minimiser au maximum les
discontinuités. Pour simplifier le probleme, nous avons choisi des résonateurs identiques, c’est-a-dire
que les zéros de transmission sont tous positionnés a la méme fréquence. Nous obtenons alors les

parameétres suivants :

Parametres d’entrée Parametres de sortie
X - Résonateurs DBR . o
Parametres généraux n°1. 2 3etd Résonateurs DBR n°1, 2, 3 et 4 Inverseurs
fo =4 GHZ, ZinVOl = ZinV45 = 40,2 Q
w = 10% f, =3 GHz Zsi1=359Qetls; 1 =24,983 mm | Zinvy, = Zinvs, = 42,0 Q
Am =0,01dB f,n=5GHz Zsi, = 63,7 Qetls; , = 14,990 mm Zinvy; =572 0
b=11,7,=50Q linv = 18,737 mm

Tableau I1V-6: Paramétres d’entrée et de sortie de la synthése du filtre DBR d’ordre 4.
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A la Figure 1V-15, nous présentons la compa

raison entre la réponse électrique du filtre non

réalisable technologiquement mais qui respecte le gabarit et celle du filtre sur lequel nous allons

travailler. Ces réponses ont été obtenues a I’aide de la matrice nodale.

0

4,45 GHz

Filtre non réalisable

— Filtre réalisable

dB(S,,), dB(S,,)

0

dB(S,.) ik
dau) dB(S,, ¥
-80 T T ‘ T 17 E‘: T T ‘E:\ T ‘ T T ‘ T T :‘: T T ‘ T T
2 2,5 3 3,5 4 45 5 55 6

Fréquence (GHz)

Figure 1V-15: Simulations théoriques (matr

IV.5.1.2 Analyse

ice nodale) de filtres DBR d’ordre 4.

Pour limiter le nombre de configurations de couplage possibles, nous avons éliminé les

couplages entre stubs de résonateurs adjacents. Il reste

alors seize cas possibles parmi lesquels certains

sont difficilement réalisables. Une représentation synthétique des configurations de couplage est

présentée au Tableau IV-7. Aprés examen de différents cas, nous avons traité celui ot un seul

couplage est créé. 1l s’agit d’un couplage entre les st

ubs HF1 et BF4. Les couplages entre stubs de

nature différente (HF-BF) sont trés souvent privilégiés aux couplages de méme nature (BF-BF, HF-

HF) en raison de leur capacité & modifier nettement la réponse électrique.

Apres optimisation, nous obtenons les résultats normalisés suivants :

Couplage : Jcpps = 0,015,

Inverseurs d’admittance : Jo; = Jgs = 1,16, J1» = J34 = 1,07, Jo3 = 0,875 (admittances réalisables).

HF2

BF3 0 0

HF3 0 0 0 0
BF4 0 |0015] O 0
HF4 0 0 0 0

Tableau 1VV-7 : Configurations de co
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Le couplage Jcnips €St positif ce qui signifie qu’il sera réalisé au niveau de la base des stubs
HF1 et BF4. A la Figure 1V-16, nous montrons la réponse électrique associée a ce couplage. Il est
intéressant de noter la similitude avec la réponse du filtre non réalisable. Cet exemple montre qu’il est
possible d’atteindre des réponses semblables en substituant & un filtre DBR irréalisable

technologiquement, un filtre DBR réalisable moyennant I’ajout de couplage.

0
~~~~~~ Filtre non réalisable
—1| __ Filtre réalisable avec
couplage
20 —

dB(S,), dB(S,))
A
o
|

iIE 4
P {  dB(Sy)

-80 \\\\‘\\\\:":\\\\‘g'\\\\‘\\\\s‘\\\\zf\\\\‘\\\\

2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 55 6
Fréquence (GHz)

Figure 1V-16 : Simulation théorique (matrice nodale) du filtre DBR d’ordre 4 avec JCyips.

IV.5.1.3 Résultats

Nous réalisons ce filtre DBR d’ordre 4 en technologie microruban sur un substrat d’alumine
(sr = 9,9, h =254 um). Le masque du filtre est représenté a la Figure IV-17. 1l est replié en forme de U
afin de pouvoir coupler les stubs (HF1 et BF4. Une longueur Ly, et une fente Sy, respectivement de
1 mm et de 0,56 mm sont nécessaires pour réaliser le couplage positif entre le stub haute fréquence du
résonateur DBR1 et le stub basse fréquence du résonateur DBR4. Certains stubs sont courbés dans le

but de limiter I’encombrement.
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Couplage positif

Accés 50 Q DBR4 Accés 50 Q

€=99
h = 254 pm

Sbh = 0,56 mm
L,=1mm

13,352 mm

DBR2

DBR3

A
\/

21,723 mm
Figure 1V-17 : Masque du filtre d’ordre 4 avec couplage positif.

La Figure 1V-18 compare les réponses théoriques et électromagnétiques de ce filtre. Les
résultats de simulation électromagnétiques du filtre réalisés avec Momentum sont en accord avec
I'objectif que nous avions fixé. De plus, les réponses électromagnétiques prennent en compte les pertes
diélectriques et métalliques. Dans la bande atténuée inférieure, nous pouvons constater que le zéro de
transmission du filtre final est décalé par rapport a la théorie et que les remontées parasites
apparaissent plus rapidement. Sur ce point, nous avons étudié I’influence de la dépendance en
fréquence des inverseurs d’admittances (cf. Annexe C). A des fins de simplification, nous avons choisi

un inverseur d’admittance idéal.

. A Matrice nodale
] ; — Simulation EM

dB(S.,), dB(S,,), dB(S..)
&
|

-80 \\\\‘\\\\T\\\\‘g\\\\‘\\\\‘H\\T\\\\‘\\\\
2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 55 6
Fréguence (GHz)

Figure IV-18 : Simulations théoriques (matrice nodale) et électromagnétiques (Momentum) du filtre
d’ordre 4 avec couplage positif.
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La mesure présente un excellent accord avec la simulation électromagnétique (Figure 1V-19).
Ce résultat nous permet de valider la démarche de conception. Ces résultats mettent aussi en évidence
I’excellente précision du simulateur électromagnétique Momentum pour des structures planaires

microrubans. Les pertes d’insertion sont d’environ 2,5 dB.

0
- — Mesure
--- Simulation EM
—~ 20—
2)
[a2]
kel
= -40—
s
S
-60—
i ;
'80 \\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\

2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6
Fréquence (GHz)

(@) (b)
Figure 1V-19 : Validation expérimentale du filtre DBR d’ordre 4 avec couplage (+).

IV.5.2 Filtre DBR symétrique d’ordre 3 avec création de deux couplages de signe
Opposé

IV.5.2.1 Présentation

Dans ce nouvel exemple, nous nous sommes intéressés a un filtre d’ordre 3 dont les
caractéristiques sont une fréquence centrale égale a 4 GHz et une bande passante relative de 10 %. La
réponse du filtre doit présenter un zéro de transmission a 4,5 GHz. Le filtre utilisé est un filtre DBR
symeétrique d’ordre 3 a stubs en circuit-ouvert. A partir des spécifications du gabarit, nous obtenons les
paramétres électriques du Tableau I1V-8. On peut noter une impédance de 145 Q difficilement
réalisable. C’est pourquoi, nous modifions la position des zéros de transmission pour que les

impédances caractéristiques des stubs se retrouvent dans une plage réalisable (cf. Tableau 1V-9).

Paramétres d’entrée Paramétres de sortie
Paramétres généraux Resgnateurs DBR Résonateurs DBR n°1, 2, 3 Inverseurs
n°l, 2, 3et4d
fo =4 GHz, ; — i —
w = 10% fp=35GHz |Zsi.=1125Qetls, 1 = 21,414 mm i:gy’l - é::y“ - 2411’431 g
Am =0,01dB f;n = 4,5 GHz Zsi = 145,6 Qetls; , = 16,655 mm Hlnzv‘_ 18 7237‘ o
b =16, Z,=50 Q O

Tableau 1V-8: Parametres de la synthése du filtre DBR d’ordre 3 (cas non réalisable).
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Parametres d’entrée Parameétres de sortie
Parameétres généraux Resonf BLS (RIS Résonateurs DBR n°1, 2, 3 !nvergeurs
n°l, 2,3 d’admittance
fo =4 GHz = =
w =10% fp=3,2 GHz Zsi,1 = 40,7 Qetls; ; = 23,421 mm ;m:ingig
Am =0,01dB f,n = 4,8 GHz Zsi , = 62,9 Qetls; , = 15,614 mm 12 ™ £i2s ~ S
b=16,Z,=50Q * * l;=18,737 mm

Tableau 1V-9: Paramétres de la synthése du filtre d’ordre 3 (cas réalisable).

La Figure 1VV-20 permet de comparer I’écart entre les réponses des filtres réalisable et non

réalisable.

i 1 i\ |— Filtre réalisable

dB(S;,), dB(S;:)

k
dB(Sn)

W HEEE ST SIS

2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 55 6
Fréquence (GHz)
Figure 1V-20: Simulations théoriques (matrice nodale) de filtres DBR d’ordre 3.

IV.5.2.2 Analyse

Dans I’exemple précédent ol nous présentions un filtre d’ordre 4, des stubs de nature
différente étaient couplés. De maniere générale, ces configurations de couplage (stub basse fréquence
et haute fréquence) sont les plus favorables et intéressantes a étudier. Dans le Tableau 1V-10, nous
avons, pour notre filtre d’ordre 3, deux solutions équivalentes avec des couplages entre stubs non
adjacents de nature différente. Le premier cas consiste en un seul couplage entre BF1 et HF3
(ou entre HF1 et BF3), tandis que le second privilégie plutdt un couplage d’intensité plus faible qui est

divisé en deux (BF1-HF3 et HF1-BF3) rendant ainsi le filtre géométriquement symétrique.

HF1 | BF2 | HF2 | BF3

L 0 L
| 0 . 0
. L //////// -y %//// |
. @ . 4y @ @000 \/ / ////////
//////////////// 0 -0,022 7 / /
MM , b)
a
Tableau 1V-10 : Configurations de couplages pour un filtre DBR d’ordre3. (a) Couplage unique. (b) Duo
de couplage.
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Remargue : nous pouvons constater que le nombre maximal de configurations de couplage pour un

filtre DBR d’ordre 3 est de quatre (a comparer aux seize possibles pour le filtre DBR d’ordre4).

A la Figure 1V-21, nous comparons la réponse électrique de ces deux solutions (réponse
identique) a celle du filtre non réalisable. Le couplage de signe négatif permet uniqguement de modifier
la bande atténuée supérieure et d’obtenir la réjection voulue a 4,5 GHz. La fréquence du zéro de
transmission basse fréquence reste identique (3,2 GHz). Pour un filtre d’ordre trois, le couplage entre
stubs non adjacents de nature différente n’agit que sur une des bandes atténuées. Si nous avions voulu

avoir une réjection plus forte uniquement dans la bande atténuée inférieure, le signe du couplage aurait

été positif.
4,5 GHz
0 ~
-20 —
s Vo
3
= 40—
s
Q
© i E
0 :5 j’  p— “alisabl
dB(%L) i' - I:!ltre nf)nllreillsa e
m i |  Filtre réalisable avec
<:> dB(S 1) ! couplage(s)
-80 \\\\‘;\\\\‘\\\‘\\\\\\\\T\\[\‘\\\\‘\\\\
2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 55 6

Fréquence (GHz)
Figure 1VV-21 : Simulations théoriques (matrice nodale) de filtres DBR d’ordre 3.

Ces deux solutions répondent a notre cahier des charges. Néanmoins, il ne faut pas négliger les
autres couplages comme en atteste un autre résultat obtenu pour ce filtre d’ordre 3. En effet, la
nouvelle solution qui est présentée dans le Tableau 1V-11 exploite des couplages entre stubs non
adjacents de méme nature. Dans le premier cas (Tableau 1V-11a), nous avons un couplage positif entre
les stubs HF1 et HF3 et un couplage supplémentaire de signe négatif entre les stubs BF1 et BF3 dans
le second cas (Tableau 1V-11b).

BF3 HF3

L @ |005] 0
. ... e
. ////////////////////////////////
///////////////////////////////// |
] P
00075 |

=
L s M
o /////////////////////////////

//////// //////// ////////////
//////////////// (b)
a
Tableau 1V-11 : Configurations de couplages d’un filtre DBR d’ordre 3. (a) filtre & réponse asymétrique.
(b) filtre a réponse symétrique.
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Apres optimisation des différents parameétres, nous obtenons les résultats normalisés suivants :
e Couplages : Jcning = 0,0075, Jepips = -0,015,

e Inverseurs d’admittance : Jo; = Jas = 1,595, J1o = Jog = 2,045.

La Figure 1V-22 illustre I’influence des couplages du Tableau 1V-11 a partir de la comparaison
de trois courbes. La courbe de référence correspond au filtre DBR réalisable mais sans couplage. Nous
présentons ensuite le couplage négatif entre les stubs BF1 et BF3 qui permet d’améliorer la réjection
dans la bande atténuée inférieure, puis le couplage positif entre les stubs HF1 et HF3 qui le permet
dans la bande atténuée supérieure. Ce dernier cas suffit pour répondre a nos spécifications ; toutefois,
nous optons pour la configuration du Tableau IV-11b qui offre une complexité digne d’intérét dans la

mesure ou deux types de couplage (couplage positif et négatif) sont utilisés dans la méme structure.
0

7:Jb1b3=“lh1h3=0

7= Jp1s=-0,15 et =0
..... ‘Jb1b3=0 et Jh1h3=0’0075

dB(S), dB(S)

-80 \\\\‘\\\\‘\\\\\\\\\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\

2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6
Fréquence (GHz)
Figure 1V-22: Influence des couplages entre stubs non adjacents de méme nature (filtre DBR d’ordre 3).

La Figure 1V-23 compare la réponse du filtre non réalisable technologiquement avec celle du

filtre réalisable au moyen de I’utilisation de couplages supplémentaires (BF1-BF3, HF1-HF3).
4,5GHz

~~~~~~ Filtre non réalisable

Filtre réalisable
— avec couplages

dB(S,,), dB(S,,)

I e
-80 T T ‘: T T ‘ T T : T T T T ‘ T T ‘ T T ‘ T T

2 2,5 3 3,5 4 4,5 5 5,5 6
Fréquence (GHz)
Figure 1V-23 : Simulations théoriques (matrice nodale) de filtres DBR d’ordre 3.
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IV.5.2.3 Résultats

La derniére étape de la conception est illustrée dans la Figure 1V-24 par le masque du filtre

final gravé sur un subtrat d’alumine (g =9,9, h =254 um). Nous pouvons distinguer le couplage

électrique (couplage négatif) et le couplage magnétique (couplage positif). Les stubs haute fréquence

des résonateurs DBR1 et DBR3 sont pliés afin d’éviter d’interagir avec les stubs basse fréquence. De

plus, nous supposons que la proximité des parties hautes des stubs haute fréquence a peu d’influence.

DBR1

A

Couplage négatif

DBR3

Couplage positif

16,090 mm

 —

N
Sy

=99

h =254 pm

S, =0,824 mm

L, = 1,374 mm bBR2

S, = 0,250 mm

L, =2,463 mm

) 19,462 mm ’

Figure 1V-24: Masque du filtre passe-bande DBR d’ordre 3.

La Figure IV-25 présente le résultat de la simulation électromagnétique du filtre DBR

d’ordre 3 obtenu a I’aide de Momentum. Nous n'avons pas recherché un réglage plus fin du filtre car,

rappelons le, il s'agit d'une étude prospective de faisabilité sans réels impératifs de résultats concernant

le gabarit. Du fait de I’asymétrie de la structure, la réflexion en entrée (Si;) et en sortie (S,) est

Iégérement différente.
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-45 — | --- Matrice nodale

dB(S,,), dB(S,), dB(S;,)

— Simulation EM

-60 LI I B B B R A B A I R
2 25 3 3,5 4 4,5 5 55 6

Fréguence (GHz)
Figure IV-25 : Simulations théoriques (matrice nodale) et électromagnétiques (Momentum) du filtre
d’ordre 3 avec couplage positif et négatif.

R P
— fecessss

Ce filtre a été réalisé et mesuré (Figure 1\V-26). Malgré un léger décalage en fréquence lié aux

dispersions systématiques de I’alumine, les réponses expérimentales et électromagnétiques présentent
un bon accord. Le niveau de pertes d’insertion est de 1,2 dB.

Remarque : ce filtre a été réalisé sur une plaquette différente de celle du filtre DBR microruban

d’ordre 4 du §1V.5.1.3). Ceci explique peut-étre la différence d’accord (simulation EM — mesures)

entre les exemples.

2}

m

°

%)

o

°
- — Mesure

=== Simulation EM
_45 I I I I ‘ I I I ‘ I I ‘ I I
2 3 4 5 6
Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure IV-26 : (a) Photographie du filtre DBR d’ordre 3 avec couplages (+) et (-). (b)Validation
expérimentale.
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1\V.5.3 Filtre DBR d’ordre 4 multiniveau 3D

IV.5.3.1 Présentation

Afin d’ouvrir de nouvelles perspectives pour répondre aux besoins de miniaturisation et de
performance accrus des dispositifs, nous nous intéressons aux filtres multiniveau 3D. Contrairement
au chapitre 111 ou la liaison entre les niveaux conducteurs se faisait par couplage électromagnétique, il
s’agit de la réaliser ici par I’intermédiaire de trous métallisés. Dans ce cadre, nous utilisons a nouveau
la technologie multicouche développée au LEST dont les principaux avantages vis-a-vis de la
technologie microruban sont :

¢ Niveaux de couplage et d’impédance (gammes étendues)
e Souplesse : la troisieme dimension apporte des degrés de liberté supplémentaires dans la
conception et permet d’accéder a des géométries interdites dans des versions purement

planaires.

Nous avons choisi de développer un filtre d’ordre 4 fonctionnant sur deux niveaux métalliques

différents. Nous reprenons dans le tableau ci-dessous les parametres de la synthése du § 1VV.5.1.

Parameétres d’entrée Parameétres de sortie
Paramétres généraux Reﬁ?&' a'czeu?)rse&BR Résonateurs DBR n°1, 2, 3 et 4 Inverseurs
fo =4 GHz, Zinvy = Zinvgs = 40,2 Q
w = 10% f,, =3 GHz Zsi1=359Qetls;; =24,983 mm | Zinvy, = Zinvy, = 42,0 Q
Am =0,01dB f,n=5GHz Zs; , = 63,7 Qetls; , = 14,990 mm Zinvy; =572Q
b=11,7,=50Q linv = 18,737 mm

Tableau 1V-12 : Paramétres d’entrée et de sortie de la synthése d’un filtre DBR d’ordre 4.

IV.5.3.2 Analyse

Plutdt que de réaliser un seul couplage entre des stubs situés aux extrémités comme nous
I’avons fait dans le premier exemple (cf. § IV.5.1), nous optons ici pour la combinaison présentée dans
le Tableau IV-13 qui consiste a en réaliser deux (couplage entre les stubs BF1 et HF3 mais aussi entre
les stubs HF2 et BF4).

Nous choisissons les valeurs suivantes (la réponse électrique associée est présentée a la Figure
IV-30) :

e Couplage : Jcping = 0,012, Jepaps = 0,012,

e Inverseurs d’admittance : Jo; = Jas = 1,22, J1o = J3a = 1,17, Jog= 1,405.
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Ce cas est difficile a traiter en technologie planaire microruban. A titre d’illustration, la Figure
IV-27a décrit le filtre microruban de départ et la Figure IV-27b un retournement envisageable. A partir
de cet exemple, nous pouvons imaginer les difficultés des lors que nous avons a traiter des couplages

multiples.

%%%%%%%7

]
4%%%%%%%%%%%%”

=
| |l
= L
%%%@%%%}%%%7

BF1

HF1  HF2  HF3  HF4

BF4

€Y (b)

Figure 1V-27 : (a) Filtre de départ en technologie microruban. (b) Configuration possible du cas étudié.

La structure 3D que nous imaginons utilise des couplages entre stubs non adjacents séparés
par une couche diélectrique. Elle a pour but de mettre en évidence I’apport de la technologie
multicouche par rapport a la technologie microruban.

Nous décidons d’implémenter le filtre sur un substrat d’alumine (e, =9,9, h =254 um) sur
laguelle nous déposons un premier niveau de métallisation, puis en utilisant une surcouche diélectrique
mince (er = 4,3, h =30 um) qui accueillera le second niveau de métallisation. La conception du filtre
débute avec la détermination des dimensions physiques du filtre pour les deux niveaux de
métallisation. Afin d’avoir des accés microrubans, les résonateurs situés aux extrémités (DBR1 et
DBR4) sont placés sur le substrat d’alumine (niveau métallique 1). Les résonateurs DBR2 et DBR3
sont donc placés sur le niveau supérieur. Nous utilisons la bibliotheque multicouche du logiciel
circuit ADS en premiére approche, pour effectuer un dimensionnement grossier de la structure. Malgré
quelques inconvénients que nous avons déja évoqués précédemment, cette bibliothéque est d’une trés

grande utilité, notamment pour générer le masque.
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Compte tenu du fait que cette structure est constituée d’un empilement de couches et ne
présente pas de discontinuité de masse comme dans le chapitre 11, nous avons effectué les simulations
électromagnétiques uniquement & I’aide du logiciel Momentum. En effet, lorsque la structure est
appropriée aux approximations mises en jeu dans le calcul effectué par Momentum, le gain en temps

de modélisation, de réglage et de simulation est non négligeable vis-a-vis de HFSS.

IV.5.3.3 Résultats

Le masque final du filtre DBR d’ordre 4 multiniveau est présenté a la Figure 1V-29. Les stubs
ont été pliés pour limiter I’encombrement de I’ensemble. Toutefois, nos efforts dans le compactage de
la structure sont vains car nous avons évité toute prise de risque dans la réalisation de notre premiére
structure 3D. En effet, afin de prévenir tout probléme qui pourrait survenir lors du dép6t de la
surcouche diélectrique, nous avons prévu une marge importante d’environ 3 mm entre la limite de
cette surcouche et le premier stub. En outre, la longueur des accés microrubans 50 Q est également de
3 mm pour tenir compte des spécificités de la cellule de mesure. Toutes ces précautions ont pour

conséquence d’accroitre de fagon significative les dimensions de la structure.

Vias métallisés

— X +<—— Niveau métallique 2
30 uym Z W/« Niveau métallique1

254 pm E~9.9
I - Plan de masse
Figure 1V-28 : Structure multicouche.
]
DBR1 DBR4
Couplage positif
E g 5 S :1/
‘ % ‘ : IIEII j
Ve vias ‘
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Niveau 1 e / BN T I T T T ar=os
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DBR2 / Ej £
/v T
. | Coqplage |
positif

vias 12,876 mm

DBR3 Niveaux 1 et 2

Niveau 2
Figure 1V-29 : Filtre passe-bande DBR multicouche d’ordre 4.
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Lors du réglage du filtre, nous avons veillé a respecter la largeur de la bande passante et les
abords proches de cette bande. Nous pouvons quand méme constater un écart important entre la
réponse théorique et la réponse électromagnétique (Figure 1V-30) dans la bande atténuée supérieure.
Ceci peut s’expliquer par les ajustements géométriques opérés lors du réglage sur les deux couches,
mais nous attribuons plutdt la différence au couplage positif qui n’est pas créé a la base des stubs mais
legérement décalé. Cette translation de la position du couplage a été choisie par commaodité pour éviter
de plier I’inverseur central et donc de retrouver I’inverseur entre les résonateurs DBR1 et DBR2 et
celui entre DBR3 et DBR4 au-dessus de stubs hautes fréquences (des résonateurs DBR1 et DBR4).
Cela pourrait modifier la répartition des champs électromagnétiques et dégrader la réponse du filtre.
Dans la configuration choisie, nous n’avons pas étudié en détail I’influence de la proximité des stubs

hautes fréquences (du niveau métallique 1) et des inverseurs d’admittances (du niveau métallique 2).

0
B — Simulation EM
--- Matrice nodale
-20— " s
= Lo
) B I
0 ind
- 40— : iR
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@\ I
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-60— Vi P v
vl ¢ i \ !
| VS \‘\ i :: 1 \ !
Vo a L
-80 \\\\'\\\\‘"\\\\"\\\\‘\\\\‘\\\\I"\\\\\\\\
2 25 3 3,5 4 4,5 5 55 6

Fréquence (GHz)
Figure 1V-30: Simulations électromagnétique et théorique.

Le filtre a été réalisé et les résultats obtenus lors des mesures sont en trés bon accord avec la
simulation électromagnétique ce qui permet de valider la méthode de conception (cf. Figure 1V-31).
Les pertes d’insertion sont de 2,3 dB et on peut noter une légére désadaptation (13,6 dB) que nous
pouvons sans doute attribuer @ une mauvaise prise en compte des trous métallisés. Comparé a une
structure équivalente en planaire (de type microruban, par exemple), le gain de taille permis par la
structure multicouche est de I’ordre de 2. En revanche, la structure planaire offre de meilleures
performances en termes de pertes et de platitude. La comparaison est difficile car elle dépend aussi des
spécifications, du nombre de couches et de vias métallisés utilisés...

Compte tenu de la précision de la simulation électromagnétique et de la maitrise du procédé
technologique, ce résultat est trés encourageant et prometteur dans la perspective de développement de

structures multi-niveaux de type 3D.
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Figure 1V-31 : (a) Photographie du filtre d’ordre 4. (b) Simulations et mesures du filtre DBR d’ordre 4.

IVV.6 Conclusion

Nous avons montré dans ce chapitre comment, a I’aide de méthodes de conception adaptées,
on peut concevoir des structures de filtrage performantes a partir de topologie planaire a stubs et plus
particulierement DBR.

Tout d’abord, nous avons présenté une méthode de conception permettant de prendre en
compte des la synthése les couplages dans un filtre passe-bande DBR. Pour nous aider dans notre
tache, nous avons mis en ceuvre un outil mathématique qui s’inspire des techniques basées sur
I’exploitation des matrices de couplages. Toutefois, celles-ci ne peuvent pas étre appliquées
directement a la topologie DBR qui n’est pas conventionnelle. La grande difficulté pour nous réside
dans la définition d’une technique de synthese intégrant les couplages qui soit réellement exploitable
et la plus complete possible. Les probléemes dans la représentation matricielle proviennent
principalement de la dépendance en fréquence des résonateurs (caractérisés par des zéros de
transmission et une fréquence de résonance). Par exemple, I’ajout d’un seul couplage de proximité
entre deux stubs modifie plusieurs éléments de la matrice.

L’objectif suivant était d’étudier et de concevoir des solutions favorisant les couplages les plus
intéressants parmi toutes les configurations possibles de filtre DBR. Les résultats obtenus ont permis
de valider notre approche matricielle ainsi que la démarche de conception. Lorsque les filtres sont
d’ordre tres réduit, il est possible de s’affranchir de I’utilisation de la méthode matricielle et d’utiliser
les modéles circuits d’ADS. Toutefois, lorsque la complexité va en s’accroissant (augmentation de
I’ordre du filtre et du nombre de couplage), un outil spécifique est indispensable au concepteur afin de
I’aider lors de la phase de réglage. L avantage de I’analyse matricielle est qu’elle est programmable et

généralisable. Le nombre de configurations possibles étant important, il faut orienter I’outil vers celles
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qui semblent les plus appropriées, car il n’est pas imaginable de toutes les tester. En outre, il peut
exister plusieurs solutions pouvant répondre a un méme cahier des charges ce qui complique la tache,
sans oublier la phase critique qui concerne I’optimisation. Sur ce point précis, il faut choisir une
méthode d’optimisation efficace et fixer les bons objectifs a atteindre afin de converger rapidement
vers une solution. Néanmoins, des lors que tous ces problemes seront maitrisés, toutes les possibilités
offertes par la topologie DBR apparaitront comme autant de degrés de liberté.

Un autre objectif était I’exploitation conjointe des topologies DBR et de I’outil de synthese
matriciel en contexte multicouche. Le développement de topologies multiniveaux permet d’apporter
de nouveaux degrés de liberté dans la conception par rapport a des technologies classiques 2D et peut
permettre de répondre aux besoins accrus de miniaturisation et de performance des dispositifs. Les
résultats obtenus sont encourageants et prometteurs en termes de maitrise de la conception et de la
fabrication. Ce type de structure peut ouvrir de nouvelles opportunités dans la conception de
dispositifs passifs.

Nous avons axé ici notre outil sur une analyse analytique qui convient parfaitement d’un point
de vue électrique, méme si nous ne prenons pas en compte les différents phénoménes que sont la
dépendance en fréquence des couplages, la multiplication des couplages fortuits possibles (pas
uniquement entre stubs) et I’influence de discontinuités. Leur représentation sous forme simple n’est
pas aisée. Cet outil n’est donc qu’une brique de départ dans I’aide a la conception de filtre avec
utilisation de couplages additionnels. Pour compléter I’éventail de ces outils, la prochaine étape serait
de disposer d’un outil d’analyse permettant d’extraire la matrice réelle a partir de la réponse
électromagnétique. Nous pourrions alors comparer par rapport aux couplages objectifs de départ et
ainsi procéder aux corrections nécessaires afin d’atteindre la réponse cible. Ce type d’outil existe
(développé a Xlim et a I’INRIA) mais ne permet pas de traiter le filtre DBR. Une perspective serait
d’adapter ce type d’outil au cas du DBR. Tout le travail que nous avons mené sur la mise en ceuvre
d’une matrice la plus représentative de nos topologies va dans ce sens.

Enfin, nous nous sommes particulierement intéressés dans ce travail aux filtres DBR utilisant
des couplages croisés permettant d’apporter des zéros de transmission sur I’axe imaginaire de la
constellation® pour améliorer principalement la réjection. Mais les couplages croisés peuvent étre
également employés pour obtenir une meilleure platitude dans la bande passante et un temps de
propagation de groupe (TPG) le plus plat possible [IV.13][IV.14]. Des travaux menés en ce sens au
LEST dans le cadre de la thése de A. Manchec permettent d’obtenir des résultats trés intéressants
[1IV.13], [IV.10].

! Constellation : représentation graphique de la position des zéros du numérateur (zéros de transmission) et du
dénominateur (zéros de réflexion ou podles) de la fonction de transfert du filtre (cf. chapitre I). Les zéros de
transmission peuvent se trouver soit sur I’axe imaginaire (zéros de transmission fréquentiel) ou soit en dehors
(pour améliorer le TPG)
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Conclusion générale et perspectives

Le premier objectif de ce travail devait consister & montrer les capacités et les avantages d’une
technologie multicouche pour la réalisation de structures passives destinées a des applications spatiales.
Les potentialités recherchées, et chéres a l'industrie spatiale sont bien entendu la réduction de taille a
outrance. Ce point critique constitue encore aujourd’hui un enjeu majeur au niveau des fonctions passives.
Par exemple, dans le secteur spatial, 55 & 65 %" de la surface des équipements (en bande C) est occupée
par les dispositifs passifs tels que les filtres, les coupleurs, etc. Il est alors aisé de voir la potentialité

énorme des technologies multicouches, multitechnologies, 3D, lorsqu’elles seront parfaitement maitrisees.

Nous avons montré, au travers de structures spécifiques, de quelles manieres I’utilisation de
structures de propagation 2,5D et 3D permet d’apporter des solutions attractives, notamment en termes
d’acces a des gammes d’impédances caractéristiques et de couplages élargies. Ces solutions reposant
parfois sur I’utilisation simultanée de différentes structures de propagation au sein d’un méme circuit,
permettent de lever un grand nombre de verrous technologiques. Ceci permet finalement de concevoir
simplement, a I’aide de méthodes de synthése adaptées, des dispositifs passifs performants tels que des

filtres passe-bande par exemple.

Par ailleurs, nous avons montré que les structures de base peuvent étre modélisées correctement a
I’aide des outils de simulations électromagnétiques. En revanche, lorsque ces structures sont plus
complexes, c’est a dire avec des discontinuités importantes et des facteurs d’échelle élevés, le manque
d’efficacité des outils peut étre un frein a leur développement lorsque de plus les spécifications a satisfaire
sont trés tendues. Pour pallier ce probléme, une solution alternative est préconisée. Elle s’appuie sur une
méthode hybride combinant des méthodes de simulation électromagnétiques 2,5D et 3D, par le biais d’une
analyse circuit sous forme de boites noires. Les progrés constants des moyens tant au niveau des logiciels
et des matériels poussent cependant a I’optimisme. Dans un avenir proche, les problémes actuels seront
sans doute résolus et les simulateurs 3D permettront de profiter pleinement des avantages indéniables des

technologies 3D.

D’un point de vue technologique, la maitrise du procédé de fabrication (qualité de I’or et contrdle
des épaisseurs et des dépdts) et la reproductibilité des circuits assurent une garantie de fiabilité nécessaire a
la conception des dispositifs. En outre, les matériaux utilisés (I’or pour les conducteurs et des matériaux
diélectriques non organiques) permettent d’envisager une qualification spatiale. De plus, il est aussi

envisageable de travailler sur d’autres supports que I’alumine.

! Dans un macrohybride, 30 & 40% (estimation) est utilisé pour les aspects de polarisation des actifs RF (polarisation
et transit de ces polarisations vers le MMIC). Le reste de la surface est occupé par les actifs RF (MMIC) et les passifs
RF. En ce qui concerne les éléments RF, les MMIC ne représentent qu’une part infime de la surface. On peut donc en
déduire que les passifs RF (filtres, coupleurs, transit 50 Q, atténuateurs, etc.) représentent de 55 a 65% de I’hybride.



Conclusion générale et perspectives

Le second objectif de ce travail concernait I’exploitation des couplages de proximité apparaissant
dans les topologies de filtres plaqués a base de stubs, et plus particulierement DBR, dans le dessein de
concevoir des structures de filtrage plus performantes. La topologie DBR présente de nombreux avantages,
néanmoins sa représentation matricielle sous une forme a la fois compléte et exploitable est difficile, eu
égard a la dépendance en fréquence des reésonateurs (caractérises par des zéros de transmission et une
fréquence de résonance). Inspirés des techniques basées sur I’exploitation des matrices de couplages, nous
nous sommes appliqués a poser les bases d’une méthode matricielle intégrant les couplages dés la
synthese.

Afin de valider notre approche matricielle ainsi que notre démarche de conception, nous avons
étudié et réalisé des filtres DBR favorisant des couplages inter-résonateurs intéressants parmi les
nombreuses configurations possibles. Pour converger rapidement vers une solution, il faut choisir une

méthode d’optimisation efficace et fixer les bons objectifs a atteindre.

Enfin, I’objectif final était de faire converger ces deux études. Nous y parvenons lorsque nous
exploitons conjointement des topologies DBR et I’outil de synthése matriciel en contexte multicouche. Le
développement de topologies multiniveaux permet d’apporter de nouveaux degrés de liberté dans la
conception par rapport a des technologies classiques 2D et peut permettre de répondre aux besoins accrus
de miniaturisation et de performance des dispositifs. Les résultats obtenus sont encourageants et
prometteurs en termes de maitrise de la conception et de la fabrication. Ce type de structure peut ouvrir de

nouvelles opportunités dans la conception de dispositifs passifs.

Les perspectives de ce travail sont nombreuses. Elles concernent principalement la montée en
fréguence en bande Ku mais aussi Ka, et la conception de bloc ultra-compact multifonction.

Compte tenu de I’intérét actuel pour la bande Ka, il peut étre intéressant d’évaluer la faisabilité de
filtres multicouches 2,5D pour des applications en haute fréquence. Si la montée en fréquence s’avére
favorable en termes de dimensions, les difficultés se reportent sur une maitrise croisée des performances
électriques et des dimensions physiques. Sur ce dernier point, il faudra prendre en compte les contraintes
technologiques sur les substrats, sur la résolution au niveau des motifs et sur la maitrise des
interconnections avec les éléments actifs et les éléments rayonnants.

D’autre part, les composants sont généralement congus de maniére séparée, or nous pouvons
imaginer de développer a I’aide de la technologie multicouche, des composants multifonctions sous forme
de bloc ultra-compact. Ceux-ci regrouperaient, par exemple, les filtres et les coupleurs. De plus, un
emplacement serait préparé et optimisé afin de reporter des éléments actifs (avec une adaptation des

circuits entre eux qui ne se ferait pas systématiquement sur 50 Q).
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Annexe A — La technologie multicouche développée au LEST

Annexe A La technologie multicouche développée au LEST

SOMMAIRE :

A.1 Description de la filiére « couches épaisses » multicouches............cccccocvvvviiiiviinnnnne. 169
A.2 Conception d’un kit de calibration TRL de 1,5 a 40 GHz (cf. chapitre II).............. 172
Bibliographie de PanneXe A ... e 173

A.1 Description de la filiere « couches épaisses » multicouches

En fonction des besoins du concepteur, deux méthodologies de réalisation de circuits

« couches épaisses » peuvent étre adoptées : la sérigraphie et la sérigravure [A.1]-[A.3].

A.1.1 Sérigraphie directe

La sérigraphie consiste a imprimer un motif sur un substrat di¢lectrique. Ce motif est délimité
par les fenétres d’un pochoir réalisé sur un écran (tamis constitué de fils d’acier). La pression exercée
par une raclette sur cet écran conduit ce dernier a toucher le substrat permettant ainsi de déposer
I’encre (cf. Figure A-1). On distingue différents types d’encres utilisées en sérigraphie : conductrice
(or, argent), diélectriques (de différentes permittivités) ou résistives. Lorsque 1’encre est déposée, une
étape de cuisson puis de séchage est nécessaire afin d’assurer 1’évaporation des solvants contenus dans
les encres, et la polymérisation du dépot. Cette démarche peut étre répétée autant de fois qu’il y a de
niveaux demandés. En outre, la résolution dépend directement de la granulométrie des encres utilisées

et des dimensions des mailles des écrans.

® @ ®

Motifs Raclette
Encre Ecran Motifs sérigraphiés
“a \ -
20,7070 71~ Vg T
—
Substrat/'

Support de substrat
Figure A-1 : Réalisation d’un dépdt par sérigraphie.
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A.1.2 Sérigravure

Compte tenu que le procédé précédemment décrit est généralement employé pour des circuits
dont les motifs de base ne requiérent pas une résolution trés fine (gammes de fréquences basses), une
alternative a été mise en place. Il s’agit du procédé de sérigravure qui combine une opération de
sérigraphie globale (dépdts d'une couche diélectrique ou conductrice) et une opération de
photolithographie classique afin de permettre une plus grande précision dans les motifs. Toutefois,
cette technique nécessite des moyens de photolithographie importants (aligneur de masque, insolateur,
machines d’enduction et de gravure). En ce qui concerne, la phase dite de « photogravure », elle peut
différer suivant le type d'encres employées. 1l existe des encres a haute résolution (granulométrie fine,
application de la procédure « enduction de résine — révélation — gravure ») mais aussi des encres
photo-imageables (c'est-a-dire contenant des composés photosensibles). Ces derniéres permettent

d’alléger le processus en supprimant la phase d’enduction de résine photosensible.

Remarque : Le contrdle de I'épaisseur déposée est effectué lors du dépdt par sérigraphie. La

résolution sur les motifs dépend quant a elle de la précision de gravure et de masquage.

Le graphe de la Figure A-2 récapitule les différentes étapes nécessaires a la réalisation de

circuits par sérigraphie et sérigravure.

Technologie couches épaisses multicouches

SérigraphieA/ Sérigravure

Réalisation du masque du motif

(en positif)
* Dépdt d'encre par sérigraphie
Implantation sur sur tout le substrat
écran de sérigraphie . v . *
# D1e1gctr1que Conducteur
photoimageable
Pour tout type d'encres : v

sérigraphie du motif (via I'écran)

‘ Insolation (masque) ‘

v

\ Révélation \ ‘

‘ Séchage en étuve k _— e —
‘ Cuisson M Enduction de résine photosensible ‘

[

‘ Insolation (masque) ‘
I

| Révélation |

Figure A-2 : Etapes technologiques des filiéres couches épaisses.
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Au Tableau A-1, nous présentons les caractéristiques « constructeur » des substrats en

céramiques utilisables et au Tableau A-2, les principales caractéristiques dimensionnelles, mécaniques

et électriques des matériaux disponibles en technologie couches épaisses.

Fournisseur Kyocera Coors NTK
Référence HA96 A476 A493 A493 HA96
Contenance Alumine 99,6 % 96 % 96 % 99,6 % 96 %

Permittivité relative (1 MHz) | 9,9+0,2 | 9,5+0,1 9,5 9,9+0,1 9,6
Tand (1 MHz) 0,0001 0,0002 0,0004 0,0004 0,0003
Résistivité mQ/mm2 (25°c) >10" > 10" >10" >10" >10"7

Tableau A-1 : Caractéristiques « constructeurs » des céramiques utilisées.

Sérigraphie directe Sérigraphie + photolithographie
Encres conductrices OR
Fournisseur TANAKA ESL TANAKA ESL
Référence TR 1202 8881 B TR 1202 8881 B
Résistivité mQ/mm’ 45 244 45 244
Epaisseur apres cuisson 3um= 0.5 um um=+ 1 um 3um=+ 0.5 pm gum= 1 pm
Résolution ligne/fente 100 pm # 10 pm 80 um £ 10 um 20 pm £+ 1 pm 20 pm £ 2 pm
Encres diélectriques
Fournisseur ESL ESL DuPont
Référence 4905 D 4911 6050 D
Permittivité (1 MHz) 7-10 4-4.5 7-9
Tand (1 KHz) 0,0025 0,001 0,003
Epaisseur apres cuisson 20 um+ 1 um 20 um + 1 pm 10 pm+ 1 pm
250 pm + 10 um 50 um =+ 2 pm

Résolution fente

150 pm + 10 pm
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A.2 Conception d’un kit de calibration TRLde 15 a 40 GHz
(cf. chapitre 11)

Pour la technologie présentée au chapitre II, une mesure sous pointes est nécessaire. Parmi les
différentes techniques de calibration existantes pour la mesure de circuits, une des plus courantes est la
calibration TRL (Through — Reflect - Line). Un kit de calibration TRL est composé d’un circuit ouvert
(« Reflect »), une ligne microruban de longueur | (« Thru ») et une autre ligne de longueur | + Ag/4
(« Line »). Ce kit de calibration est valable sur une bande de fréquence limitée correspondant a un
déphasage entre les standards Thru et Line compris entre 20° (1/9) et 160° (8n/9). Les standards Thru
et Line sont respectivement associés a un déphasage de 0° et 90° a la fréquence centrale f.

A la fréquence fy, la permittivité effective de la ligne microruban 50€2 située sur la surcouche
diélectrique (hgieiecirique=30um, £~4,3) est e.s= 3,15. Cette valeur est obtenue avec le logiciel HFSS par
a la fréquence souhaitée.

e Thru (ligne de transmission connectée entre les deux ports de I’analyseur de réseau):

longueur = 1,200 mm

e Reflect (ligne de transmission coupée en deux et dont les deux morceaux sont séparés, créant

un circuit ouvert pour chaque port) : longueur = 0,600 mm

e Line (ou delay/ section courte d’une ligne de transmission connectée aux extrémités des deux
bouts de la ligne précédente. Généralement, on considere une ligne quart d’onde)
Delay 1 : longueur = 7,460 mm (1,5 a 12 GHz)
Delay 2 : longueur = 3,078 mm (5 a 40 GHz)
Le kit de calibration et les dimensions choisies pour les accés coplanaires sont présentés

respectivement aux Figure A-3 et Figure A-4.

Reflect Thru

!_ _! I I | FR NN 777 +30pm

i i BN
Er=9,6

635um

Tl S

@ (b)
Figure A-3 : (a) Kit de calibration. (b) Acces coplanaire et ligne microruban TFMS.
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Traces des pointes

1000 um
350
<>

1140 1340

20um)

Avance des pointes

@) 3270 pm 190E_—:¥ -

130 pm 190 pm

Acces circuit

(b) (c)

Figure A-4 : (a) Dimensions des pointes de la station de mesure utilisée. (b) Dimensions choisies pour
I’obtention d’une impédance caractéristique de Z,=50Q pour les acces coplanaires. (c) Dimensions des
acces microrubans.
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Annexe B Formules de synthese d’un filtre passe-bande DBR

Zi’y z, V zNiy

©
2y Zowhdt S Ze,0 ZCy s ol Zod 2,

le,e/ Z,,9, / Zy1On

Figure B-1 : Filtre DBR d’ordre N.

Pour un filtre DBR d’ordre N, le résonateur j est défini par les parameétres suivants :
Co Co
et li, =
12 4 fOk] 2

ou kj1fo et k; ofo sont respectivement les fréquences du premier et du second zéro de transmission.

Les relations entre les impédances caractéristiques des stubs sont :

Ziytan6iq e (1+tan20j2) (1+tan26j]1)-tan6j12
Zjlz_u et ijZZO— —
' tan 01-‘2 ' bj 4kj,2 4kj,1 tan (9] 1

Le terme bjest un degré de liberté permettant d’obtenir la méme réponse électrique pour
différents jeux d’impédances.

Les impédances caractéristiques Zc;j., des inverseurs d’admittance de longueur A¢/4 sont
calculées de la maniére suivante [B.2] :

Zy . gabyw w | bibjg gpbyW
ot Jo1= - JdjjrT et Jnne1=,—.— —
Jjjr 9091 W\ 9941 WiOnOne1

Avec w la bande passante relative, g; les coefficients de Tchebyscheff du prototype de filtre
passe-bas normalisé, w’; = 1.

ZCJ.J"']- =
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Annexe C Matrice nodale du filtre DBR
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C.1 Détermination de la matrice nodale

C.1.1 Représentation quasi-équivalente du filtre DBR

Considérons le filtre DBR d’ordre 3 de la Figure D-1 constitué par des inverseurs
d’admittances et les admittances ramenées en entrées des résonateurs. Afin de déterminer la matrice
nodale du réseau DBR, nous avons besoin de connaitre les courants d’entrée et de sortie des inverseurs

d’admittances.

© @ @ © @
o o (A b L ;
Ieg% ;Vﬁ Jor | Vy IB Jo Vz] H Jos VJ B Ja Ivél
Ge ydbr, ydbr, ydbr, Gq

Figure D-1 : Représentation quasi-équivalente d’un filtre DBR d’ordre 3.

Un inverseur d’admittance est un réseau quadripdle ayant pour propriétés d’étre sans perte,
réciproque, invariant avec la fréquence (cf. Figure D-2). Un inverseur d’admittance idéal est
caractérisé par son admittance propre J, o+ €t il @ pour matrice chaine :

n In+1
V.n {A B}- Vi avec [A B}: . 0 Wnna
] LC DJllhn C DJ [Hpa O \2 J

Figure D-2 : Inverseur d’admittance idéal.

Vn+1

n,n+1
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Remarque 1 : traditionnellement, K est associé a l'appellation "inverseur d'impédance” et J a

I'appellation "inverseur d'admittance”. Dans le cas idéal, J et K sont invariants avec la fréquence.

Remarque 2 : Dans la réalité, nous ne savons pas réaliser des inverseurs idéaux (indépendants de la

fréquence), mais des éléments dont la dépendance en fréquence est d'autant plus faible que la bande

est étroite. Les inverseurs trouvent donc un intérét tout particulier dans la synthese des filtres passe-

bande a bande étroite.

Les équations aux nceuds du réseau de la Figure D-1 sont :
(0) : Ig= Gg Vo + jdo1 V1
0 =JJo1 Vo+ ydbry Vi + 12 Vs
0=jJ12 Vi +ydbr, V, + jJ23 V3
0= jJa3 V2 + ydbrs Vs + jJ34 V4

Q:
(2):
3):

(4) 1 0=jJ3s V3 + Gs V4

La matrice nodale du réseau est donc :

M

G Qo
j-Jor ydbry
0 j-dp

0 0

0 0

0
J-J12
ydbr2
J-323

0

0
0

J-J23
ydbr3

J-J34

C.1.2 Représentation équivalente du filtre DBR

(D-1)

Afin de simplifier la matrice nodale, nous avions remplacé les inverseurs d’admittance quart

d’onde par des inverseurs d’admittance idéaux. Cette approximation est vraie pour des applications en

bande étroite et au voisinage de la fréquence centrale. En revanche, loin de la bande et pour des

applications en bande moyenne a large, il est nécessaire de prendre en compte la dépendance en

fréquence des inverseurs d’admittances. L’inverseur d’admittance variant avec la fréquence est

symbolisé par J, n+1(f) sur le schéma de la Figure D-3 :

©)

.Ggggq

Figure D-3 : Représentation équivalente d’un filtre DBR d’ordre 3.
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Afin de tenir compte de la dépendance en fréquence d’un inverseur d’admittance, nous

utilisons la matrice chaine d’une ligne de transmission d’admittance J, ..1(f) de longueur Ao/4 soit :

cos(U) j‘_sm(U) P
Jnn+t | avec U TN
Pnn+sin(U) cos(U) 0

(D-2)

Nous obtenons alors la matrice nodale suivante qui contient les dépendances en fréquences a

la fois sur la diagonale principale et sur la diagonale secondaire :

[Ge — o1p N 0 0 0
Jots ydbr1—j(Jogp *+J12p) 9125 0

0 19125 ydbr 5—j(J12p +J23p) 9235 0 (D-3)

0 0 19235 ydbr 3—j(J23p + J34p) 19345
0 0 0 9345 Gs — [J34p |

‘]n n+1
Inntis= % i

avec ‘ sin(U) avecn=0,1,2,...N (ici N=3) (D-4)

Jnn+1p= JInn+1 -cotan(U)

Avec cette matrice, nous décrivons parfaitement le comportement du filtre DBR d’un point de
vue électrique.

Remarque : pour f = fy (soit U = #/2), nous retrouvons la matrice nodale donnée en (D-2).

C.2 Détermination de la matrice nodale éclatée

C.2.1 Insertion de nceuds supplémentaires

Afin de mieux distinguer les phénomeénes, nous isolons les zéros de transmission basse et
haute fréquence en introduisant des nceuds supplémentaires. Dans le schéma de la Figure D-4, ces
nouveaux nceuds sont créés par I’intermédiaire de boftes noires idéales Id correspondant a des fils.

Nous augmentons ainsi la taille de la matrice nodale qui atteint alors la dimension (2N+2, 2N+2).

|2N+1

‘] N,N+1 V2N+l

a

yby = yhy

Figure D-4 : Filtre DBR d’ordre 3 avec ajout de nceuds supplémentaires.
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En écrivant les équations aux différents nceuds du réseau de la Figure D-4, nous obtenons :

lg Vo

. V.
° =M- ! (0-5)
0 Von+1

Pour que la matrice nodale [Y] reste symétrique (propriété de réciprocité du filtre) par rapport
a la diagonale principale, nous avons considéré des boucles de courants. Les éléments contenus dans
cette matrice se trouvent dans le Tableau D-1. Cette matrice contient tous les liens électriques entre les
différents éléments du filtre. Les admittances des stubs sont sur la diagonale principale dont les
extrémités sont occupées par les conductances d’entrée et de sortie. Les connexions avec les
résonateurs modélisées par les inverseurs d’admittance sont sur les diagonales secondaires.
L’éclatement de la matrice a eu pour effet de reporter sur ces inverseurs, les admittances des stubs

avec la formule du pont diviseur.

[{(] E BF1 HF1 BF2 HF2 BFN HFEN S
E Ge Joryor | jJoryor 0 o | 0 0 0

BF1 | jJo1Yo1 yb, 0 Ji2ys | ey | 0 0 0

HFL | jJo1-vo2 0 yh; Ji2y2s | Jioyea | 0 0 0

BF2 0 JJivis | iy | Y2 o | 0 0 0

HF2 0 | jdioyia | Jdioyea| O yho | 0 0 0

BFN 0 0 0 0 o | ybn 0 JINN#TY2N-1,2N+1

HFN 0 0 0 0 o | 0 yhy JINN+TY2N 2N
S 0 0 0 0 0 JInneYon-one | JINNeIYaN 2N+ Gs

Tableau D-1 : Matrice nodale éclatée [\.(] d’un filtre d’ordre N.

Les y;; apparaissant dans le Tableau D-1 sont des ponts diviseurs :

Yo1 = Ybi/(ybi+yhy) Y13 = Yor'Yba/ (Yba+yhs)
Yoz = Yb o/ (ybi+yhy) Y14 = Yor- Yh 2o/ (yba+yhy)
Yan-1on+1 = YON/(YDNFYON) Y23 = Yoo YD/ (YDo+yhy)
Yanon+1 = YO/ (Ybntyhy) Y24 = Yo2: YN o/ (Ybo+yhy)

C.2.2 Couplage inter-résonateur

Observons a présent, I’effet de I’insertion d’un couplage sur cette matrice nodale éclatée. Nous
avons pris I’exemple d’un filtre d’ordre 3 dans lequel le résonateur DBR1 est couplé avec le

résonateur DBR3. Le couplage est modélisé par un inverseur d’admittance Jgy3 idéal (Figure D-5).
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S

A 4

V7
I
GE Yb3 Yh3 GS
Figure D-5 : Filtre DBR d’ordre 3 avec insertion d’un couplage inter-résonateur.
A partir de ce schéma, nous obtenons la matrice nodale de taille (8,8) suivante :
[Q] E BF1 HF1 BF2 HF2 BF3 HF3 S
0 1 2 3 4 5 6 7
E 0 Ge J-Jdorym J-Jo1Yor 0 0 0 0 0
BF1 1 j-Jdoryor yb, 0 J-diz1as jdi2v1a | j-ICRizY1s | J-ICR1zY16 0
HFL | 2 | jJuve 0 yh; JJ12Y23 | J-d12Yoa | J-JCRizYos | J-JICrizY26 0
BF2 | 3 0 J-d12v13 J-Jd12y23 yb, 0 J-J23y35 J-J23y38 0
HF2 4 0 J-J12y14 J-J12Y24 0 yhy J-J23yas J-J2346 0
BF3 S 0 J:JCR13Y15 | J-JCR1gY2s | J-das¥as i-J2345 ybs 0 J-Jaays7
HF3 6 0 J:JCR13Y16 | J-ICR1aY26 | J-Jas¥as J-J23146 0 yhs J-Jsaver
S 7 0 0 0 0 0 J-Jaa-ys7 J-Jaave7 Gs

Tableau D-2 : Matrice nodale agrandie du filtre d’ordre 3 avec un couplage entre les résonateurs 1 et 3.

Dans laquelle,
Yo1 = Ybi/(ybi+yhy) Y13 = Yor'Ybo/ (Ybot+yhy) Y35 = Y57°YDo/ (yb2+yhy)
Yoz = Ybo!/ (ybi+yhy) Y14 = Yor- Yol (Ybo+yhy) Y36 = Ys7YNo! (Yo +yhy)
Y57 = Yba/ (ybs+yhs) Y23 = Yoz YDo/ (Yba+yhy) Yas = Ye7'YD2/ (b2 +yhy)
Ye7 = Yba/(ybs+yhs) Y24 = Yoz Yol (Ybo+yhy) Yas = Yer- Y n2l (Y0o+yhy)
Y15 = Yo1-Y57 ; Y16 = Yo1-Y67 ; Y25 = Y02'Y57 ; Y26 = Yoo¥er  (IV-1)

Sur la matrice nodale éclatée, I’insertion d’un couplage entre deux résonateurs rend non nul
les coefficients aux intersections des lignes et colonnes des stubs des résonateurs concernés ; en grisé

sur le tableau Tableau D-2.

Remarque : Dans le cas d’un couplage inter-résonateur, nous pouvons appliquer la formule du
diviseur de courant car il n’interféere pas avec I’admittance des stubs. En effet, la tension aux bornes
de I’admittance est aussi celle ot I'on calcule le courant. Lorsque nous localisons le couplage le long
du stub, ce critere n’est plus vérifié. Par conséquent, nous revenons a un formalisme plus
conventionnel avec une matrice nodale compacte.
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C.3 Détermination de la matrice chaine d’un couplage inter-stub

Pour déterminer la matrice chaine du schéma de la Figure D-6a, il suffit tout d’abord de

considérer chaque élément du schéma par sa matrice chaine. Le stub i de longueur 6; est divisé en un

trongon de ligne de longueur & 1 et un trongon en circuit ouvert de longueur & > ce qui conduit

respectivement aux matrices chaines suivantes :
Air Bir|_| cos(6iy) sin(Glyi | o [A2 Biz |_ 1 0
Cit Dy [JVi-sin(6a)  cos(61) Cp Dipp| |ivi-tan(6,) 1

Pour le stub j, nous obtenons des matrices chaines similaires en changeant d’indice. Quant au

couplage Jc;;, il est défini par la matrice chaine ci-dessous :

|:AJC Bic } _ 0 j/‘]CiJ
Ci Dy J3ci j 0

Afin d’obtenir la matrice chaine de I’ensemble (cf. Figure D-6b), les matrices ABCD des
différents éléments de la Figure D-6a sont cascadées :

{A B}{Ail Bil} {Aiz Biz} {Aac Bac} Ajz B ||Aj1 Bjp
C DJ |Ci Dir]|C2 Di2][Cx Dixl|C2 Djp||C1 Djp

Les courants et tensions en entrée et en sortie de la matrice ABCD sont alors liées par les

relations suivantes :

li=yeiVi+JeV; avec ye=D/B et Je=(C-AD/B)
lj=JegVi+yeV; avec ye=1/B et Jeg=-A/B

Les expressions ye;, Je;, Je; et ye; sont présentées dans le chapitre IV au § IV.3.5

Stub i Stub j
— —
O O —As Bil*Ai2 B,—Ax Bi—AL BjZ*Ajl By —
Y, (1o Yo (@Y, I 1Ca DG Do iCu Lo Ce Dy Dy
P *
() Jc, () e_._li [ B K
Y; ol ik 1 Y, B, A
-/ V, \%
% f'i Lle ol |
(a) (b)

Figure D-6 : (a) Schéma d’un couplage inter-stub localisé le long des stubs. (b) La matrice chaine partielle.
(c) la matrice chaine globale.
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Définition de solutions de filtrage planaires et multicouches
pour les nouvelles générations de satellites de télécommunications

Résumeé :

Ce mémoire est consacré a la fois a I’exploitation d’une technologie multicouche et au
développement de méthodes de synthese et de concepts dédiés au filtrage hyperfréquence.

Le premier objectif de notre travail vise a montrer les capacités et les avantages d’une technologie
multicouche pour la réalisation de structures passives destinées a des applications spatiales. Les
potentialités recherchées, et chéres a l'industrie spatiale sont la réduction de taille a outrance. Ce point
critique constitue encore aujourd’hui un enjeu majeur au niveau des fonctions passives. Nous montrons, au
travers de structures de propagation spécifiques 2,5D et 3D, de quelles maniéres leur utilisation permet
d’apporter des solutions attractives, notamment en termes d’accés a des gammes d’impédances
caractéristiques et de couplages élargies. Celles-ci permettent de lever un grand nombre de verrous
technologiques. Des topologies particuliéres du type « DBR » (Dual Behavior Resonator) et « open-loop »
ont été examinées en s’appuyant sur les spécifications de référence d’un filtre d’un récepteur en bande C.

Le second objectif concerne I’exploitation des couplages de proximité apparaissant dans les
topologies de filtres plaqués a base de stubs, et plus particulierement DBR, dans le dessein de concevoir
des structures de filtrage plus performantes. Dans ce cadre, nous proposons une démarche de synthése
s’appuyant sur une matrice nodale.

Enfin, nous faisons converger ces deux objectifs en exploitant conjointement des topologies DBR et
I’outil de synthése matriciel en contexte multicouche. Le développement de topologies multiniveaux
permet d’apporter de nouveaux degrés de liberté dans la conception pour répondre aux besoins accrus de
miniaturisation et de performance des dispositifs.

Mots clés : hyperfréquences, systémes de télécommunications, technologie multicouche, technologie
microruban, circuits passifs, filtres passe-bande, filtres passe-bas, méthodes de conception, filtres a zéros
de transmission, filtres a couplages croisés.

Definition of planar and multilayer filter solutions
for telecommunication satellites of the new generation

Abstract:

This PhD dissertation is about the exploitation of a multilayer technology together with the
development of synthesis methods and concepts dedicated to microwave filtering.

The first objective of these investigations was to highlight the capabilities and advantages of
multilayer technology in the achievement of passive devices dedicated to space applications. An extreme
miniaturization is among the potentialities held dear to the space industry; today, this critical point is still
at stake, in particular at the level of passive functions. We will show how the use of 2.5D and 3D specific
structures can provide one with attractive solutions, for example, by giving access to higher characteristic
impedance and coupling ranges, and by allowing one to overcome many technological obstacles.
Particular topologies like « DBR » (Dual Behavior Resonator) and « open-loop » will be examined from
the reference specifications of a C-band receiver-integrated filter.

The second target was how to make the most of the proximity couplings appearing in filter
topologies based on stubs, especially DBRs, so as to design more efficient filtering structure. It led us to
propose a nodal matrix-based synthesis.

Finally, we will show how both goals had to converge through the joint exploitation of DBR
topologies and our matrix synthesis tool in a multilayer context. Meeting the increasing demand about
device miniaturization and performance enhancement goes through the occurrence of new degrees of
freedom in design made possible by the development of multi-level topologies.

Keywords: microwave, telecommunication systems, multilayer technology, microstrip technology, passive
devices, bandpass filters, lowpass filters, design method, transmission zero filters, cross coupling filters.
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