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Introduction

Le développement de la téléphonie mobile améne les concepteurs de systémes HF & optimiser
les terminaux mobiles sur trois points : les performances vis & vis de la qualité de communica-
tion, 'autonomie énergétique et la miniaturisation. Les performances souhaitées pour un terminal
mobile ne cessent de croitre. En effet, la multiplication des services accessibles par 1'utilisateur
passe par la conception de chaines d’émission-réception multi-standards, augmentant considéra-
blement les contraintes sur les composants. En paralléle & cette complexité croissante du systéme
électronique, les terminaux de communication voient leur taille diminuer pour permettre 'intro-
duction de services multimédia et leur autonomie augmenter. Il est donc nécessaire de maitriser
la consommation compte tenu des technologies actuelles des batteries.

Pour répondre aux trois exigences de performance, d’autonomie et de miniaturisation, une
solution est 'intégration monolithique du plus grand nombre de composants possible constituant
la chaine d’émission-réception du terminal mobile. Mais, jusqu’a présent, I'antenne, les filtres
HF, voire ’amplificateur de puissance restent des composants externes difficilement intégrables
sans détériorer leurs performances.

Pour les antennes, la diminution de taille entraine une dégradation de I'efficacité. Les pertes
dans I’antenne influencent directement ’autonomie. Un compromis entre compacité et rendement
semble donc inévitable.

Pour les amplificateurs, des composants intégrés existent. Le tableau 1 donne les princi-
pales caractéristiques des technologies les plus fréquemment utilisées. La linéarité et la puissance
maximale de sortie sont des critéres primordiaux pour une application en télécommunication. La
densité de puissance est I'image de la capacité d’intégration du composant. La plupart des ampli-
ficateurs de puissance pour mobiles sont actuellement réalisés a base de transistor HEMT GaAs
ou HBT GaAs, offrant un bon compromis de linéarité et de puissance. Neanmoins, les construc-
teurs de circuits intégrés commencent a proposer des amplificateurs a base de HBT SiGe de
puissance suffisante et intéressants pour leur possibilité d’intégration importante du fait de leur
compacité. Dans le cas d’une association avec d’autres éléments de la chaine RF, l'intégration
d’amplificateurs est réalisée dans des SoC (System on Chip) ou SiP (System in Package).

Pour les filtres, la multiplication des normes améne deux contraintes principales : la taille doit
rester minimale malgré la multiplication des bandes de fréquence filtrées et la réjection des filtres
doit étre importante afin de limiter les interférences entre bandes. Seuls des filtres de type SAW
(& ondes de surface), de type monoblocs diélectriques (céramiques) et, récemment, BAW (Bulk
Acoustic Wave) semblent, pour le moment, répondre & ces contraintes de réjection forte. Les filtres
SAW sont compacts mais limités en puissance. Les filtres céramiques présentent les propriétés
inverses ce qui les rend impropres a l'intégration. Seuls les filtres BAW (équivalent & FBAR :
Film Bulk Acoustic Resonator) semblent cumuler les deux avantages mais cette technologie est
trés récente et encore peu utilisée.
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HBT SiGe | HEMT GaAs | HBT GaAs

Puissance max. - + T
Densité de puissance + 0 0
Linéarité + 0 T
Rendement + + T
Coit + - -

TaB. 1 — Comparaison de quelques technologies actuellement utilisées pour la conception d’am-
plificateurs de puissance RF (- correct, 0 intéressant, + trés intéressant)

Proposer pour chaque fonction des technologies de plus en plus performantes, permettant une
optimisation de la taille et de la consommation des terminaux est une voie de recherche impor-
tante et certainement durable. Une autre réponse aux besoins de performances et de compacité
consiste & imaginer, tout en prenant en compte ces nouvelles technologies, de nouvelles architec-
tures ou de nouvelles maniéres d’envisager la réalisation des différentes fonctions regroupées dans
un terminal. Le filtrage étant I'une des fonctions principales pour un fonctionnement optimal de
celui-ci, nous nous sommes intéressés a la maniére dont cette fonction de filtrage pouvait étre
répartie différemment dans une chaine de tranmission. Cette thése est une premiére contribution
a ce concept de filtrage distribué.

Ainsi, dans une premiére partie, nous présentons les principales architectures de chaines
d’émission réception radio-fréquences. Ceci permet, entre autre, de spécifier les différentes fonc-
tionnalités de ’émetteur RF : le filtrage, ’amplification et le rayonnement. Ensuite, une discussion
sur les contraintes liées aux applications multi-standards et & la miniaturisation des terminaux
de communication aboutit au concept de structures & fonctionnalités réparties. L’'intérét de telles
structures est de permettre la répartition d’une fonctionnalité & plusieurs niveaux sur I’émetteur.
C’est ce concept appliqué au cas du filtrage que nous étudions dans cette thése. Pour cela, une
premiére étude sur la répartition du filtrage au sein d’un émetteur RF mono-standard met en
évidence la possibilité d’associer ’ensemble des filtrages apportés par les éléments de I’émetteur
RF pour former une fonction de filtrage désirée.

Dans un second chapitre, une description des phénomeénes de filtrage en microonde est donnée
afin d’associer les différents types de filtrage aux structures matérielles. Ainsi, une distinction
entre filtrage récursif et transverse ainsi que filtrage actif et passif permet de classer différentes
structures suivant le type de filtrage qu’elles apportent : avec pole sélectif ou avec zéro de trans-
mission. Pour étudier ces deux types de filtrage, des considérations sur un filtre d’ordre 1 avec
ou sans zéro de transmission sont données. Elles débouchent sur une généralisation des caracté-
ristiques des filtrages en terme de pertes, de bande passante, de sélectivité et de réjection. Pour
illustrer ces principes, une description des technologies de filtres actuellement les plus utilisés
(SAW, BAW, Diélectrique monobloc et technologie plaquée) est donnée.

Dans un dernier chapitre, nous présenterons les différentes structures que nous avons déve-
loppées associant une fonction principale d’amplification ou de rayonnement et une fonction de
filtrage. Ainsi, sont présentés : un diviseur de puissance filtrant basé sur des résonateurs a saut
d’impédance, un amplificateur de puissance filtrant basé sur une structure transverse, une an-
tenne filtrante de type patch & saut d’impédance et enfin une étude sur les possibilités de filtrage
fréquentiel apportées par un réseau d’antennes. Pour chaque structure, le principe d’association
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filtrage-fonction principale est donné, il est suivi d’une description de la conception d’une telle
structure puis d’'un exemple de réalisation permettant de valider le principe et enfin d’un bilan
des performances des deux fonctionnalités : filtrage et amplification ou rayonnement.
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Chapitre 1

Les architectures radio-fréquences :
filtrage multi-standard et
reconfigurabilité

1.1 Architectures d’un émetteur radio-fréquence

Afin d’étudier la structure d’'un émetteur RF, une présentation fonctionnelle d'un dispositif
global d’émission est décrite dans cette partie. Elle permet de spécifier de facon descendante le
role de chaque fonction, en décrivant les entrées, les sorties et la transformation apportée par
la fonction. Cette description fonctionnelle permet de préciser en particulier les spécifications
du bloc "émetteur RF" étudié par la suite. Une description de la structure d’'un émetteur RF
permet ensuite de relier chaque fonctionnalité de ’émetteur aux composants RF actuellement
utilisés. Enfin, quelques propositions de structures & fonctionnalité répartie sont présentées.

1.1.1 Généralités sur une chaine d’émission

Un systéme d’émission classique en télécommunications se présente sous la forme du schéma
bloc systéme de la figure 1.1. Les informations & transmettre sont des données numériques et les
signaux envoyés sont des ondes électromagnétiques. La fonction du systéme de télécommunica-
tions FO est de convertir ces données numériques en ondes électromagnétiques.

Microphone Ondes

Données : o dectro-
numériques Traitement Transposition Traitement magnéi ques
en Bande de base
}bandedebase* HF ™ enHF g >
= rayonnées
sss 1 I 2 =
Clavier 5

F1G. 1.1 — Schéma fonctionnel d’'un dispositif d’émission en télécommunications

Entrées
Les données numériques sont portées par des signaux en bande de base. Elles proviennent, de
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maniére schématique, de la conversion analogique-numérique du signal issu, par exemple, du
microphone ou sont directement produites numériquement.

Sorties
Les ondes électromagnétiques doivent répondre & certains critéres pour assurer une communica-
tion optimale. Les normes fixées par différents organismes tel 'ETSI (European Telecommuni-
cations Standard Institute) donnent les caractéristiques pour chaque standard (GSM, UMTS...).
Elles spécifient, entre autres, les bandes de fréquence allouées, les puissances autorisées dans et
en dehors des bandes de fréquence...

Fonction
Le dispositif d’émission doit transformer un signal numérique brut en bande de base en une onde
électromagnétique RF telle que la communication soit optimisée par rapport a I'utilisateur et son
environnement. Cette fonction FO peut étre divisée en trois fonctions : la fonction F1 traite les
signaux en bande de base, la fonction F2 réalise la transposition bande de base/radio-fréquence
et la fonction F3 traite les signaux en RF.

1.1.2 Description fonctionnelle d’une chaine d’émission

En prenant les architectures classiques de chaines d’émission réception des figures 1.2, 1.3, 1.4
et 1.5, il est possible de décrire de fagon plus précise les fonctions F1, F2 et F3 [1, 11, 6, 2, 10, 4].

1.1.2.1 Répartition analogique/numérique

Une premiére distinction peut étre effectuée sur la répartition fonctions numériques et ana-
logiques de chaque structure, comme le résume le tableau 1.1. D’un point de vue théorique, la
solution permettant la plus grande souplesse, notamment pour la reconfiguration de I’émetteur,
est de réaliser I'ensemble des fonctions numériquement. Cependant, pour le traitement des si-
gnaux RF, il est nécessaire de travailler a des fréquences d’échantillonnage supérieures a cette
fréequence RF. Pour une utilisation en bande L (1 & 2 GHz) par exemple, la fréquence de 'hor-
loge cadencant le DSP (Digital Signal Processor) et les convertisseurs doit étre de 3 a4 6GHz.
Seuls des composants utilisant des technologies cotiteuses en SiGe pourraient atteindre de telles
performances, ce qui est rédhibitoire pour un marché des télécommunications orienté vers des
colts de production faibles. Les structures de type Software Radio sont donc, actuellement, in-
utilisables. La solution intermédiaire du Software Defined Radio, consistant a réaliser une partie
de la fonction F2 numériquement, est mieux adaptée pour réaliser un émetteur reconfigurable.

F1 F2 F3 Reconfigurabilité | Faisabilité
Hétérodyne Num Ana Ana + +
Conversion directe Num Ana Ana - +
Software Defined Radio | Num | Num/Ana Ana + +
Software Radio Num Num Num/Ana + -

TAB. 1.1 — Répartition numérique/analogique dans des chaines d’émission classiques
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I
Données —LAD *4&7 Ondes
numeériques dectro-
» DSP 090— GB% <>— magnéti ques

=

—AD —@ rayonnées
Q F
IFI& @ RF

vers|e récepteur
F1 F2 F3

R
R

e[ &

Fi1G. 1.2 — Emetteur hétérodyne

|
Données —[an> @ Ondes
numériques 5 Jh — éectro-
- DSP %0 I~ = /] magnetlﬂues
I[AD ®7 % \I rayonnées
=2 F
Q) | RF
vers|e récepteur
F1 F2 F3

Fi1G. 1.3 — Emetteur a conversion directe

|
Données *@7 Qndes
numériques dectro-
| <>— magnétiques

=

L F rayonnées
DSF RFIQ)

vers|e récepteur
F1 F2 F3

v
R
8
R

e[ &

o)
T

Fi1G. 1.4 — Emetteur de type Software Defined Radio



4 CHAPITRE 1. LES ARCHITECTURES RADIO-FREQUENCES

|
Donnees @ Ondes
numériques 5 J: — éectro-
A > X &
> 4 B> %«[>—,\, P magnenﬂues
3 % \I rayonnées
"
DSP
Clk vers|e récepteur
F1 F2 F3

Fi1G. 1.5 — Emetteur de type Software Radio

1.1.2.2 F1 : Traitement en bande de base

Entrées
Les entrées de la fonction F1 sont les données numériques de la fonction FO globale.

Sorties
Les sorties sont les signaux I et Q. Dans le cas du software radio, ces sorties sont numériques.
Pour les autres structures présentées, les signaux I et Q sont issus de convertisseurs numé-
riques/analogiques en bande de base.

Fonction
Le traitement en bande de base comprend plusieurs opérations. Le codage de source permet de
compresser 'information & transmettre. Puis, le codage de canal introduit des redondances afin
de corriger d’éventuelles erreurs de transmission. Enfin, les signaux I et Q correspondant a la
modulation (QPSK,...) sont généreés.

1.1.2.3 F2 : Transposition bande de base/RF

Entrées
Les entrées de la fonction F2 sont les signaux I et Q générés par la fonction F1. Ces signaux sont
en bande de base.

Sorties
La fonction F2 ne posséde qu'une sortie. Cette sortie est un signal analogique a la fréquence RF
contenant l'information codé par I et Q. Ce signal est constitué du signal utile et de parasites
générés par la fonction de transposition.

Fonction

Le role de F2 est de transposer de la bande de base vers la radio-fréquence les signaux I et Q.
Pour cela, un ou plusieurs étage(s) de transposition en fréquence sont utilisés. Dans le cas de deux
transpositions, la fréquence intermédiaire est notée FI (Fréquence Intermédiaire). La fréquence
du dernier étage de mélange est notée OL (Oscillateur Local). Le modulateur 1Q) est constitué
de deux mélangeurs, un pour chaque voie, attaqués par les signaux I et QQ et par deux signaux
déphasés de 7/2. Ceci permet d’obtenir un signal unique a la fréquence de mélange portant les
deux informations I et Q.
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Pour un émetteur & conversion directe ou a fréquence intermédiaire nulle, la modulation 1Q
se fait a la fréquence OL. Le signal modulé ne nécessite aucun filtrage. Par contre, dans cette
configuration, I’ensemble de la chaine d’émission travaille & la méme fréquence et Poscillateur
local est perturbé par les signaux de puissance transitant dans la chaine principale, en particulier
au niveau de I'amplificateur de puissance. De plus, si 'on désire reconfigurer I’émetteur, dans
I’hypothése d’un fonctionnement multi-standard, le déphaseur /2 doit pouvoir fonctionner a
plusieurs fréquences. La complexité de conception d’'un tel déphaseur est telle que ’on préfére
utiliser des structures & multiples transpositions en fréquence.

En effet, pour I’émetteur hétérodyne, le modulateur IQ mélange toujours a une fréquence FI
fixe, ce qui simplifie la conception du déphaseur. La reconfigurabilité est assurée par le change-
ment de la fréquence OL. De plus, les différents oscillateurs FI et OL ne fonctionnent plus a la
méme fréquence que le reste de la chaine, ce qui limite les perturbations. Cependant, le signal en
sortie est issu du mélange du signal FI avec l'oscillateur local OL. Il est alors constitué de deux
composantes, une située autour de for,+ frr et autre autour de for, — frr. Une des composantes
doit donc étre filtrée. Pour que les deux composantes soient fréquentiellement éloignées I'une de
Iautre et faciliter ce filtrage, la fréquence intermédiaire doit étre élevée sans dépasser la moitié
de la fréquence OL (repliement de spectre).

La sortie de la fonction F2 est un signal contenant le signal modulé utile, des signaux modulés
parasites et, dans tous les cas, des harmoniques engendrés par la non-linéarité des mélangeurs.

1.1.2.4 F3 : Traitement en RF

Entrées
L’entrée de la fonction F3 est le signal de sortie de la fonction F2 contenant le signal modulé
utile, les signaux modulés parasites et leurs harmoniques.

Sorties
La sortie de F3 est la sortie globale du systéme. Elle se présente sous forme d’ondes électroma-
gnétiques répondant & des critéres en fréquence et en puissance.

Fonction
La fonction F3 réalise des opérations & la fréquence RF. Ces opérations sont de deux types : des
opérations de mise en forme du signal et une opération de transformation du signal. Les opéra-
tions de mise en forme permettent de modifier le spectre et la puissance du signal. L’opération
de transformation permet de convertir le signal RF guidé en signal RF rayonné.

Le travail effectué au cours de la thése porte sur cette fonction F3, appelée par la suite
"émetteur RF".

1.1.2.5 Description fonctionnelle de I’émetteur RF (fonction F3)

L’émetteur RF est le dernier étage d’une chaine d’émission. Comme décrit précédemment, il
remplit deux fonctions : la mise en forme du signal et la conversion en signal rayonné.

F31 : Mise en forme du signal
Le signal en entrée est constitué du signal utile modulé, de signaux d’intermodulation et de
signaux harmoniques diis aux non-linéarités des mélangeurs. Pour résumer, les figures 1.7 et 1.8
donnent I’allure du spectre du signal d’entrée de I’émetteur RF pour, d’une part, une structure
hétérodyne et, d’autre part, une structure a conversion directe.
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Sgnd Ondes
andogique Conversion éectro-
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F31 F32
F3: Traitement en HF
F1G. 1.6 — Description fonctionnelle de I’émetteur RF
fRF:fLO+fIF
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Fi1G. 1.7 — Allure du spectre en entrée d’'un émetteur RF pour une chaine d’émission hétérodyne

} Spectre

ﬂ

2f

fRF:fLO RF

f

F1a. 1.8 — Allure du spectre en entrée d’un émetteur RF pour une chaine d’émission a conversion
directe
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La mise en forme du signal consiste & filtrer les signaux et & amplifier ce signal, afin d’avoir,
en sortie de ’émetteur, les spécifications de puissance et de fréquence données par la norme
(Annexe A). La fonction F31 comprend donc une ou des fonctions de filtrage et une ou des
fonctions d’amplification.

Le filtrage permet de supprimer les signaux ne contenant pas d’information afin de limiter les
interférences sur d’autres systémes de télécommunication. Ceci doit bien entendu se faire sans
dégradation du signal utile, c’est-a-dire de 'information.

L’amplification du signal permet d’augmenter le rapport signal sur bruit & 1’émission. La
puissance émise doit néanmoins respecter certaines contraintes (Annexe A), afin de limiter les
interférences sur d’autres systémes de télécommunication d’une part et pour réduire d’éventuelles
répercutions néfastes pour la santé d’autre part.

F32 : Conversion du signal guidé en signal rayonné
Cette derniére fonction de I’émission est entiérement réalisée par l'antenne. Les normes ne
donnent aucune indication sur cet élément et il est méme spécifié (Annexe A) que les per-
formances de I'antenne ayant un impact significatif sur les performances globales du systéme,
une version future du document inclura une spécification sur un minimum d’efficacité d’antenne.

Il est néanmoins possible de spécifier quelques caractéristiques pour cette fonction. L’antenne

recoit un signal RF sous forme d’une onde guidée contenant les informations a transmettre. Elle
convertit cette onde guidée en une onde rayonnée qui porte I'information jusqu’au récepteur.
La qualité de la liaison est définie par le rapport signal sur bruit au niveau de ce récepteur. La
puissance émise dans les directions autres que le récepteur est perdue et peut, le cas échéant, per-
turber d’autres liaisons. De fagon simplifiée, deux types de stratégies de rayonnement d’antenne
peuvent étre utilisées : le rayonnement quasi-omnidirectionnel et le rayonnement directionnel.

— Rayonnement quasi-omnidirectionnel : le rayonnement ne se fait pas suivant une direction
privilégiée. Cela présente 'avantage de pouvoir émettre et recevoir quelle que soit la position
de 'antenne. Mais le rapport de la puissance rayonnée dans une direction par rapport a
la puissance rayonnée totale est faible, ce qui dégrade le rapport signal sur bruit et peut
perturber d’autres liaisons éventuelles.

— Rayonnement directionnel : le rayonnement se fait suivant une (ou des) direction(s) pri-
vilégiée(s) (antenne a formation de faisceaux). Cela présente les avantages de réduire la
puissance rayonnée inutile et, ainsi, d’améliorer la qualité de la liaison et de protéger les
autres récepteurs. Par contre, l'efficacité de la liaison est fortement dégradée dans le cas ou
il apparait un dépointage trop important. Ceci nécessite, dans le cas de liaisons mobiles,
de réaliser de la formation de faisceaux en temps réel, ce qui complique la conception de
I’antenne.

Le tableau 1.2 résume les avantages et inconvénients des deux stratégies suivies pour le
rayonnement d’une antenne.

Rayonnement Rayonnement
quasi-omnidirectionnel directionnel

Efficacité de la liaison
(Rapport puissance utile Faible Importante
sur puissance totale rayonnée)

Perturbation sur d’autres liaisons Importante Faible

Utilisation pour liaisons mobiles Sans difficulté Nécessité d’une formation
de faisceaux en temps réel

TAB. 1.2 — Avantages et inconvénients des rayonnements quasi-omnidirectionnels et directionnels
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1.1.3 Description matérielle de I’émetteur RF
1.1.3.1 Architecture classique

A la suite des spécifications fonctionnelles données précédemment, une description des compo-
sants d’un émetteur RF est présentée dans cette partie. Dans les différentes structures présentées
(figures 1.2 a4 1.4), la structure de I’émetteur RF est identique. La figure 1.9 reprend de facon
plus détaillée cette structure qui est constituée d’un filtre RF, d’'un amplificateur de puissance,
d’un duplexeur, d’éléments d’adaptation d’impédance et d’'une antenne.

Sotie | FiltrePasse- | Amplificateur  Duplexeur  Antenne
du bandeRF | de puissance o P - Ondes
méangeur 5o i o L ~ dectro-
- X — . magnétiques
1 o O ® |
: ' ' ! ~o A
3 | \ / o Frx, rayonnées
Adaptation dimpédance i vers|e récepteur

FiG. 1.9 — Schéma classique d’un émetteur RF

Filtre passe-bande RF

Le filtre passe-bande RF filtre les harmoniques et les produits d’intermodulation engendrés
par le mélangeur. Dans le cas de la conversion directe, les harmoniques sont éloignés de la bande
utile (figure 1.8). La sélectivité d’un tel filtre n’est alors pas déterminante pour la qualité du
signal attaquant ’amplificateur de puissance. Par contre, dans le cas d’une structure hétérodyne
(figure 1.7), le signal & fréquence image et les produits d’intermodulation d’ordre 3 se retrouvent
proches de la bande utile. Dans ce cas, I'utilisation d’un filtre sélectif est nécessaire.

Le filtre passe-bande RF est défini par un ensemble de contraintes fréquentielles. Ces con-
traintes sont regroupées sous forme d’un gabarit comme le montre la figure 1.10. Ce gabarit
peut étre plus ou moins déduit des normes (cf. Annexe A pour 'UMTS) en prenant en compte
I'influence de ’ensemble des composants de la chaine RF (amplificateur, duplexeur et antenne).
Pour des fréquences proches de la bande utile, plusieurs paramétres sont classiquement utilisés
(Annexe 2.2) :

Fréquence centrale f

Bande passante B = f,0 — fp1

— Pertes d’insertion —Tj

— Ondulation dans la bande ¢

— Sélectivité (de chaque coté de la bande) k;.

Amplificateur de puissance

C’est ce composant qui améne la puissance au niveau nécessaire a la transmission. C’est 'un
des éléments les plus consommateurs d’énergie de la chaine d’émission. Il est nécessaire, pour
des applications de type mobile, d’augmenter son rendement. De plus, ce composant doit étre
le plus linéaire possible pour diminuer les effets d’intermodulation et la création d’harmoniques.
Un compromis rendement /linéarité est donc nécessaire.
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FiG. 1.10 — Gabarit d’un filtre passe-bande RF
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Duplexeur

Le duplexeur doit filtrer les harmoniques et les produits d’intemodulation éloignés de la bande
et susceptibles de perturber d’autres systémes de communication. Il doit aussi isoler I’émission
et la réception. Comme la puissance a I’émission est trés importante par rapport a la puissance
recue, l'isolation entre émission et réception doit étre élevée (de I'ordre de -40dB) et ce pour des
fréquences proches (exemple de 'UMTS : TX=[1920-1980MHz| et RX=[2110-2170]). La réponse
typique d’un duplexeur proche de la bande est celle de la figure 1.11.

Duplexeur
Tx:1
—b% Ant: 2
(o &2 >
- =
Rx: 3

Frégquence

FiGc. 1.11 — Réponse fréquentielle classique d’un duplexeur proche de la bande

Antenne
L’antenne est le composant final de ’émetteur RF. Elle permet de transformer le signal filtré
et amplifié en signal rayonné. Cette transformation se fait avec un rendement (une efficacité)

Nray-

1.1.3.2 Structure a fonctionnalité répartie

Les structures actuelles d’émetteur sont, pour des raisons de simplicité, congues bloc par
bloc. C’est-a-dire que chaque fonctionnalité est réalisée par un ou des composants dédiés. Le
filtrage est réalisé par un filtre RF et le duplexeur, 'amplification par un amplificateur (voire un
pré-amplificateur) et la conversion en énergie rayonnée par l'antenne comme le montre la figure
1.12.

Fonction Fltrage .
A Fonction
. R t
Sortie Fonction YonMeEMEt ondes
du Amplification dectro-
mé angeur magnéti ques
X - > - <
. rayonnées
Filtre Passe- Amplificateur
bande RF de puissance Duplexeur Antenne

Fi1G. 1.12 — Répartition des fonctionnalités sur un émetteur RF classique
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En plus de ces structures classiques d’émetteur, il peut étre intéressant d’étudier des struc-
tures dans lesquelles les fonctionnalités ne sont plus physiquement séparées : les structures & fonc-
tionnalité répartie. Cela implique que certains composants réalisent plusieurs fonctions comme
par exemple "amplification et le filtrage avec un amplificateur filtrant. Ceci est bien sir le cas
pour chaque dispositif mais, en général, on ne maitrise réellement qu’une seule caractéristique.
Dans le cas ou plusieurs caractéristiques sont maitrisées, une répartition des contraintes d’une
fonctionnalité sur plusieurs composants est possible. Ainsi, pour chaque composant, le nombre de
contraintes n’est pas forcément réduit, mais les contraintes sont de natures différentes et moins
fortes. Les schémas présentés sur la figure 1.13 montrent quelques exemples de telles structures.

Fonction filtrage
X ~_ N
x| ~ *<] =%
Fonction
Fonction amplification rayonnement
Fonction filtrage ﬁ{
VA ~_ NS
Fonction
Fonction amplification rayonnement

Fi1G. 1.13 — Exemples de structures a fonctionnalité répartie

Chaque composant multi-fonction doit répondre & des contraintes de natures différentes :
filtrage, amplification ou rayonnement. Les contraintes les plus fortes déterminent la fonction
premiére du composant et permet de faire la distinction entre une antenne filtrante et un filtre
rayonnant par exemple. Dans le premier cas, la fonction principale est le rayonnement et quelques
contraintes de filtrage sont ajoutées lors de la conception. Dans le second cas, la fonction prin-
cipale est le filtrage et quelques spécifications de rayonnement sont ajoutées. Il existe de nom-
breuses structures a fonctionnalité répartie possibles. Comme explicité précédemment, ce travail
de thése s’intéresse plus particuliérement au probléme de la répartition du filtrage dans une
chaine d’émission.

1.1.4 Miniaturisation et composants multi-fonctions

Les systémes de télécommunication mobiles doivent, afin de répondre aux besoins des utilisa-
teurs, respecter des contraintes de taille de plus en plus fortes. La figure 1.14 montrant I’évolution
de la taille d'une carte GSM sur cinq ans (1995-99) illustre cette tendance a la miniaturisation.
Depuis peu, la tendance est moins a la réduction de la taille globale des terminaux qu’a l'intégra-
tion de plus en plus de services pour une taille identique. Dans ce contexte, la réduction de taille
des composants n’est pas la solution unique. L’intégration de plusieurs fonctions dans un seul
composant ou la conception de composants multi-standards contribue aussi a la miniaturisation
des terminaux [9].



12 CHAPITRE 1. LES ARCHITECTURES RADIO-FREQUENCES

R,
-

4. Generation

2. Generation 3. Generation * GSM Multi Band

* GSM 900 * GSM Dual Band * GPRS Multislot
1. Generation * 3 Chip, 2,7 Vot * 3 Chip, 2,7 Volt * Single Chip SMARTI
* 4 Chip, 5 Volt * 1600mm?2, 270 comp. * 1330mm?Z, 240 comp.* 770mim#, 150comp.

* 2600mm:, 350 comp

Fi1G. 1.14 — Evolution de la taille et de la constitution des cartes GSM sur 5 ans

1.1.4.1 Intégration antenne-filtre ([3, 5])

Les principales caractéristiques de la fonction rayonnement sont le rendement et la réparti-
tion de puissance émise. Ces paramétres sont en général optimisés pour la ou les bande(s) de
fréequence utile(s). L’optimisation du rendement est de deux types : une optimisation sur les
pertes intrinséques de ’antenne et une optimisation sur ’adaptation d’impédance de I’antenne.

Insérer une fonction de filtrage fréquentiel & une antenne revient & obtenir une puissance
rayonnée maximale pour une ou des bande(s) de fréquence donnée(s) et une puissance rayonnée
réduite pour les autres fréquences. Une des techniques possibles de filtrage consiste & réaliser une
structure pour laquelle les pertes varient rapidement avec la fréquence. L’autre solution consiste
a faire varier fréquentiellement 1’adaptation de ’antenne.

Pour un grand nombre d’antennes classiquement utilisées, un filtrage fréquentiel est déja
apporté par le ou les résonateurs qui constituent cette antenne. En effet, la conversion onde
guidée onde rayonnée n’est réalisée avec une bande passante suffisante qu’autour des fréquences
de résonance. En dehors de ces fréquences, il devient difficile d’adapter ’antenne. Ce filtrage est
lié & I’adaptation et non aux pertes.

1.1.4.2 Intégration amplificateur-filtre

Une fonction d’amplification est toujours construite autour d’un ou plusieurs transistor(s),
comme le montre la figure 1.15. Ce composant, sous certaines conditions, transforme la puissance
d’alimentation Pp¢ en puissance RF nécessaire & 'amplification. L’optimisation des éléments en-
tourant le(s) transistor(s) (circuits d’adaptation, de polarisation, de liaison, diviseurs/combineurs
de puissance...) permet d’obtenir des performances en puissance, en gain ou en bruit...

On peut considérer qu’une variation importante du gain en fonction de la fréquence est
équivalente & un filtrage. En modifiant les caractéristiques fréquentielles des circuits entourant
le(s) transistor(s), il est donc possible d’introduire une fonction de filtrage. Dans la bande utile, les
caractéristiques des éléments doivent étre optimisées pour répondre a des contraintes de puissance
(adaptation, linéarité...). En dehors de la bande, la difficulté consiste a maitriser le comportement
fréquentiel des éléments afin de répondre & un gabarit de filtrage donné, en tenant compte, en
particulier, des harmoniques créées par les non-linéarités du transistor.
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FiG. 1.15 — Exemples de constitution d’amplificateurs de puissance RF

1.1.5 Miniaturisation et composants multi-standards

Depuis les débuts de la téléphonie mobile, les terminaux n’ont cessé d’évoluer. Les téléphones
fonctionnant sur un seul standard (GSM900) ont tout d’abord cédé la place aux terminaux
bi-bandes (GSM900-DCS1800) et les générations actuelles et futures sont multi-bandes (GSM-
DCS-PCS-UMTS...). Ce terme "multi-bande", traduisant 'aspect spectral du systéme, est moins
approprié que "multi-standard", rendant compte non seulement de I'aspect occupation spectrale
mais aussi d’autres spécifications liées au type de modulation, au niveau et & la gestion de
puissance... Le terme "multi-standard" est donc utilisé dans la suite de ce document.

1.1.5.1 Architectures multi-standards et reconfigurabilité

Sans aller dans le détail d’une architecture d’un systéme de communication, il est possible
de distinguer deux classes d’architectures multi-standards : les architectures multi-standards
intrinséques et les architectures multi-standards reconfigurables.

— Multi-standard intrinséque : I’architecture peut traiter tous les standards de communication
pour lesquels elle est congue sans aucune reconfiguration. Dans un cas limite, elle peut méme
gérer plusieurs standards de maniére simultanée.

— Multi-standard reconfigurable : I’architecture ne traite qu'un seul standard & la fois. Pour
changer de standard, une reconfiguration électronique est nécessaire.

Les figures 1.16 et 1.17 donnent quelques exemples d’architectures d’émetteurs multi-standards.

1.1.5.2 Spécifications des composants multi-standards

Composants multi-standards intrinséques

Pour chaque configuration, les composants électroniques intervenant dans la chaine RF doivent
répondre & des spécifications multiples et contraignantes. Pour les architectures multi-standards
intrinséques, deux principes sont utilisés en complémentarité. Le premier consiste, pour chaque
fonction, & utiliser un composant par standard, augmentant, de ce fait, la taille globale du ter-
minal. Le deuxiéme principe consiste a utiliser des composants intrinséquement multi-standards,
ce qui ajoute des contraintes supplémentaires pour leur conception mais qui permet de conserver
la compacité de l'architecture |7, 8]. Les deux principes peuvent étre combinés (comme sur la
figure 1.16, en utilisant, par exemple, des composants bi-standards (GSM-DCS) pour réaliser une
structure supportant plus de deux standards (GSM-DCS-UMTS).



CHAPITRE 1. LES ARCHITECTURES RADIO-FREQUENCES

) Amplificateur )
Filtre de Filtre Ant

passe-bande pui ssance passe-bande ntenne
= >§% Stendard 1
2 >%*< Standard 2
X X

BRES > %—< Standard 3

Standards 1 & 2 Standards 1,2 & 3
>Standard 3

Standards 1,2 & 3

&

&

&

e

X
X

<
<

FiG. 1.16 — Exemples d’architectures d’émetteurs multi-standards intrinseéques
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Fia. 1.17 — Exemple d’architecture d’un émetteur multi-standard reconfigurable
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Comme le montre la figure 1.18 pour le cas d’un filtrage, il est possible de distinguer deux types
de comportement multi-standard intrinseéque : le comportement large-bande et le comportement
multi-bande. Dans le premier cas, le composant est optimisé pour fonctionner sur une bande de
fréquence englobant les différents standards. Ce type de fonctionnement n’apporte aucun filtrage
entre les bandes de fréquence. Au contraire, un composant multi-bande apporte une atténuation
entre les bandes de fréquence.

Multi-gandard | arge-bande Multi-glandard multi-bande
SHONY Saf) A
0 fl f, >f 0 fl f, >f
L : ~ L /7 —,
2 4 A 2 4 A
Bl/ % BL %

FiG. 1.18 — Deux types de filtrage multi-standard intrinseéque : le large bande et le multi-bande

Composants multi-standards reconfigurables

Pour les architectures multi-standards reconfigurables, il est possible d’utiliser des composants re-
configurables mais aussi des composants intrinséquement multi-standards, comme pour I'exemple
de la figure 1.17. Le but de cette architecture est de limiter le nombre total de composants afin de
conserver une taille réduite. De par leur conception, certains composants peuvent difficilement
étre intrinséquement multi-standards, & moins de dégrader nettement leurs performances. Au
lieu de réaliser la fonction en utilisant plusieurs composants, certaines technologies permettent
d’envisager la conception de composants reconfigurables.

Apres cette bréve introduction présentant les principales architectures de systémes utilisées
et le concept général de reconfigurabilité, nous allons nous intéresser plus particuliérement dans
la partie suivante a la fonction filtrage d’un émetteur radio-fréquence.
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1.2 Etude du filtrage dans une architecture mono-standard

Cette partie présente une premiére étude sur les aspects de filtrage dans un émetteur RF.
Dans un premier temps, une analyse pour des fréquences proches de la bande utile est donnée.
Pour cela, un modéle paramétré des différents composants de ’émetteur est développé. Il permet
alors d’observer l'influence des caractéristiques des composants sur le spectre du signal proche de
la bande. Dans un second temps, le cas des remontées parasites éloignées de la bande est discuté.

1.2.1 Construction d’un modéle pour I’émetteur RF mono-standard

La structure d’'un émetteur RF est donnée figure 1.19. Chaque composant étant mono-
standard, il est possible d’avoir le comportement de chacun d’eux autour de la fréquence de
fonctionnement fy. Le signal utile, correspondant & un standard particulier, est compris dans
une bande B autour de cette fréquence fy. La modélisation, de caractére général, est illustrée
par I'exemple de 'UMTS.

Source | Filtre Passe- Amplificateur  Duplexeur | Antenne
RF " bande RF depuissance | | | |

Fi1G. 1.19 — Structure d’'un émetteur RF en fonctionnement mono-standard

1.2.1.1 Modélisation de la source RF

La source RF est constituée d'un générateur pseudo-aléatoire, des codages en bande de base et
du modulateur RF correspondant au standard étudié. Elle prend donc en compte les évolutions
statistiques du signal en puissance et les effets des non-linéarités des mélangeurs. Le spectre
proche de la bande d’un signal issu d’une source UMTS est donné sur la figure 1.20. Le canal
utilisé est le canal 9612, soit une fréquence centrale de 19224 MHz (cf Annexe A). La largeur
de canal, correspondant a 99% de la puissance du signal, est de I'ordre de 5 MHz. On remarque
les produits d’intermodulation dus aux non-linéarités des mélangeurs. Les 12 canaux d’émission
UMTS sont représentés en trait discontinu. La puissance de sortie est donnée par la puissance
dans le canal. Elle est ici de 10 dBm.

1.2.1.2 Modélisation du filtre passe-bande RF

Nous avons choisi un filtre de Tchebycheff pour modéliser le comportement du filtre passe-
bande RF. La bande passante et la fréquence centrale du filtre sont prises égales a celles définies
par le standard, notées B et fo. Dans le cas de 'UMTS, cette fréquence centrale est de 1950
MHz et la bande passante de 60 MHz soit B = 3,1%. Cette bande passante englobe I'ensemble
des canaux d’émission et on voit que le canal 9612 est proche de la coupure du filtre, ce qui le
rend particuliérement difficile & filtrer. La seule valeur paramétrable du filtre est donc son ordre
n1, qui définit aussi sa réjection. L’ondulation dans la bande est prise égale & ond = 0.01 dB.
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F1G. 1.20 — Spectre d’'un signal issu d’une source UMTS (RBW : bande de résolution = 1 MHz)

1.2.1.3 Modélisation du duplexeur

Pour le duplexeur, nous supposons que la partie réception est suffisamment découplée de
I’émission pour considérer qu’elle n’intervient pas. Ainsi, le duplexeur est totalement équivalent
au filtre passe-bande RF vu précédemment. Son modéle est donc un filtre de Tchebycheff de
fréquence centrale fy et de bande passante B données par le standard étudié. Les propriétés de
réjection de ce duplexeur sont différentes de celles du filtre passe-bande RF et liées & son ordre
noteé noy.

1.2.1.4 Modélisation de ’amplificateur de puissance

L’amplificateur de puissance est un des éléments de la chaine RF les plus difficiles & mo-
déliser de facon simple. En effet, les non-linéarités en fort signal ne permettent pas d’utiliser
les paramétres S. Nous avons choisi, dans cette étude, une modélisation séparant les effets des
adaptations en entrée-sortie des effets de 'amplificateur lui-méme. On remarque alors que, sur
une bande de fréquence limitée a quelques dizaines de pourcents, les variations en fréquence du
transistor associé a ses éléments de polarisation sont trés faibles devant les variations en fré-
quence des circuits d’adaptation d’entrée et de sortie. Le modéle qui vient alors est celui de la
figure 1.21, avec les éléments d’adaptation modélisés par des filtres et les éléments apportant la
puissance modélisés par un amplificateur non-linéaire adapté en entrée et en sortie, unilatéral et
de gain indépendant de la fréquence.

D’aprés quelques mesures effectuées sur des amplificateurs dédiés aux mobiles, le comporte-
ment en adaptation autour de la fréquence de fonctionnement est celui d’un filtre du premier
ordre de bande passante supérieure & celle de 'application envisagée : pour 'UMTS cette bande
passante est de 'ordre de 300 MHz pour une bande d’utilisation de 60 MHz. Pour I'amplification,
le gain est fixé a 20 dB, le point de compression & 1 dB en sortie de I’amplificateur Pj4p est une
variable pour la simulation tout comme le point d’interception d’ordre 3 I P3.
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FiGc. 1.21 — Modélisation simplifiée d’un amplificateur de puissance pour émetteur RF et appli-
cation & 'UMTS

1.2.1.5 Modélisation de ’antenne

Pour ’antenne, une modélisation sous forme de quadripdéle est utilisée. L’entrée du quadripole
est I'alimentation de ’antenne, caractérisée par la puissance incidente et la puissance réfléchie.
En sortie du quadripéle, on considére que la puissance est totalement transmise et qu’il n’y
a aucune puissance réfléchie. La puissance transmise peut étre définie de plusieurs maniéres,
dont deux semblent, a priori, intéressantes. La premiére consiste & considérer que la puissance
transmise est égale & la puissance rayonnée par ’antenne. La deuxiéme consiste a prendre comme
puissance transmise la puissance recue par l’utilisateur, c’est-a-dire, avec un modéle simple de
transmission, la puissance rayonnée dans un angle solide limité dans l’espace. Dans ce dernier
cas, le quadripéle modélisant ’antenne présente des pertes constituées des pertes de ’antenne et
de la puissance rayonnée en dehors de ce cone solide. La figure 1.22 et les équations (1.1) & (1.10)
résument les deux modeéles d’une antenne. L’efficacité de I’antenne est notée 74, et le rendement
du quadripdle équivalent & I’antenne est noté 7. Dans la suite, la modélisation de I’antenne est
celle tenant compte de la puissance réellement transmise a 'utilisateur (modéle 2).

Modéle 1 :

P .
Sll _ Preflechze (1.1)
incidente
P .
521 _ tm;:smzse totale (12)
incidente
Spp = 0 (1.3)
512 = Sgl (1.4)
n = TNant (1.5)
Modele 2 :
Sy = preltechi (1.6)
incidente
P .
821 _ tm;zsmzse reelle (17)
incidente
Spp = 0 (1.8)
812 = 521 (19)
P .
N o= Tant transmise reelle (110)

Ptransmise totale
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FiG. 1.22 — Définition des puissances relatives & une antenne

Dans le cas d’une antenne patch rectangulaire, telle que celle de la figure 1.23, les paramétres
So1 normalisés par rapport au maximum du quadripéle équivalent sont donnés par la figure 1.24,
suivant quelques directions de rayonnement 0. Ces résultats sont issus de simulations du modéle
d’une antenne patch rectangulaire développé dans le cadre de cette theése et expliqué dans la
partie 3.3.

1.2.1.6 Bilan

La modélisation compléte de la chaine RF dans le cas de 'UMTS est donnée par la figure
1.25. Les différents composants sont représentés par leur quadripodle équivalent. Les simulations
sont effectuées a I’aide du logiciel ADS. Les caractéristiques modifiables de la chaine UMTS sont :
le point de compression a 1dB Pj4p, le point d’interception d’ordre 3 I P3, I'ordre du filtre nq et
l'ordre du filtre ns.

1.2.2 Comportement proche de la bande

A partir du modele simple présenté précédemment (4 # = 0°), une étude paramétrique du
filtrage d’une chaine RF proche de la bande est présentée dans cette partie. Les différents para-
meétres sont : le point de compression & 1dB P45, le point d’interception d’ordre 3 I P3, 'ordre
du filtre n; et I'ordre du filtre ny. Afin de simplifier ’étude et de limiter le nombre de paramétres,
une relation entre I’ P3 et le point de compression a 1 dB est fixée : IP3 = Pi4p + 11 dB. Cette
valeur de 11 dB a été choisie par rapport & la modélisation polynomiale des amplificateurs RF
sur le logiciel ADS qui impose IP3 > Pi4p + 10.8 dB. En consultant les caractéristiques de plu-
sieurs amplificateurs commercialisés pour des applications en communication mobile, il semble
que cette valeur peut correspondre & un comportement classique d’amplificateur de puissance
RF. Ainsi, la non-linéarité de 'amplificateur de puissance est fixée par un seul paramétre : Pj4p.
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FiG. 1.23 — Schéma de I'antenne patch rectangulaire simulée
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F1G. 1.24 — Tracés des parameétres S du quadripdle équivalent a ’antenne simulée pour différentes
directions de rayonnement
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FiG. 1.25 — Modélisation d’une chaine RF d’émission pour la norme UMTS

Les critéres permettant de juger du niveau de filtrage apporté par la chaine RF sont issus des
normes UMTS (cf. Annexe A). Le signal source étant émis dans le canal 9612 correspondant a
la fréquence basse de la bande UMTS, on se limite aux critéres de filtrage situés proches de la
fréquence basse : de 1850 MHz a 1910 MHz.

Trois critéres sont retenus.

— Critére 1 : la puissance du signal en sortie d’antenne doit étre inférieure a -30 dBm (avec
une bande de résolution de 1MHz) pour des fréquences de 1850 MHz a 1910 MHz.

— Critére 2 : cette puissance doit étre inférieure & -41 dBm (avec une bande de résolution de
300 kHz) pour des fréquences de 1893,5 MHz a 1910 MHz (PHS).

— Criteére 3 : elle doit étre inférieure a -71 dBm (avec une bande de résolution de 100 kHz)
pour des fréquences de 1850 MHz a 1880 MHz (DCS1800).

Les simulations sont réalisées sur ADS (Advanced Design System). Elles ne permettent pas
d’utiliser des filtres de Tchebycheff d’ordre pair avec 'impédance souhaitée, ce qui limite cette
étude aux ordres impairs (1, 3 et 5). La simulation est effectuée avec une bande de résolution
de 10 kHz afin d’étre utilisable pour I’ensemble des critéres qui ont des bandes de résolution
différentes (de 100 kHz a 1 MHz).

1.2.2.1 Amplificateur linéaire

Dans un premier temps, on considére un amplificateur quasi-linéaire, c’est-a-dire que le point
de compression a 1 dB est pris trés supérieur a la puissance de sortie réelle. La puissance de sortie
en ’absence de compression est Py = G + Pygyrce = 30 dBm. Les premiéres simulations sont
donc effectuées avec Pigp = 50 dBm >> 30 dBm. Un exemple de spectre en sortie de I’émetteur
est donné sur la figure 1.26 pour une bande de résolution de 300 kHz, n; = 1 et no = 3 avec le
gabarit correspondant au critére 2. On remarque que le niveau des émissions parasites est trop
élevé vis & vis de la norme et que le filtrage global de I’émetteur n’est pas suffisant.

Pour résumer I’ensemble des simulations avec un amplificateur linéaire, les valeurs du maxi-
mum des émissions hors bande pour chacun des trois critéres sont données dans le tableau 1.3
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F1G. 1.26 — Exemple de résultat de simulation pour vérifier le critére 2 (n; =1 et ny = 3)

suivant les ordres m; et ng des filtres. On remarque que pour un ordre total ny 4+ ng supérieur a
8, les critéres sont respectés.

ny = 1 ny = 3 ny = 5
Critére 1 | -20.6 -25 -34.4
ng =1 Critére 2 | -23.4 | -27.8 | -37.1
Critére 3 | -56.5 -72.1 <-90
Critére 1 -25 -29.4 -38.8
ng =3 Critére 2 | -27.8 | -32.1 -41.5
Critére 3 | -72.1 -87.5 <-90
Critére 1 | -34.4 -38.8 -48.2
ng =5 Critére 2 | -37.1 -41.5 -49.4
Critére 3 | <-90 <-90 <-90

TAB. 1.3 — Maxima des émissions hors bande (en dB) d’une chaine RF avec amplificateur linéaire
(En gras, les valeurs qui ne respectent pas les critéres.)

Dans le cas d’un amplificateur linéaire, les influences du filtre passe-bande RF et du duplexeur
sont & peu prés équivalentes pour le filtrage global de la chaine RF. Ainsi, un ordre global de
8 réparti de fagon quelconque sur les deux quadripdles de filtrage permet de respecter les trois
critéres d’émissions parasites proches de la bande.

1.2.2.2 Amplificateur non-linéaire

Dans le cas d’'un amplificateur non-linéaire, les produits d’intermodulation en sortie de cet
amplificateur ne peuvent étre filtrés que par le duplexeur. Le filtre passe-bande RF et le duplexeur
ne semblent alors pas jouer un réle équivalent comme dans le cas d’'un amplificateur linéaire.
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La figure 1.27 donne les résultats de la simulation avec ny = 1 et no = 1 ou ny = 3, pour
un amplificateur linéaire (P1gp = 50 dBm) et non-linéaire (P4p = 30 dBm). On remarque que
la non-linéarité influence I’étalement spectral, ce qui a pour effet de dégrader PACPR (Adjacent
Channel Power Ratio) mais ce qui n’augmente pas les niveaux d’émission parasite hors-bande
(mais proche de la bande). Aprés plusieurs simulations, les conclusions avec un amplificateur
non-linéaire sont les mémes qu’avec un amplificateur linéaire : un ordre de filtrage global de 8
permet de répondre aux trois critéres d’émissions parasites hors bande.

1.2.2.3 Bilan sur le filtrage global proche de la bande d’une chaine RF

Le filtrage proche de la bande, qui a pour but de limiter la puissance des émissions parasites
autour de la bande utile, nécessite des réjections importantes : un ordre global d’au minimum
8 sur le filtre RF et le duplexeur sont nécessaires pour 'UMTS. La répartition de la réjection
entre le filtre RF et le duplexeur ainsi que la non-linéarité de 'amplificateur de puissance n’ont
pratiquement aucune influence sur les émissions parasites proches de la bande. En fait, ces deux
paramétres influencent les émissions parasites plus éloignées de la bande.

1.2.3 Comportement pour des fréquences éloignées de la bande

L’étude réalisée précédemment a permis de mettre en évidence deux points importants sur le
filtrage proche de la bande : d’une part, les non-linéarités de I’amplificateur de puissance n’ont
que trés peu d’incidence sur les remontées parasites et, d’autre part, la répartition de filtrage
entre le filtre RF et le duplexeur n’a pas non plus d’influence. Mais, dans le cas d’une étude des
remontées parasites & des fréquences plus éloignées de la bande, ces deux caractéristiques ont
une influence évidente.

1.2.3.1 Validité du modéle "bande proche" pour des fréquences éloignées de la
bande

Le signal issu de la source RF provient de mélangeurs et présente donc des remontées parasites
non seulement aux fréquences d’intermodulation mais aussi aux harmoniques, éloignées de la
bande utile. Le filtre RF permet de filtrer une premieére fois ces différentes composantes spectrales.
L’amplificateur de puissance étant non-linéaire, des nouveaux parasites sont générés & sa sortie.
Le duplexeur filtre, d’'une part, les signaux parasites non supprimés par le filtre RF et amplifiés
et, d’autre part, ceux engendrés par la non-linéarité de ’amplificateur.

Ainsi, la linéarité de I’amplificateur joue donc un réle dans la génération d’émissions parasites
éloignées de la bande. De plus, les roles du filtre RF et du duplexeur vis a vis de ’émission ne
sont pas identiques et la répartition des contraintes de filtrage sur ces deux composants influence
le comportement global de ’émetteur par rapport aux émissions parasites éloignés de la bande.

Le modeéle utilisé pour étudier le filtrage proche de la bande n’est pas utilisable dans ce nou-
veau cas. En effet, les comportements en dehors de la bande utile des différents composants ne
peuvent pas étre modélisés de facon simple. Par exemple, si on prend le cas de 'antenne, chaque
fréquence de résonance peut, a priori, correspondre & une transformation en signal rayonné. Cette
transformation est optimisée pour la (ou les) fréquence(s) d’utilisation. Aucune contrainte sur
les autres fréquences n’étant en général imposée, 'antenne peut rayonner tout aussi bien & ces
fréquences. Il en est de méme pour les filtres. Ainsi, deux composants ayant les mémes spécifica-
tions autour de la fréquence de fonctionnement peuvent avoir des comportements trés différents
pour des fréquences plus éloignées. Pour illustrer ceci, les réponses fréquentielles simulées de deux
filtres sans perte a SIR (résonateurs a saut d’impédance) sont présentées sur la figure 1.28. Pour
une méme fréquence centrale de 2 GHz et une méme bande passante d’environ 6%, la deuxiéme
fréquence de résonance est différente (3,6 GHz et 4,7 GHz).
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FiG. 1.27 — Influence de la non-linéarité de I’amplificateur de puissance sur le spectre de sortie

d’'un émetteur RF
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Fic. 1.28 — Coefficients de réflexion et de transmission de deux filtres & SIR & comportement
identique dans la bande utile (les caractéristiques des lignes de transmission et des couplages
sont données a 2 GHz)

1.2.3.2 Présentation de I’émetteur simplifié pour I’étude a des fréquences éloignées
de la fréquence centrale

Dans cette partie, le circuit étudié est une version trés simplifiée de la chaine RF vue précé-
demment. Les résultats des simulations ne reflétent donc pas le comportement réel d’'une chaine
RF sur une large bande mais ils permettent de mettre en évidence la possibilité de controler les
remontées parasites hors bande sans modifier le filtrage proche de la bande.

La figure 1.29 présente le circuit étudié. Il est constitué de la source UMTS utilisée précé-
demment, de filtres & un pole et d’'un amplificateur non-linéaire. Le filtre RF coté source est un
filtre & un résonateur simple, dont la structure et la réponse fréquentielle sont données sur la
figure 1.30. Sa fréquence centrale est de 1,95 GHz, sa bande passante de 4% et ses fréquences
secondaires sont situées quasiment aux harmoniques de la fréquence centrale (3,92 GHz, 5,93
GHz et 7,94 GHz). L’amplificateur est identique & celui utilisé précédemment, avec un gain de
20 dB, un point de compression de 30 dBm et un point d’interception d’ordre 3 de 45 dBm. Pour
le filtre en sortie de I'amplificateur, deux configurations sont étudiées. La premiére consiste &
mettre un filtre a résonateur simple (identique a celui en entrée de "amplificateur). La seconde
consiste & mettre un filtre & SIR (Stepped Impedance Resonator) dont la structure et la réponse
fréquentielle sont données a la figure 1.31. Sa fréquence centrale est de 1,95 GHz, sa bande pas-
sante de 4% mais, contrairement au filtre simple, ses fréquences secondaires sont décalées par
rapport aux harmoniques de la fréquence centrale (4,23 GHz, 6,73 GHz et 9,1 GHz).
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F1G. 1.29 — Description de I’émetteur RF simplifié pour des études large bande
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FiG. 1.30 — Structure et réponse fréquentielle du filtre & un résonateur simple
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F1G. 1.31 — Structure et réponse fréquentielle du filtre & un SIR
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1.2.3.3 Mise en évidence de la possibilité de maitriser le filtrage pour des fréquences
éloignées de la bande

A T'aide du logiciel ADS, les simulations de la structure simplifiée d’émetteur RF avec filtre
simple et filtre & SIR sont effectuées. Le spectre en sortie de ’émetteur est donné pour les
deux configurations sur la figure 1.32. On remarque que dans la bande utile, les deux spectres
sont confondus, ce qui montre que les filtres ont bien le méme comportement dans la bande et
ne déforment pas le signal utile. Par contre, au niveau des fréquences harmoniques (autour de
1,92 x 3 = 5,76 GHz et 1,92 x 5 = 9,6 GHz), une différence de niveau apparait entre les deux
spectres.

Dans le cas de la structure avec le filtre a résonateur simple, l'atténuation apportée 4 5,76 GHz
par le filtre est de -3,5 dB (cf. figure 1.30). Cette faible valeur s’explique par le fait que 1’har-
monique 3 du signal a 5,76 GHz se trouve proche de la fréquence de résonance d’ordre 3 du
résonateur & 1,95 GHz x 3 = 5,85 GHz. Dans le cas du filtre & SIR, cette fréquence de résonance
d’ordre 3 est décalée et ’atténuation apportée par le filtre & 5,76 GHz est alors de -16,3 dB
(cf. figure 1.31). Cette différence d’environ 13 dB se retrouve sur le niveau des émissions para-
sites autour de 5,76 GHz. Pour les autres remontées, qui correspondent a une puissance moins
importante, les deux filtres sont & peu prés équivalents.
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FiG. 1.32 — Spectre large bande en sortie de I’émetteur et influence du filtre a SIR

Cette étude simple a permis de mettre en évidence la possibilité de maitriser les remontées
parasites hors de la bande tout en conservant les propriétés de filtrage et de réjection proche de
la bande utile. Elle a aussi montré I'influence des non-linéarités de ’amplificateur de puissance
sur les remontées hors-bande aux fréquences harmoniques.
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1.3 Bilan sur les architectures radio-fréquences

Ce premier chapitre a permis de définir le role d’une chaine radio-fréquence, avec les différentes
fonctions : amplification, filtrage et rayonnement. Dans le cas d’applications multi-standards, les
contraintes sur chacune de ces fonctions deviennent importantes, afin de répondre & la fois aux
exigences dans chaque bande de fréquence utile et aussi aux exigences de réjection en dehors
des bandes. En plus de ces contraintes fonctionnelles, la chaine RF doit rester la plus compacte
possible, afin d’étre intégrée dans des systémes de communications mobiles.

Afin de répondre aux deux exigences de performances multi-standards et de compacité, deux
solutions ont été discutées : 'utilisation de composants multi-fonctions et 'utilisation de com-
posants multi-standards. L’utilisation de composants multi-fonctions permet de concevoir des
structures a fonctionnalités réparties, c’est-a-dire qu'une fonction est réalisée par plusieurs com-
posants sur la chaine RF.

Si I'on prend le cas du filtrage, deux composants sont spécialement dédiés a cette fonction
sur une chaine RF : le filtre passe-bande RF et le duplexeur. Or, comme on I’a vu, I’amplifica-
teur et 'antenne aménent, eux aussi, des modifications fréquentielles sur le signal rayonné. Dans
une structure classique, ces deux composants sont concus pour maintenir des caractéristiques
constantes dans les bandes de fréquences utiles : gain, adaptation, rayonnement. En dehors de
ces bandes, les comportements fréquentiels de ces caractéristiques varient. En utilisant des ar-
chitectures et des techniques de conception adaptées, il est envisageable de maitriser a la fois
les caractéristiques fréquentielles de ces éléments dans et en dehors des bandes utiles. Dans ce
cas, il semble possible d’optimiser le filtrage apporté par ’ensemble des composants (filtre RF,
amplificateur, duplexeur et antenne) pour répondre aux contraintes de plus en plus fortes liées a
I’augmentation des services intégrés aux systémes de télécommunication mobiles.

Fonction filtrage

C _ k X B
x| " %/ =X <\ T S
Fonction
Fonction amplification rayonnement

FiG. 1.33 — Structure & filtrage réparti

Dans le cadre de cette thése, nous nous sommes intéressés a la possibilité de faire intervenir
le filtrage & plusieurs niveaux dans la chaine RF, comme le montre la figure 1.33. L’intégration
d’une fonction de filtrage dans un composant (amplificateur, antenne) doit se faire sans dégrader
ses performances intrinséques. Il convient donc d’étudier les différents types de filtrage microonde
et les phénoménes qui y sont liés afin de modifier ou concevoir des architectures rayonnantes ou
amplificatrices intégrant une fonction de filtrage donnée. Ceci fait I'objet du second chapitre.



Chapitre 2

Le filtrage en microonde

2.1 Les principes du filtrage RF

Dans cette partie, une description des principaux phénoménes associés au filtrage dans les
structures RF permet d’établir une distinction entre filtrage récursif et filtrage transverse ainsi
que filtrage actif et filtrage passif. Pour chaque type de filtrage, les principales caractéristiques
sont détaillées et quelques exemples de principe de filtres RF sont donnés.

2.1.1 Formalisme de description des phénoménes de filtrage

En radio-fréquence, le formalisme généralement utilisé pour décrire le comportement d’un
systéme est celui des parameétres S, les ondes normalisées incidentes et réfléchies étant notées a
et b. Pour un quadripodle comme celui de la figure 2.1, la puissance incidente normalisée a ’entrée
est P; = |ay|? et la puissance réfléchie normalisée en entrée est P, = |b|?. La puissance totale
normalisée en entrée est alors P, = P, — P, = |aj|> — |b1]%. Les paramétres S;; sont définis par
les relations (2.1) a (2.4).

a b,
— —>
Pe PS
— Quadripdle —
<4+ <4—
b, a

b

S, = o1 (2.1)
ai a2=0
b

Sy = U2 (2.2)
ai as=0
b

Sy = — (2.3)
az a1=0
b

Spy = 22 (2.4)
a2 a1=0

29
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Pour la description des phénoménes de filtrage que nous nous proposons de faire, les quadri-
poles sont remplacés par des blocs systémes avec une entrée et une sortie transformant une onde
en une autre. Ainsi, le quadripdle de la figure 2.1 peut, par exemple, étre modélisé par le schéma
bloc de la figure 2.2 si I’on cherche & avoir les ondes en sortie ag et by a partir des ondes en entrée
a1 et by. Les blocs aménent des modifications sur 'onde de deux types : des modifications sur
I'amplitude de 'onde et des modifications sur la phase de 'onde. La plupart des blocs aménent
les deux types de modification.

bo = Ssra1 + Sooas (2.5)
by — Stiaq
= - - - 2.6
as 5, (2.6)
SZ]
+v
G—» S, — +% b,
-v
+1; '1/812 i’ 822
bl
a,

Fi1G. 2.2 — Modélisation sous forme de schéma bloc d’un quadripole

2.1.2 Filtrage passe-bande de type récursif et transversal

Le filtrage passe-bande, comme nous allons le voir, peut étre vu comme un phénomeéne de
combinaisons de puissance. Deux types de combinaison de puissance sont alors définis : les
combinaisons de puissance avec boucle de rétroaction (de type récursif) et les combinaisons
de puissance sans boucle de rétroaction (de type transverse).

2.1.2.1 Filtrage de type récursif

Les phénomeénes de filtrage de type récursif se traduisent par la présence de boucle de rétro-
action dans un schéma bloc, comme le montre la figure 2.3. Pour une boucle simple, le filtrage
apporté sur l'onde sortante y est traduite par I'expression (2.7) qui se présente sous la forme
d’un pole.

Sym - ; - 1-— 533 67]‘2A¢

(2.7)

La présence d'un pole (Ss3 e*j2A¢) permet d’avoir des filtrages trés sélectifs, a la condition
que le pole soit proche de 1. Cela impose deux conditions : la phase 8 du péle doit étre égale a
2kn (k entier) et le module du pole doit étre proche de 1. Ceci peut étre traduit par :

0=/S33 —20¢p = 2kn (2.8)
|833| ~ 1
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F1G. 2.3 — Mise en évidence d’un filtrage récursif dans un schéma bloc

L’influence du module du pole sur le filtrage apporté est donnée sur la figure 2.4. En connais-
sant 1’évolution de la phase du pole 6 en fonction de la fréquence, on peut déduire de la figure
2.4 I'allure de la réponse fréquentielle du filtrage. Ceci est en particulier le cas pour des filtrages
sélectifs pour lesquels la phase du pdle peut étre considérée, au premier ordre, comme linéaire
en fonction de la fréquence. Le paramétre 6/(2m) peut alors étre remplacé par la fréquence nor-
malisée f/fo. Le tracé est normalisé par rapport au maximum et le module |Ss3| est considérée
indépendant de la fréquence. Pour |Ss3| = 0.95, la bande passante a -3 dB est d’environ 3%
alors qu’elle n’est que de 46% pour |Ss3| = 0.5. Cette derniére valeur est trés approximative car,
sur une bande de fréquence aussi large, les hypothéses du module |S33| constant et de la phase
linéaire en fonction de la fréquence ne sont pas réalistes, contrairement aux cas pour lesquels la
bande est inférieure a 10%.

0
_57 4
S...|=0.5
-10¢ ~ IS,F0.-6
IS.,I=0.7
-15¢ .

% 1S..|=0.8
_207 |
o5 |S,,/=0.9
-30" f [S,41=0,95
3% 0.5 1.5 2

1
6/(2m

FiG. 2.4 — Influence du module du poéle sur le filtrage

2.1.2.2 Filtrage de type transverse

Les phénomenes de filtrage de type transverse (ou transversal) se traduisent par I’arrivée sur
un bloc additionneur d’ondes ne dépendant pas de la sortie de cet additionneur, comme le montre
la figure 2.5. La relation (2.10) donne 'expression du filtrage transverse qui se met sous la forme
d’une somme de termes, qu’on peut aussi voir comme une fonction de transfert possédant un
z€ro.

b 5935445
=2 = 5y + 59354y 531 = So1 <1 + M) (2.10)
aj Sa1



32 CHAPITRE 2. LE FILTRAGE EN MICROONDE
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FiG. 2.5 — Mise en évidence d’un filtrage transverse dans un schéma bloc

2.1.2.3 Filtrage apporté par un résonateur

Afin de décrire le comportement d’un résonateur d’une maniére simple, on considére le modeéle
présenté sur la figure 2.6 a). Il est constitué d’une ligne de transmission de longueur électrique
¢ ayant un coefficient de perte a et de deux couplages & chaque extrémité modélisés par leurs
paramétres S. Le schéma bloc équivalent pour by avec ay = 0 est donné sur la figure 2.6 b). La
présence d’une boucle permet de dire qu’il existe un filtrage de type récursif.

a
PR VY. SO . Uy
s | | e
b R
+ b b

N

b i» S, »p——q el & S
.

’—"'r
BUQ?

to
e

S

‘o eie 1

F1G. 2.6 — Modéle d’un résonateur couplé & deux acceés

L’intérét d’un résonateur est d’apporter un filtrage sélectif. Le module du péle récursif étant
a?|5%,|15% |, un filtrage sélectif n’est possible que pour les cas oil les pertes sont faibles (a proche
de 1) et les couplages pas trop importants (|S%| proche de 1 et |S%;| proche de 1, ou encore
|S4,| = /1 — |S%,|? faible et |S5;| faible). Ainsi, on considérera qu'une boucle est résonante si
o?|S3|[S0 | > 0.5.

Afin d’illustrer ce phénomeéne de résonance et de justifier cette limite sur le module du pole,
un raisonnement sur les ondes en entrée et en sortie de la ligne de transmission peut étre mené. A
la résonance, une onde stationnaire s’établit au niveau de la ligne de transmission. Il est possible
de considérer que cette onde stationnaire est une superposition d’ondes qui se propagent et se
réfléchissent au niveau des couplages, comme le montre la figure 2.7. Au niveau de 'entrée de la
ligne de transmission, 'onde a; est I’'onde de référence fournie par l'intermédiaire du couplage
a. A chaque aller-retour, la valeur de l'onde est atténuée d'un facteur a?|S%||S?,|, qui est le
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module du péle. Les valeurs en pourcentage notées sur la figure correspondent au pourcentage
de puissance dans chaque onde pour un module de 0.5. Pour cette valeur, & partir du troisiéme
aller-retour, les ondes n’apportent que peu de contribution au filtrage (un calcul exact montre
que la somme des puissances des ondes négligées représente 2% de la puissance de 'onde ay).

‘ ¢ ‘

S : @
— 7 T i
1000 & > a4,

g alla
s 2 ISlIS @ |9,1IS 14,

OISR IS, A 0[S, F 1Sl 3,
o, ISP IS o [9,F 9,F 2

S FIS,Fa 9 FISFa )

1.56% a° |Sbll|3 |Sazz|3 a.

Fi1G. 2.7 — Description du phénoméne de résonance

2.1.2.4 Filtrage apporté par un stub

L’exemple du stub permet de mettre en évidence le fait que dans une majorité de structures
microondes, les filtrages récursifs et transverses co-existent. Le stub étudié ici a, pour des raisons
de simplicité, une impédance caractéristique Z. identique & I'impédance caractéristique des lignes
d’entrée et de sortie et égale & 'impédance de calcul des parameétres S Zj, comme le montre la
figure 2.8. Sa longueur électrique est 6 et il est terminé par un circuit ouvert. Le té reliant le stub
a la ligne est modélisé par une matrice S & trois accés. Le schéma bloc de la figure 2.9 donne
I'onde sortante by en fonction des ondes entrantes ag et aq.

b b b
Z < 1 2’ Z < 1 b2
‘A a a
7, WP g
Z 0

F1G. 2.8 — Description du stub circuit ouvert

Ce schéma bloc a volontairement été utilisé précédemment (figure 2.2) pour décrire les deux
types de filtrage récursif et transverse. La réponse du circuit avec un stub est donc une super-
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F1G. 2.9 — Schéma bloc du stub circuit ouvert

position des deux types de filtrage. Dans le cas ol as = 0, la réponse du filtre est donnée par la
relation (2.11). On observe bien la présence d’un pole et d’un zéro dus respectivement au filtrage
récursif et transverse. La réponse fréquentielle correspondante (Z, = Zj) est donnée a la figure
2.10 avec une longueur électrique de 180° a la fréquence fo.

G =2 _ Sa1 4 (523931 — S21533) e 2°
2= al N 1-— S33€72j9

(2.11)

0 T T T
51
-10F B
-15F
- 811
B -20
-25[% © o pole 4 e
: Sy \ ©o récursif : S,.
-30[% i 4 -sop
: Zéro B : Zéro
: transverse i | transverse
-35¢ = 1 -35r
_40 ; ; ; ; b ; ; ; | ] -40 L L L L :
02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 0 02 04 16 18 2

i,

FiG. 2.10 — Réponse fréquentielle d’un stub

Dans le cas du stub présenté dans cette partie, les paramétres S du té sont : —1/3 pour
les coefficients en réflexion et 2/3 pour les coefficients en transmission. Ceci permet de dire
que le module du pole du filtrage récursif sans perte vaut 1/3. Le pole ne peut donc pas étre
considéré comme un pole résonant et la sélectivité apportée par celui-ci est faible. Cependant, en
changeant I'impédance caractéristique du stub, il est possible d’obtenir des poles plus sélectifs.
Ceci est illustré sur la figure 2.10 avec Z, = Zy et Z, = 10Z;.

2.1.3 Filtrage passe-bande de type actif et passif

Apres une premiére classification des filtrages distinguant les phénoménes récursifs et trans-
verses, il est intéressant d’étudier les différences entre les filtrages de type actif ou passif.
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On appelle filtre actif un filtre dont le fonctionnement repose sur la présence d’un ou de
plusieurs élements actifs comme des amplificateurs. Ces éléments apportent principalement deux
caractéristiques : du gain et de 'unilatéralité.

2.1.3.1 Apport du gain dans un filtrage actif

On considére la structure active de la figure 2.11, constituée de deux coupleurs de puissance
a et b, d'un amplificateur de gain G et de lignes de transmission de longueurs électriques ;. Les
accés 1 et 4 ainsi que les accés 2 et 3 des coupleurs sont isolés et les coefficients de réflexion sont
nuls. Aprés une analyse rapide, on remarque la présence d’'une boucle, synonyme de filtrage
récursif. Le module du pole correspondant au gain de la boucle est ajaoas|S%||S%|G. Les
paramétres «; correspondent aux pertes des lignes de transmission et sont donc inférieurs &
1. Les coupleurs étant passifs, les coefficients |S%,| et |S% | sont eux aussi inférieurs a 1. En
I’absence de gain (G = 1), le filtrage est sélectif si les pertes sont faibles et les coefficients S9,
et Sgl maximaux. Avec un gain G > 1, ces conditions ne sont plus indispensables car le gain
permet de compenser les atténuations de la boucle et d’obtenir la valeur de pole souhaitée. Pour
information, la réponse globale du filtre actif est donnée par 1’équation (2.12).

e 2%«&%}—1 N
Z, Z,
0

3
975 als 5 I

o 0 0

FiG. 2.11 — Exemple de structure de filtrage actif

Gayag Sy, S5 e~1(01+02)
1 — Gayanas S8, S8, ei(01+0>+0)

So1 = (2.12)

2.1.3.2 Influence de l’'unilatéralité dans un filtrage actif

Afin de mettre en évidence le role de I'unilatéralité de 'amplificateur, une structure a deux
branches est utilisée comme le montre la figure 2.12. La différence entre les circuits est la présence
et le sens des amplificateurs de la seconde branche. En considérant des amplificateurs parfaite-
ment unilatéraux de gain G et G, les réponses des trois filtres sont données par les équations
(2.13) a (2.15). Comme on pouvait s’en douter, la premiére structure est de type transverse, avec
un transfert de puissance qui ne peut se faire que de gauche & droite alors que la deuxiéme struc-
ture est de type récursive, avec un bouclage de la puissance sur toute la structure. La troisiéme
structure autorise les deux types de filtrage récursif et transverse.

S% = = (Gre™0 + Gpe™%2) (2.13)

DO | =

Gy ,—j01
ste

Sh, = (2.14)

1 — GGz —i(01+02)
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Fi1a. 2.12 — Structures actives montrant 'influence de 'unilatéralité

1 Gre 01 — =902
21— %6*]‘(914»92) _ #

S5, = (2.15)
L’unilatéralité de ’amplificateur permet donc de limiter ou au contraire de privilégier cer-

tains phénomeénes de filtrage. Deux structures avec des composants passifs identiques mais des

composants actifs placés différement peuvent faire intervenir des types de filtrage différents.

2.1.4 Bilan sur les principes de filtrage RF

Les phénomeénes de filtrage peuvent étre classés en deux groupes : les filtrages récursifs et les
filtrages transverses. Un filtrage récursif apporte un péle au filtre, plus ou moins sélectif suivant
que le module du gain de la boucle récursive est proche de 1 ou non. Dans le cas ou le gain est
supérieur a 0,5, on peut parler de filtre a résonateur. Un filtrage transverse apporte un zéro au
filtre, dont la sélectivité est, 1a aussi, fonction de la structure du filtre.

Dans la plupart des circuits RF, la réponse globale en fréquence est issue d’une superposition
de plusieurs filtrages récursifs et transverses. L’insertion d’amplificateurs dans une structure
a comme effet de limiter le nombre de ces filtrages en introduisant localement un caractére
unilatéral. Il permet aussi d’apporter du gain & certains poles et zéros, augmentant alors leur
sélectivité.

FiG. 2.13 — Exemple de structure transverse

Dans la plupart des publications traitant du sujet [23, 31, 14, 25, 26, 13|, un filtre transverse
est un filtre qui ne posséde que des zéros, c’est-a-dire qui n’a que des filtrages transverses. Par
contre, un filtre récursif est un filtre qui posséde des poles mais peut aussi avoir des zéros. Dans



2.1. LES PRINCIPES DU FILTRAGE RF 37

—1c % |
2z, |
| 0 |
> a,]2 >—|:2 SN A
' ZZO '
o °
z 3al4 z 3bZ“govE

Fi1G. 2.14 — Exemple de structure récursive

la suite, on appelle filtre transverse un filtre dont la structure globale est de type transverse mais
qui peut contenir du filtrage récursif comme le montre la figure 2.13. De méme, on appelle filtre
récursif un filtre dont la structure globale est de type récursive, mais qui peut contenir du filtrage
transverse comme le montre la figure 2.14.
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2.2 Gabarit de filtrage et fonctions d’approximation

Les filtres fréquentiels sont généralement réalisés afin de répondre a des spécifications précises
portant sur latténuation de certaines bandes de fréquence tout en modifiant le moins possible
d’autres bandes. Ces spécifications peuvent étre visualisées graphiquement sous la forme d’un
gabarit comme le montre la figure 2.15. Lors de la synthése d’un filtre congu a partir d’éléments
répartis, le comportement hors bande n’est, dans un premier temps, pas maitrisé et seul le gabarit
proche de la bande est pris en compte. Des fonctions d’approximation classiques permettent alors
d’obtenir des réponses de filtres répondant & ce gabarit. Une optimisation en large bande du filtre
synthétisé permet ensuite de répondre a ’ensemble des spécifications dans et hors de la bande.
dB A

0 f,f T f

7

,,,,,,,

S

FiG. 2.15 — Exemple de gabarit d'un filtre passe-bande

2.2.1 Gabarit de filtrage

Les synthéses de filtres classiques, notamment utilisées en basse fréquence, permettent de
répondre aux spécifications d’un type particulier de gabarit, issu d’un gabarit de référence appelé
prototype passe-bas normalisé. Mais, dans un cas général, les gabarits souhaités ne correspondent
pas a ce prototype. Les deux types de gabarits sont présentés ici afin de poser quelques définitions
de paramétres d’un filtre.

2.2.1.1 Gabarit de filtrage "classique" [12]

Le prototype passe-bas normalisé est présenté sur la figure 2.16. Il est considéré sans pertes
et est défini par trois parameétres :

— Sélectivité ou raideur k

— Valeur minimale dans la bande passante : ondulation 7,

— Valeur maximale dans la bande atténuée : réjection Ty,

A partir de ce gabarit défini pour la fréquence réduite f,, les gabarits des filtres classiques
sont obtenus par des opérations sur la fréquence (transposition). Les caractéristiques sont données
dans le tableau 2.1. La figure 2.17 donne les gabarits des filtres ainsi définis.

La définition de la raideur (sélectivité) ne traduit pas de fagon pertinente la réelle sélectivité
d’un filtre passe-bande. En effet, si I’'on considére les gabarits de la figure 2.18 pour lesquels la
raideur est identique, la sélectivité semble pourtant plus élevée pour le gabarit a) que pour le
gabarit b). Il convient donc de prendre en compte non seulement la raideur mais aussi la réjection
du filtre. Le couple de valeur {|T,|, k} est alors une caractéristique pertinente du filtre.
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T(f)

Yk

W77 %/

F1G. 2.16 — Filtre prototype passe-bas normalisé

Type de filtre Transposition Sélectivité Autres relations
Passe-bas fr—= flfp k= fp/fa
Passe-haut fr—= folf k= folfp
Passe-bande | f, = L(f/fe—fo/f) | b= 2202 | 2 = forfyo = farfao
Coupe-bande | f, > b | k= fersdet |2 = fo1 fpo = farfao
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TaB. 2.1 — Caractéristiques des gabarits classiques en fonction du prototype passe-bas normalisé
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F1G. 2.17 — Gabarits des filtres classiques
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F1G. 2.18 — Deux gabarits de filtre passe-bande de raideur identique

Pour résumer, dans le cas d’un filtre passe-bande classique, les parameétres utilisés sont :

— la fréquence centrale : fo = /a1 fa2 = \/fp1.[p2 en GHz
— la largeur de bande a T, dB : B = fp?;% (x100) en %

— la raideur ou sélectivité : k = % (x100) en %

— l'ondulation dans la bande : T}, en dB
— la réjection hors bande : T, en dB aux fréquences fq1 et fqo.

2.2.1.2 Gabarit de filtrage généralisé

Dans la pratique, les gabarits de filtrage passe-bande et coupe-bande n’ont pas de symétrie
géométrique. C’est-a-dire qu’il n’existe pas de relation entre les fréquences définissant la bande
passante et la bande atténuée f2 # fy1fp2 7 fa1fa2. Le gabarit d’un filtre passe-bande généralisé
est donc celui de la figure 2.19. Il est toujours possible de se ramener & un gabarit symétrique
en étant plus sévére sur certaines fréquences comme le montre la figure 2.20. Mais, dans un cas
général, il est intéressant de garder le gabarit sans ajouter de contraintes.

T(f) A
0 fal fpl fc pr faz f
; >
Tp
Ta
T ]

F1G. 2.19 — Gabarit d’un filtre passe-bande généralisé

Pour un gabarit passe-bande généralisé, la définition de la bande passante du filtre ne change
pas: B = % Par contre, la fréquence centrale est généralement définie au milieu de la bande
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FiG. 2.20 — Transformation d’un gabarit passe-bande général en un gabarit passe-bande symé-
trique

passante : f. = % # \/ fp2fp1- De méme, la sélectivité ou raideur n’est plus un parameétre
intéressant telle qu’elle est définie précédemment. En effet, si I’'on prend les gabarits de la figure
2.21, les sélectivités seraient égales. Il semble plus judicieux de définir deux sélectivités, une pour
la partie basse du gabarit et ’autre pour la partie haute comme indiqué sur la figure 2.22.

T(f)A T(f)A

FiG. 2.21 — Comparaison des sélectivités pour deux filtres passe-bande généralisés

Pour résumer, dans le cas d’un filtre passe-bande généralisé, les paramétres utilisés sont :
— la fréquence centrale f. = % en GHz

— la largeur de bande B = % (x100) en %
fpi_fc

Jai—f
I’'ondulation dans la bande T, en dB
les réjections hors bande |T,;| en dB aux fréquences fq1 et foo

les raideurs ou sélectivités k; = (x100) en %

2.2.1.3 Gabarit de filtrage avec pertes

Dans un cas réel de synthése de filtre, il est nécessaire de prendre en compte les pertes. Dans
ce cas, les paramétres définis précédemment sont toujours utilisés, mais avec quelques différences
dans leur définition. En I’absence de pertes, le coefficient de transmission du filtre T'(f) est lié
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F1G. 2.22 — Définition des sélectivités pour un filtre passe-bande généralisé

au coefficient de réflexion R(f) par : [T(f)|? + |R(f)|? = 1. Ainsi, le gabarit sur T(f) est aussi
un gabarit sur R(f). Dans ce cas, la bande passante & T), dB correspond & une bande passante
a 20log /1 — 107»/10 sur le coefficient de réflexion. Par exemple, la bande passante a—3 dB sur
T(f) correspond & une bande passante & —3 dB sur R(f) et une bande passante & —0.5 dB sur
T(f) correspond & une bande passante d’environ —10 dB sur R(f).

T() A
0 f, fpl f, fo fo f
gl >
T, 7777 \
R(f) A
0 fpl fc fp2 f
: >
SN _

FiG. 2.23 — Gabarit d’un filtre passe-bande généralisé avec pertes

En présence de pertes, cette relation n’est plus valable et la figure 2.23 donne la représentation
du gabarit d’un filtre & pertes avec une réponse de filtre répondant au gabarit. La bande passante
B que I'on utilise correspond a la bande pour laquelle le coefficient de réflexion |R(f)| est inférieur
a Rpmaz. Le maximum de |T'(f)| n’étant pas 0 dB, la valeur de I'ondulation dans la bande
devient Tpmaz — Tpmin et la valeur maximale des pertes d’insertion est 1), dans la bande. Pour
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les réjections en dehors de la bande, on prendra comme référence Tpy,in. Ainsi, les paramétres
définissant un filtre & pertes sont :
— la fréquence centrale : f. = f“;r# en GHz
— la largeur de bande : B = % (x100) en %
— les pertes d’insertion maximales : Tmn
I'ondulation dans la bande : Tpy,00 — Tpmin en dB
les réjections hors bande : |Tpmin — Taoi| en dB aux fréquences fg;.

2.2.2 Fonctions d’approximation [12]

La réponse d’un filtre s’exprime par sa fonction de transfert 7'(p). Pour un filtre sans pertes,
aprés avoir déterminé le gabarit passe-bas prototype correspondant aux spécifications souhaitées,
il est nécessaire de trouver une fonction de transfert dont le module |T'(p)| "entre" dans le gabarit.
Certaines fonctions, dont le comportement est bien connu, peuvent étre utilisées pour répondre
a ce probléme : on les appelle fonctions d’approximation. Elles peuvent étre exprimées a partir
d’une fonction caractéristique C(w?) comme le montre la relation 2.16.

AT [—— (2.16)

V1+C(w?)
Les fonctions caractéristiques se divisent en deux catégories :
— fonctions dites "polynomiales" qui se présentent sous la forme d’un polynéme (fonctions
de Butterworth, Tchébycheff, Bessel ou Legendre...)
— fonctions qui se présentent sous la forme d’une fraction rationnelle (fonctions elliptiques :
Zolotareff, Cauer...).
Les fonctions elliptiques permettent d’obtenir des zéros de transmission dans la réponse du filtre.
L’ordre du filtre correspond au degré du polynéme constituant la fonction caractéristique du
filtre. Plus le degré est élevé, plus le filtre posséde de cellules et est donc complexe.

2.2.2.1 Fonctions d’approximation classiques

Les fonctions d’approximation les plus répandues permettent de répondre a des gabarits
symétriques. Un comparatif des fonctions les plus courantes est donné dans le tableau 2.2. Le
temps de propagation de groupe correspond & la dérivée de la phase par rapport & la fréquence.
Ce parameétre donne une bonne indication de la distortion temporelle d’un signal situé dans la
bande du filtre.

Butterworth | Tchebycheff | Bessel Cauer
Ordre élevé faible moyen | trés faible
Ondulation non oui non oui
Temps de propagation de groupe moyen mauvais bon mauvais

TaAB. 2.2 — Comparaison des filtres & fonctions d’approximation classiques pour un gabarit donné

2.2.2.2 Fonction de transfert générale

Dans la pratique, les gabarits des filtres passe-bande ne sont pas symétriques. Il n’est donc pas
possible d’utiliser les fonctions d’approximation classiques et de les transposer en fréquence pour
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obtenir le filtrage passe-bande souhaité. Par exemple, comme le montre la figure 2.24, I'insertion
de zéros de transmission permet, & partir d’un filtre classique symétrique, de modifier sa réponse
et de répondre aux exigences du gabarit non symétrique.

T() A
0 fal fp1 fc fp2 fa2 f

T, 7,
Fltre :
\ | ymétrique
\ /////////%
T ‘/avec zé&0 de
al transmission

T, /

Fi1G. 2.24 — Insertion d’un zéro de transmission sur un filtre symétrique
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2.3 Considérations sur un filtre & un pole

Dans cette partie, une étude d’un filtre & un résonateur couplé permet de comprendre les
influences du facteur de qualité du résonateur et des couplages sur les pertes d’insertion et la
sélectivité du filtre. L’ajout d’un couplage transverse permet ensuite d’étudier 'influence du zéro
introduit. Enfin, cette étude simplifiée débouche sur des réflexions d’ordre plus général sur les
caractéristiques a prendre en compte lors de la conception d’un filtre.

2.3.1 Modélisation d’un résonateur

Un circuit résonant peut se modéliser sous deux formes : série ou paralléle. Pour les deux types
de résonateurs, trois paramétres définissent entiérement leur comportement fréquentiel proche

de la bande.

2.3.1.1 Définition des modéles de résonateurs

Rénnateur s&rie Rénnateur parallde
X(w) r
———— b(w) g

Fia. 2.25 — Modélisation des résonateurs série et paralléle

Les deux types de résonateurs sont donnés a la figure 2.25. L’ensemble des valeurs des compo-
sants des modéles sont des valeurs normalisées par rapport a ’admittance Yy ou 'impédance Z.
Le résonateur série est défini par son impédance z(w), de partie réelle r et de partie imaginaire
z(w). Le résonateur paralléle est défini par son admittance y(w), de partie réelle g et de partie
imaginaire b(w). A la pulsation de résonance wy, les parties imaginaires s’annulent : z(w) = 0 ou
b(w) = 0. Au premier ordre, on définit alors le comportement de z(w) et b(w) par les relations
suivantes :

z(w) =2 xo(wio —-1) (2.17)
b(w) = 2 bg(wio —1) (2.18)

o et by sont appelés paramétres de pente et sont donnés par :

wo 0z (w)
= — 2.1
=g 219)
by = L0 90(w) (2.20)
2 0w |y

Un des paramétres souvent utilisé pour traduire les pertes dans un résonateur est le facteur
de qualité propre Q. La relation liant (g aux paramétres circuit précédents est :

[bo] _ |0l
Qo=—=— (2.21)
g r
Les trois paramétres définissant un résonateur sont donc : la fréquence (ou pulsation) de

résonance fy (ou wyp), le parametre de pente xg ou by et le facteur de qualité Qq.
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2.3.1.2 Circuit R-L-C paralléle

Un résonateur de type R-L-C paralléle est caractérisé par trois paramétres : R, L et C.
L’expression de b(w) est donnée par la mise en paralléle de L et C, soit :

C,w wy C w
b Yo=\/=(———)=24/=(——-1 2.22
(@) Yo = 1/ 2 ( ) e 2y 2 (2 - 1) (2.22)
Le paramétre de pente vaut alOI'SIb(]:YLO\/%:CT‘:O: Yoiwo'

Le facteur de qualité vaut : Qo = bR Yy = R C wo = 1 o
1

=

La pulsation de résonance vaut : wg =

]

2.3.1.3 Circuit R-L-C série

L’expression de z(w) est donnée par la mise en série de L et C, soit :

L ,w w L w
T\w) = ———) &2 — —1 2.23
( ) Z() C(wo w) Z(] C(w(] ) ( )
Le parametre de pente vaut alors : g = ,/ZOLC =7 é o= LZ°0J°.
oy . _ Z _ 1 _ L
Le facteur de qualité vaut : Qo = “%5* = 5o = =52

La pulsation de résonance vaut : wg = \/L;—C

2.3.1.4 Ligne de transmission en \/2

La figure 2.26 représente un résonateur de type ligne de transmission. La résonance de la ligne
est obtenue lorsque que les deux extrémités correspondent & des circuits ouverts électriques. L est
la longueur physique de la ligne, 3 la constante de propagation, « le coefficient de pertes et Y, son
admittance caractéristique. Sa longueur électrique a la résonance est (wo) L = w. Le résonateur
équivalent est un résonateur parallele que I'on détermine en calculant I'admittance ramenée
Y d’un circuit ouvert électrique donnée par 1’équation 2.24. En considérant le comportement
proche de la bande, c’est-a-dire w = wg, un développement limité & ’ordre 1 de I’admittance
(2.24) permet de séparer partie imaginaire j Y, b(w) et partie réelle Yy g.

L C.0.

Y Y.ap

F1G. 2.26 — Résonateur ligne de transmission /2

Y =Y, tanh (o +j B(w))L (2.24)
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Les paramétres du résonateur sont alors :
~ wo
— by = £27772
YO (eZaL+1)
- - £820¢L71
g - YO 82aL+1

Le facteur de qualité du résonateur ligne de transmission est alors :

b(] 2w

D= 2.2
g e4aL -1 ( 5)

Qo =

Dans le cas oul les pertes sont faibles, les paramétres deviennent :
by = X
0= Y52

_ Y _ . _ B
*g—vgaLOUQ(]—Qa—L—%

Dans le cas d’une ligne de longueur L = k \/2, les paramétres deviennent :
Yo 2k ~ Ye kT

“bo=55 (crarqn)® Y0 2

o _Yeerl 1 Y. _ 2k7w 1wk _ B
9= Y ela ™ YoaL ou Qo = elal_1 ~ 2al T 2a

Avec L = kA/2 et dans le cas de pertes faibles, seuls les paramétres de propagation de la
ligne influencent le facteur de qualité. Le parameétre de pente peut, par contre, étre augmenté en
utilisant la ligne sur une résonance d’ordre supérieur.

2.3.1.5 Stub circuit ouvert

La figure 2.27 représente un résonateur de type stub. Il est constitué d’une ligne de transmis-
sion de longueur physique L avec (8 la constante de propagation, « le coefficient de pertes et Z;
son impédance caractéristique. La structure du stub est identique a celle de la ligne de transmis-
sion en A/2 mais les conditions de résonance sont différentes : la résonance est obtenue lorsque
une extrémité correspond & un circuit ouvert et 'autre a un court-circuit. Ceci correspond a une
longueur électrique a la résonance égale a f(wp)L = 7/2.

F1G. 2.27 — Résonateur stub (ligne de transmission A/4)
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7= Zs
~ tanh (a+3j Bw))L

A partir de 'expression de I'impédance ramenée (2.26), un développement limité a I'ordre 1
permet d’obtenir les parameétres du résonateur série suivants :

(2.26)

— W
B x(()] _ é 7re2aL
Zo (e2aL+1)2
Zs e2aL_1

- r= Z_O e2al 11 )
Le facteur de qualité du résonateur stub est alors :
Z0 7T€2aL

Q0_7_€4C“L—1

(2.27)
Dans le cas oul les pertes sont faibles, les paramétres deviennent :

fr—Z—OaLoqu:ﬁ

Les parameétres g—; et % sont limités par la technologie utilisée. Par exemple, pour une
technologie de type microruban utilisant un substrat FR4 (epsilon, = 4.4 et h = 1.58mm), la
valeur maximale de g—; est d’environ 5 pour Zy = 50).

Comme pour une ligne de transmission, 'utilisation du stub sur des fréquences de résonance
d’ordre supérieur, soit une longueur (2 k+1)A/4, permet d’aumenter le paramétre de pente. Par

contre, le facteur de qualité est inchangé et égal a %E'

On remarque que le facteur de qualité des lignes en transmission ou sous forme de stub est
indépendant de la longueur. Ceci est di au fait que les seules pertes prises en compte sont des
pertes de propagation «. En réalité, dans le cas de lignes microruban, par exemple, des pertes
en bout de ligne par rayonnement dégradent le facteur de qualité et celui-ci est alors dépendant
de la longueur de la ligne.

2.3.2 Filtre a un pole

Le filtre étudié est celui de la figure 2.28. Il est constitué d’un résonateur (en gras) d’ad-
mittance g + jb(w) et de deux couplages d’admittances jbio et jboz. Pour simplifier ’étude, on
considére une structure symétrique avec bio = bog ne dépendant pas de la fréquence. En consi-
dérant une impédance de normalisation Z; donnée, les admittances, les tensions et les courants
sont des valeurs réduites, c’est-a-dire que y =Y Zy, i = 1 \/Zy et v = % . Une des méthodes
d’étude d’un tel filtre consiste & déterminer les courants 4 en fonction des tensions v;. On obtient

alors la matrice admittance [Y] (2.28).

'Lll 1 j612 0 V1 U1
19 = jbm g+ jb(w) jblg V9 = [Y] V9 (2.28)
'i3 0 j612 1 V3 V3

Le résonateur n’étant lié qu’aux couplages, le courant 79 est nul. De plus, le port d’alimen-
tation étant le port 1, le courant 73 est nul. En utilisant les relations générales (2.29) et (2.30)
pour un quadripdle (Yp; et Yp3 sont les admittances de normalisation en entrée et en sortie et
sont égales & Yy dans notre cas), il est alors possible de déterminer les coefficients de réflexion et
de transmission du filtre S1; et S3; donnés par les équations (2.31) et (2.32).
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‘:: ::ib((,o) g|v

F1G. 2.28 — Modélisation d’un filtre & un pole résonant

Vi

Si=2Vn-t—1=22 _1=[y];! -1 (2.29)
L i1 ’
S31 =2 Y01Y03— = 2—1 =2 Y] (2.30)
9+ 7 bw)
Sy = 2.31
U2, 4 g+ b(w) (2:31)
2 b2
S31 = — 12 (2.32)

2%, 4+ g+ J bw)

En utilisant le facteur de qualité )y du résonateur, I’expression des coefficients de réflexion
et de transmission du filtre étudié deviennent :

bo i bo (wo
Sy = 2 b2, Qo+j b2, (wo 1) (2.33)
- b .
1+2b" Qo T b%_)(wio_ )
1
Sy = — (2.34)
1+2b2 Q0 T b%}(wio_l)

2.3.2.1 Fréquence centrale

La caractéristique principale dans la bande utile d’un filtre en microonde est ’adaptation
d’impédance. Ainsi, la fréquence centrale du filtre f. est la fréquence pour laquelle le coefficient
de réflexion est minimal, ce qui correspond aussi, dans le cas du filtre & un pdle, & un coefficient
de transmission maximal. En prenant I’équation (2.34), il vient immédiatement que ce maximum
intervient quand la partie imaginaire du dénominateur est nulle, autrement dit & la résonance
(w = wp). La fréquence centrale f. = fy ne dépend donc ni des couplages d’entrée et de sortie,
ni du paramétre de pente, ni du facteur de qualité du résonateur.

2.3.2.2 Bande passante

La définition de la bande passante peut se faire sur le coefficient de transmission |Sa1], avec
la bande passante & —3 dB par exemple, ou sur le coefficient de réflexion |S11|, avec la bande
passante & —10 dB par exemple. Cette valeur correspond & un TOS égal a 2, valeur généralement
utilisée pour déterminer la bande passante des antennes. Dans le cas d’une chaine microonde, un
élément mal adapté en entrée génére une puissance réfléchie qui est susceptible de perturber les
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composants en amont. La condition d’adaption d’impédance est donc indispensable et la bande
passante est alors prise égale a la bande de fréquence pour laquelle |S11| < —10 dB. L’expression
analytique de B est donnée par la relation 2.35.

1 [/2v? 1\2 10
B=_= 12 4 _) R — 2.35
3\/( bo Qo Q5 (2.35)

2

Le graphique de la figure 2.29 donne la bande passante du filtre en fonction du couplage (2—02
et du facteur de qualité ()g. Plus le couplage est faible & ()g donné et plus la bande passante
diminue. On remarque que la bande passante n’est pas beaucoup influencée par le facteur de

s p N b? p N N 2 L 202
qualité du résonateur. AI.IISI, a c01.1plage 3 donr.1e, la bande passante est a peu prés égale a 5 i
pour des facteurs de qualité supérieurs & 100 environ. Dans le cas ou ()¢9 < 100, la bande passante

chute trés vite avec la diminution du facteur de qualité.
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F1G. 2.29 — Bande passante en fonction du couplage et du facteur de qualité

2.3.2.3 Pertes d’insertion

On définit les pertes d’insertion par la valeur minimale de |S31| dans la bande. Pour des
résonateurs sans perte, le coefficient de transmission minimal |S31|min dans la bande passante a
—10 dB est égal & —0,458 dB (|S11]? + |S31]?> = 1). Pour information, |S31|min = —3dB pour
une bande passante & —3dB (|S11]? = |S31]? = 1/2). Avec un résonateur réel qui posséde un Qg
fini, le coefficient de transmission du filtre dans la bande est alors plus faible. Pour by donné, les
pertes sont d’autant plus importantes que le facteur de qualité et les couplages sont faibles. Le
graphique de la figure 2.30 donne les pertes d’insertion en fonction du couplage et du facteur de
qualité. L’expression analytique de |S31|min est donnée par 1’équation 2.36.

3

10 (1+ b%jOQO)

|S31|min = (2.36)
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F1G. 2.30 — Pertes d’insertion en fonction du couplage et du facteur de qualité

2.3.2.4 Influence du facteur de qualité sur le filtrage

A T'aide des deux tracés des figures 2.29 et 2.30, il est possible de déterminer les performances
du filtre en fonction du facteur de qualité du résonateur. Ainsi, la figure 2.31 donne une repré-
sentation graphique permettant d’avoir la valeur du facteur de qualité en fonction de la bande
passante et des pertes d’insertion du filtre & un résonateur. Par exemple, pour un filtre de bande
passante B = 1% et de pertes d’insertion |S31|maez = —1 dB, le résonateur doit avoir un facteur
de qualité d’environ Qg = 500.

Or

2 3
B (%)

Fi1G. 2.31 — Facteur de qualité en fonction de la bande passante et des pertes d’insertion

2.3.3 Filtre & un pole et un zéro par couplage transverse

Afin d’analyser Iinfluence de l'insertion d’un zéro, le filtre étudié est celui de la figure 2.32.
La seule différence avec le filtre sans zéro est la présence d’un couplage direct entrée-sortie, qui
ameéne un filtrage transverse. La matrice (2.37) donne les courants en fonction des tensions. En
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utilisant la formule (2.30) et le fait que is = 0, les expressions des coefficients de réflexion et
de transmission du filtre sont données par les équations (2.38) et (2.39). L’ajout du parameétre

N b? . ,
b13 aux deux autres parameétres -2 permet de positionner un zéro. Malheureusement, ce
13 05 g )
paramétre influence aussi les caractéristiques du filtre : fréquence centrale, bande passante et
pertes d’insertion. L’étude analytique devient alors compliquée et une simulation numérique
devient nécessaire.

FiG. 2.32 — Modélisation d’un filtre & un pole et un zéro

i 1 Jb12 Jb13 U1
19 = jblg g+ jb(w) jblg V9 (2.37)
i3 Jb13 Jb12 1 v3

1—yi +yls
S = (2.38)
(1+y11)? — yis

; bo b (w
— 2 Y13 B 1 L+ 4bis [2Q0 b1, +]b%2 (wo 1):|
S = (A ty)2-yl 1—jbis b b (2.39)
13 1+(1+jb13)[ﬁ+jé(§o—l)]

b1s
avecynz.b_o—QOet =4 bz +
47 2 Qo( -1 Y13 = J 013 T Y11-

Il n’est plus possible de représenter graphiquement la variation d’une caractéristique du filtre
en fonction de trois variables. On choisit donc de montrer 'influence des deux couplages b
et bi3 sur les caractéristiques pour un facteur de qualité )y donné. Pour chaque ensemble de

parametres {Qo , b3 , (ﬁ—(f}, la réponse S3;1 est tracée comme sur la figure 2.33. On en déduit les
caractéristiques suivantes :

— Bande passante B : bande passante & —10dB en réflexion.

— Fréquence centrale f. : fréquence du milieu de la bande.

— Fréquence du zéro f, : fréquence pour laquelle S3; est minimum autour de la bande.

— Pertes d’insertion |S31|min @ minimum du coefficient de transmission dans la bande.

On remarque que pour byz < 0 (respectivement bz > 0), le zéro est situé a une fréquence
inférieure (respectivement supérieure) a la fréquence centrale. Dans les simulations suivantes,
il ne faut pas tenir compte des fréquences éloignés de plus de 20% environ de la fréquence de
résonance fy, le modéle du résonateur et les modéles des couplages indépendant de la fréquence
n’étant plus corrects.
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Fic. 2.33 — Exemple de réponse du filtre & un pole avec un zéro

2.3.3.1 Bande passante

La figure 2.34 montre que pour des couplages bi3 faibles, la bande passante B dépend uni-

quement des couplages d’entrée sortie bﬂ le zéro n’ayant pas beaucoup d’influence. Par contre,
quand b13 augmente, la bande passante a tendance & croitre considérablement pour des couplages

12 donnés. Comme en I’absence de zéro, le facteur de qualité n’influence pas beaucoup la bande

passante

0.01 0.02 , 2 0.04 0.05 ) 0.01 0.02 , 2 0.03 0.04 0.05
b2 /b > YL

F1G. 2.34 — Influence des couplages sur la bande passante (en %) du filtre

2.3.3.2 Fréquence centrale

En I’absence de zéro, la fréquence centrale f. est égale & la fréquence de résonance fy. Dans
le cas ou le filtre posséde un zéro, la fréquence centrale se décale par rapport a la fréquence de
résonance. Pour un zéro de fréquence inférieure a la fréquence de résonance, la fréquence centrale
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devient plus importante que fo. Les courbes de la figure 2.35 montrent I'influence des couplages
sur le décalage en fréquence de la fréquence centrale. Les zones noires & couplage faible sont les
zones o le coefficient de réflexion |S11|min est supérieur & —10 dB, zones pour lesquelles la bande
et la fréquence centrale ne sont pas définies. Le facteur de qualité n’influence pas la position de
la fréquence centrale.

Q=200 Q,=1000

0.01 0.02 |2 0.03 0.04 0.05 0.01 0.02 2 0.03 0.04 0.05
b1I.2/bO b12/b0

Fi1G. 2.35 — Influence des couplages sur la fréquence centrale normalisée % du filtre

2.3.3.3 Fréquence du zéro

Comme le montre la figure 2.36, la fréquence pour laquelle le coefficient de transmission |Ss|
est minimum varie en fonction des couplages. Par contre, le facteur de qualité Q¢ du résonateur
n’influence quasiment pas cette fréquence. Pour un couplage b3 nul, on retrouve bien une absence
de zéro. Pour by3 non nul, la position du zéro dépend du couplage d’entrée/sortie.

Q0=200 ou 1000

0.02 2 0.03 0.05
bl,/b,

Fi1G. 2.36 — Influence des couplages sur la fréquence normalisée % du zéro du filtre
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2.3.3.4 Pertes d’insertion

2

Comme le montre la figure 2.37, les pertes d’insertion augmentent pour des couplages 121—02

faibles, comme en 'absence de zéro et varient légérement en fonction du couplage by3. Ainsi, &
2

b L. . .
1%02 donné, il existe un couplage b13 pour lequel les pertes sont maximales.

Q,=200 Q,=1000

D

=

-0.051

\‘Qw-o

rE

0.01 0.02 2 0.03 0.04
blZ/bO

.

F1G. 2.37 — Influence des couplages sur les pertes d’'insertion |Ss1|min

0.0 0.02 ,2 0.03 0.04 0.05
b1/,

2.3.3.5 Bilan sur le filtre 4 un pole et un zéro

Les caractéristiques qui sont les plus critiques pour un filtre sont la bande passante et les
pertes d’insertion. L’insertion d’un zéro permet, en plus, d’avoir une caractéristique de réjection
proche de la bande. En utilisant les résultats de simulation donnant [Ss31|min, B fc et f, en

fonction des deux paramétres de couplage 12?_02 et b1z pour un facteur de qualité Qg donné, il
est possible de représenter I’évolution des pertes d’insertion |S31|min en fonction de la bande
passante B et de la position du zéro f,/f.. La figure 2.38 donne les résultats obtenus pour
différents facteurs de qualité du résonateur.

Plus le facteur de qualité est important, plus les pertes d’insertion sont faibles. On remarque
que pour une bande passante donnée, le zéro influence peu les pertes d’insertion sauf dans le cas
ou ce zéro se rapproche de la bande, avec la limite |§—Z -1 = g. Cette limite est bien visible sur
les tracés de la figure 2.38.

La figure 2.39 permet de comparer des filtres de bande passante et de pertes d’insertion & peu
preés identique en présence ou non d’un zéro. On remarque une amélioration de la réjection autour
du zéro (zone grisée) et une dégradation de celle-ci aux autres fréquences. L’insertion d’un zéro
est donc intéressante pour augmenter, dans une bande de fréquence donnée, la réjection mais elle
entraine des remontées en dehors de cette bande.

2.3.4 Filtre a un podle et un zéro par stub

Le filtre étudié est celui de la figure 2.40. La seule différence avec le filtre sans zéro est la
présence d’'un stub modélisé par un résonateur série en paralléle sur ’acceés d’entrée du filtre.
La matrice (2.40) donne les courants en fonction des tensions. Les expressions des coefficients de
réflexion et de transmission du filtre sont calculés & partir de 'inversion de cette matrice et les
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Q=200 Q,=1000
oo [ EE T — oo L0 7 e B i B
08 | = 0.8
07 | 07 Ay
06 |- e/ 06 ]
U os | N / t, os /
04 |- / 0/7 0.4 . -0/52
03 | Lk 08 ] 0.3 o -0/55
0.2 L. 5 ’ / 0.2 0.8 ( /
01| | | 01 | 1]
21 1
ol 0
0O 1 2 3 4 5 6 7 8 9 0O 1 2 3 4 5 6 7 8 9

B (%) B (%)

FiGg. 2.38 — Evolution des pertes d’insertion en fonction de la position du zéro et de la bande
passante
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FiG. 2.39 — Réponse fréquentielle de filtres & un pole en présence ou non dun zéro
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relations (2.29) et (2.30). L’ajout d’un stub ameéne trois paramétres supplémentaires : le facteur
de qualité du stub @, le paramétre de pente zg et la pulsation de résonance wy. Le facteur de
qualité du stub est pris identique & celui du résonateur paralléle, soit Qs = Q.

. b, .
o R
r
A 1 — ! b(w) g
X(w)

F1G. 2.40 — Modélisation d’un filtre & un pole et un zéro par stub

i 1+ 1._1_; = Jb12 0 U1
19 = 7b12 g+ jb(w) 7b12 V2 (240)

13 0 7b19 1 U3
La réponse du filtre dépend de quatre parameétres : (g, xo, z—g = ;—z et %. Pour les simulations,
sauf cas mentionnés, on prendra le cas limite d’un stub en technologie microruban sur FR4, soit
un facteur de pente xg = ‘%T (impédance du stub Zs; = 5 Zj). Pour chaque simulation, le facteur

de qualité est fixé (Qo = 200 ou 1000).

2.3.4.1 Fréquence du zéro

Dans le cas de l'insertion d’un zéro par stub, la fréquence du zéro est imposée par le stub
seul. La fréquence du zéro est donc égale a la fréquence de résonance du stub : f, = fs. On voit
sur les simulations qu’il existe une limite sur la position du zéro. Si le zéro est trop proche de
la bande, le coefficient de réflexion est toujours supérieur & —10 dB et il n’est pas possible de
définir la bande passante et la fréquence centrale.

2.3.4.2 Fréquence centrale

La figure 2.41 donne ’évolution de la fréquence centrale du filtre en fonction de fs/fo = f./ fo

et %. Plus le couplage augmente et plus le zéro est proche de la bande, plus la fréquence centrale
s’écarte de la fréquence de résonance. On peut observer la limite sur la position du zéro, qui
dépend du facteur de qualité et du couplage. De plus, quels que soient le facteur de qualité et
le couplage, il semble qu’il y ait une limite absolue pour laquelle les conditions d’adaptation ne
sont jamais vérifiées. Cette limite est située aux alentours de 10% de la fréquence de résonance.

2.3.4.3 Bande passante
La figure 2.42 donne I’évolution de la bande passante du filtre en fonction de fs/fo = f./fo et

(ﬁ—f. Plus le couplage est important plus la bande passante est faible. Plus le zéro est proche de la
résonance plus la bande passante est faible. On remarque une limite sur les tracés : la fréquence
du zéro ne peut pas étre aussi proche que possible de la fréquence de résonance. L’augmentation
du facteur de qualité permet de repousser légérement cette limite. Pour Qg = 200, la fréquence
du zéro doit étre inférieure & 0.86 fo. Pour @@y = 1000, la fréquence du zéro doit étre inférieure

2 0.87 fo.
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F1a. 2.41 — Influence du couplage et du zéro sur la fréquence centrale f./fy du filtre

Q,=200 Q,=1000
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F1G. 2.42 — Influence des couplages sur la bande passante (en %) du filtre
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2.3.4.4 Pertes d’insertion

2
Comme le montre la figure 2.43, les pertes d’insertion augmentent pour des couplages 121—02

faibles, comme en l’absence de zéro et varient légérement en fonction de f,/ fo.

=200 =
Q, Q,=1000

0.9r

0.95t

0.01 002 . 003 0.04 0.05 0.01 0.02 .2 . 0.03 0.04 0.05
b2,b, b2Jb,

Fi1a. 2.43 — Influence des couplages sur les pertes d’insertion |S31|min

2.3.4.5 Bilan sur le filtre & un pdle et un zéro par stub

Comme pour I’étude de l'influence du zéro transverse, le tracé des pertes d’insertion en fonc-
tion de la bande passante B et de la position du zéro f,/f. résume sur un méme graphique
I’ensemble des performances du filtre. La figure 2.44 permet ainsi de repérer les limites de 1'uti-
lisation d’un stub pour amener un zéro proche de la bande. En effet, méme avec des facteurs de
qualité importants (Q = 1000), le zéro ne peut pas étre placé a moins de 10% de la fréquence
centrale.

. Q,=200 . Q,=1000
0.9 0.9
0.8 e 0.8 N
0.7 } / 0.7 ] \ ?
tf 06 i 07 tf 06| -r/_5
0.5 J 05| -0.6 _%55 1
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03h ﬁ 0.3} é
0.2 J R 0.2 >
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Fi1G. 2.44 — Evolution des pertes d’insertion en fonction de la position du zéro et de la bande
passante
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Par un calcul analytique des pulsations w, pour lesquelles 20log |Si1| = —10 dB, on trouve
la condition d’existence dépendant de la valeur de z(w,) : —3.2 + 0.64z(w,) + 0.762%(w,) +
0.242% (wp) > 0. Ceci améne & z(wy) < —1.6 ou z(w,) > 1.4. En prenant z(w) = 2z (w/ws — 1),
on obtient les conditions suivantes :

_ 74 " n . Wp1
Zéro "en dessous" de la bande : wg; < 150.7 /70
— Zéro "au dessus" de la bande : wg > —22
1—0.8/CEO

La limitation de la position du zéro de transmission est donc liée aux pulsations haute wys et
basse wp1 de la bande passante.

Pour z¢ = 57 /4, I'application numérique donne : ws < 0.85 wy,1 pour un zéro "en dessous" de
la bande. En considérant que la bande est & peu prés centrée autour de la fréquence de résonance,

. _ _ 1-B/2 . ) . )
soit w1 = (1 — B/2) wp et w, = wp, on trouve wy < WeTTG.7705" Le cas ou le zéro peut étre placé
au plus proche de la bande est le cas ot zg important. Par exemple, pour se placer a 0.95 wq
pour une bande de B = 2%, le paramétre de pente doit étre supérieur & 16.6. Le choix de la
technologie de réalisation est alors déterminant (par exemple, Zomaz =~ 57/4 = 4 en technologie
microruban sur la premiére résonance du stub). En conclusion, pour obtenir des zéros par stub
proches de la bande, il faut un parameétre de pente élevé : soit avec une impédance élevée, soit
en utilisant une fréquence de résonance d’ordre supérieur.

La figure 2.39 permet de comparer deux filtres de bande passante et de pertes d’insertion &
peu prés identiques en présence ou non d’un zéro par stub. On remarque une amélioration de
la réjection autour du zéro et trés peu de différence aux autres fréquences. L’insertion d’un zéro
par stub est donc intéressante pour augmenter, dans une bande de fréquence donnée, la réjection
sans modifier la réponse du filtre aux autres fréquences proche de la bande.

Q,=1000

10l S,, sans stub

-15

dB

-20

S, . sans stub

821 avec stu 1

=25

0.7 0.8 0.9 ff1 11 12 1.3
0

FiG. 2.45 — Réponse fréquentielle de deux filtres a un pdle en présence ou non d’un zéro par stub
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2.3.5 Généralisation sur des filtres d’ordre quelconque

A partir des conclusions établies sur le comportement fréquentiel d’un filtre & un pdle et
un zéro, quelques considérations sur un filtre a plusieurs poles et éventuellement plusieurs zéros
peuvent étre données.

Pour les filtres étudiés, on utilise les critéres de performances suivants, donnés sur la figure
2.46 :

— Bande passante B : bande passante & —10 dB en réflexion.

— Pertes d’insertion |S31|min : minimum du coefficient de transmission dans la bande passante.

— Réjection : maximum du coefficient de transmission dans une bande de réjection donnée,

fe—4 B A f.— 3 B par exemple.

0
IS31|min B /————
\\
-10
m
o
'20 \
Réection B
-30 > .
Bande fIf,

rejetée

F1G. 2.46 — Critéres de performances d’un filtre

Les filtres étudiés sont, pour des raisons de simplicité, des filtres symétriques. Les simulations
ne donnent donc pas des résultats valables pour tous les filtres, mais permettent d’avoir une
approche qualitative des performances des filtres d’ordre quelconque.

Pour un filtre & un pole sans zéro, le seul degré de liberté est la valeur des couplages d’en-
trée/sortie. Le choix d’une bande passante fixe donc les autres performances du filtre. Plus la
bande passante est grande, plus les pertes sont faibles mais moins la réjection est élevée. En
ajoutant un couplage pour introduire un zéro, il est possible d’obtenir des filtres dont la bande
passante est identique mais dont les pertes et la réjection sont différentes.

Pour des filtres d’ordre plus élevé, le nombre de degrés de liberté est, la-aussi, plus important
et le choix d’une bande passante n’est pas suffisant pour connaitre la structure du filtre. Il est ainsi
possible d’avoir des filtres de méme bande passante mais de pertes et de réjections différentes.

2.3.5.1 Simulation de quelques filtres

Pour illustrer ceci, quatre types de filtres sont comparés. Le filtre & un pole sans zéro, le
filtre & un pole avec zéro, le filtre & deux pdles sans zéro et le filtre & trois poles sans zéro. Pour
les trois derniers filtres, le nombre de degrés de liberté est de 2 (car les filtres d’ordre 2 et 3
sont symétriques), ce qui permet d’utiliser une représentation graphique de 1’évolution de leur
caractéristique.
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La figure 2.47 montre I’évolution des pertes d’insertion en fonction de la réjection pour les
différents filtres, pour un facteur de qualité )y et une bande passante B donnés. La classification
en zones est réalisée sur les performances en réjection des filtres. La zone (1) est délimitée par
la valeur de la réjection du filtre & un pole, la zone (2) est limitée par la valeur de la réjection
maximale du filtre & un pole avec zéro, la zone (3) par la valeur maximale de la réjection du filtre
d’ordre 2 et la zone 4 par la valeur maximale de la réjection du filtre d’ordre 3.
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FiG. 2.47 — Comparaison de quelques filtres

2.3.5.2 Analyse des simulations

Pour une bande passante et un facteur de qualité donnés, plus I'ordre du filtre est élevé,
plus la réjection est importante. Par exemple, pour Qo = 200 et B = 3%, un ordre 1 a une
réjection de —6.4 dB, un ordre 2 a une réjection maximale de —25.8 dB et un ordre 3 a une
réjection maximale de —46.2 dB. Cependant, cette augmentation de la réjection est associée a
une augmentation des pertes d’insertion. On peut d’ailleurs remarquer que, approximativement,
I’évolution des pertes d’insertion en fonction de la réjection souhaitée est la méme pour un filtre
d’ordre 2 que pour un filtre d’ordre 3.
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L’insertion d’un zéro bien positionné par rapport a la bande de réjection permet d’avoir des
réjections importantes sans augmenter de facon significative les pertes d’insertion. Ainsi, pour
Qo = 200 et B = 3%, un ordre 1 avec zéro peut avoir une réjection maximale d’environ —23 dB,
soit une amélioration de 16.6 dB par rapport a un filtre sans zéro. Les pertes d’insertion varient
peu : de —0.93 dB sans zéro & —1.08 dB avec zéro.

Dans la zone (2), le filtre présentant les meilleures performances est le filtre a un pole et un
zéro, avec des pertes trés réduites. Dans la zone (3), le filtre & 3 poles semble meilleur que celui
a deux poles mais "'augmentation du nombre de podles entraine une augmentation de la taille du
filtre. La différence sur les pertes d’insertion entre les deux filtres n’étant pas trés importante
(quelques dB), le filtre & deux poles reste trés intéressant dans la zone (3). Dans la zone (4),
seul le filtre d’ordre 3 est ici envisageable. Cependant, I'insertion d’un zéro sur un ordre deux
permettrait, sans doute, d’avoir des réjections équivalentes tout ayant des pertes d’insertion
réduites.

2.3.5.3 Caractéristiques importantes pour la conception de filtres

Pour résumer, lors de la conception d’un filtre, il est important de choisir le nombre de poles
et le nombre de zéros de la réponse fréquentielle, qui détermineront le nombre et le type de ré-
sonateurs ainsi que les couplages entre ceux-ci. Trois caractéristiques du filtre & réaliser peuvent
déja guider ce choix : la bande passante en réflexion, les pertes d’insertion et la réjection dans
une bande proche de la bande passante.

Pour les filtres qui ne nécessitent pas de réjection importante proche de la bande, un filtre
sans zéro est préférable pour éviter les remontées trop importantes dues & un zéro. Le choix de
l'ordre du filtre dépend alors de la bande passante souhaitée, des pertes d’insertion maximales
et du facteur de qualité des résonateurs. Plus la bande passante est importante et le facteur de
qualité élevé, plus ’ordre du filtre peut étre grand pour des pertes d’insertion maximales données.

Pour les filtres qui nécessitent une réjection importante proche de la bande, comme c’est le
cas pour les duplexeurs, il semble préférable d’utiliser des filtres avec zéros. La réjection en dehors
des bandes passante et atténuée est alors moins importante qu’en ’absence de zéro. Pour des
structures avec plusieurs résonateurs, il est possible d’insérer plusieurs zéros et donc d’obtenir
plusieurs bandes de réjection ou des bandes de réjection plus larges.

La création d’un zéro peut étre réalisée par couplage transverse ou par stub. Dans le premier
cas, la réjection est détériorée en dehors des bandes passante et rejetée mais la fréquence du zéro
peut étre amenée tres proche de la bande quelle que soit la technologie envisagée. Dans le second
cas, le stub ne modifie quasiment pas la réponse en dehors des bandes passante et rejetée mais
la position du zéro est limitée par la valeur du paramétre de pente du stub lié au choix de la
technologie.

Dans tous les cas, plus le facteur de qualité est élevé, plus les pertes d’insertion diminuent
pour un filtre d’ordre donné et, par conséquent, plus 'ordre du filtre peut étre élevé pour des
pertes d’insertion données. Ainsi, pour obtenir des réjections importantes avec peu de pertes, il
est nécessaire d’avoir un filtre avec des résonateurs de facteur de qualité élevé.
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Ayant pu, sur cette exemple simple du filtre & un résonateur, expliquer les différents phéno-
meénes que ’on peut observer dans une chaine de transmission a propos de la fonction de filtrage,
il nous reste & rappeler en quelques mots les technologies de filtrage développées pour la concep-
tion de chaines de transmission & caractéristiques maitrisées. Cet état de 'art rapide fait 'objet
de la partie suivante.
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2.4 Les technologies classiques utilisées pour le filtrage RF

Dans cette partie, quelques types de filtres RF classiquement utilisés dans les systémes
d’émission-réception sont présentés. Leur implantation technologique est décrite de fagon succinte
et permet, entre autres, d’identifier les raisons des limitations sur certaines performances.

2.4.1 Filtres a4 ondes acoustiques de surface (SAW) [16]

Une onde acoustique de surface ("Surface Acoustic Wave" ou SAW) est une onde acoustique
se propageant a la surface d’'un substrat élastique. La vitesse de propagation d’une telle onde
dépend du substrat mais est relativement proche de la vitesse du son dans le substrat, soit une
vitesse de 'ordre de 3100 m/s (substrat de type quartz). Cette vitesse de propagation acoustique,
a peu prés 10° fois inférieure & celle d’une onde électromagnétique, permet d’avoir des longueurs
d’onde trés courtes a des fréquences micro-ondes : & 2 GH z, la longueur d’onde électromagnétique
dans le vide est égale & 15 cm alors que la longueur d’onde acoustique sur un quartz est égale a
1.55 pm. Comme on I’a vu, un phénoméne de filtrage récursif ou transverse n’est créé dans une
structure que s’il existe des chemins de propagation de I’ordre au minimum de la demi-longueur
d’onde & la fréquence de fonctionnement. L utilisation d’ondes acoustiques de surface permet
donc de réaliser des filtres de taille trés réduite [21, 20].

2.4.1.1 Description des filtres SAW

La figure 2.48 montre l'aspect extérieur d’un filtre SAW pour GSM900 en boitier 3mm x
3mm x 1.22mm.

Fia. 2.48 — Filtre SAW pour GSM900 (photo : EPCOS, dessin : SAWTEK)

Transducteur Interdigité

Le couplage entre ondes acoustiques de surface et ondes électromagnétiques est réalisé par
Pintermédiaire d’un matériau piézoélectrique. La figure 2.49 a) montre le principe d'un trans-
ducteur a peigne interdigité (IDT : InterDigital Transducer) réalisant ce couplage. Les doigts du
peigne sont alimentés de maniére différentielle, de fagon a obtenir une alternance de polarité. Le
champ électrique créé sous ces doigts déforme le matériau piézoélectrique. Un espacement entre
les doigts a + b proche de la demi longueur d’onde de surface permet de générer une vibration
mécanique qui se propage le long du substrat. Les dimension a et b sont alors optimisées pour
une longueur d’onde donnée, et donc pour une fréquence donnée. En dehors de cette fréquence,
les ondes de surface ne sont pas excitées. Le couplage entre ondes électromagnétiques et ondes
acoustiques de surface est donc sélectif en fréquence.

De nombreuses structures de transducteurs ont été développées, en particulier pour obtenir
une unidirectionnalité sur la propagation de ’onde acoustique créée. Ces transducteurs sont ap-
pelés SPUDT (Single Phase Uni-directionnal Transducer) et deux exemples de structures sont
donnés par la figure 2.49 b).
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a) b)
S’gnal /\
/

électrique
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FiG. 2.49 — Transducteurs interdigités

Réseau Réflecteur

Un trait métallique réalisé a la surface du substrat induit une réflexion de I'onde acoustique.
Si la perturbation apportée par ce trait est trop importante, des pertes sous forme d’onde de
volume diminuent 'efficacité de la réflexion. Comme le montre la figure 2.50, pour obtenir une
réflexion importante, il est nécessaire de créer un réseau d’électrodes tel que la réflexion sur
chaque électrode s’additionne de facon cohérente. Ceci n’est possible qu’autour d’une fréquence
donnée. Ainsi, contrairement aux dispositifs optiques ou microondes, il est impossible d’obtenir
une réflexion importante sur une large bande de fréquence. La position du centre de réflexion,
la bande passante de réflexion totale et I’amplitude et la phase de la réflexion dépendent de la
fréquence d’utilisation et des paramétres a et b du réseau d’électrodes.

y &

Fi1a. 2.50 — Réseau réflecteur

Ce principe de réflexion est le phénomeéne utilisé dans les SPUDT pour obtenir 'unilatéralité.

Ligne de transmission

Dans le cas d’'une onde acoustique, la ligne de transmission modélise la propagation dans
le substrat piézoélectrique. Etant donnée la faible vitesse de propagation des ondes acoustiques
de surface, il est possible d’utiliser des lignes de transmission de longueur électrique importante
(plusieurs centaines de longueurs d’onde) tout en gardant une structure de dimension faible (de
Pordre du mm).
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Constitution d’un filtre SAW

11 existe plusieurs types de filtre SAW. La structure la plus simple est la structure transversale
(figure 2.51). Elle est constituée de deux transducteurs. Dans le cas de transducteurs IDT simples,
une partie de ’onde acoustique est perdue dans les absorbeurs, ce qui améne des pertes d’insertion
élevées. Pour remédier a ce probléme, des filtres transverses & SPUDT sont utilisés. La réponse
de tels filtres est semblable a celles de filtres transversaux en prenant en compte la sélectivité
en fréquence plus importante des transducteurs unilatéraux. Les différents chemins de I'onde
acoustique sont de longueurs physiques comprises entre Ly, €t Lpyaz-

Filtretransversesimple
Absorbeur Entrée Sortie

M

max % - - >

Filtretransverse SPUDT
W, Wm /
I

Fia. 2.51 — Filtres SAW de type transversal

D’autres types de filtre SAW sont trés répandus : les filtres a résonateurs [15]. Un résonateur,
de facon générale, est basé sur une ligne de transmission de longueur multiple de A/2. Dans le
cas des filtres SAW, un résonateur en A/2 peut ainsi étre inséré a Uintérieur méme des trans-
ducteurs. Il est aussi possible d’utiliser des résonateurs de longueur électrique élevée (quelques
centaines de longueurs d’onde) tout en gardant des dimensions intégrables (de l'ordre du mm),
permettant alors d’avoir des paramétres de pente trés élevés (voir 2.3.1). Ces différentes réso-
nances permettent d’obtenir des réponses avec de multiples zéros de transmission. Sans entrer
dans le détail des architectures de filtres SAW & résonateurs, trois types de structures sont clas-
siquement utilisées : les filtres & résonateurs couplés longitudinalement (LCR : Longitudinally
Coupled Resonator), les filtres a résonateurs couplés transversalement (TCR : Transversally Cou-
pled Resonator) et les filtres a réseau de résonateurs appelés aussi structures impédantes (IEF :
Impedance Element Filter).

2.4.1.2 Reéponses fréquentielles de filtres SAW

Les figures 2.52 et 2.53 donnent les réponses fréquentielles de quelques filtres SAW. On
remarque l’absence de remontées spectrales hors bande, di aux multiples réflexions dans les
réseaux interdigités qui ne s’additionnent pas de fagon cohérente.

2.4.1.3 Performances des filtres SAW

A 3 GHz, lalongueur d’onde de 'onde acoustique de surface est de I’ordre du pum. Les doigts
des réflecteurs et des transducteurs demandent alors des précisions de réalisation inférieures au
pm. Pour des raisons de cotit et de sensibilité trop importante des performances & la précision de
réalisation, les filtres SAW sont actuellement limités & des applications de fréquence inférieure a
3 GHz.
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Dans le cas de puissances élevées, les contraintes mécaniques engendrées par les ondes acous-
tiques sur les doigts détériorent rapidement les filtres SAW. Des solutions, basées sur la composi-
tion métallique de ces doigts pour les rendre plus élastiques, permettent le transfert de puissances
de 'ordre de 35 dBm environ.

De par leur technologie, ces filtres ne sont pas reconfigurables. Ils sont optimisés lors de leur
conception et aucune technique ne permet de commander, en fonctionnement, leurs caractéris-

tiques.

Le tableau 2.3 donne les performances des principaux types de filtres SAW.

Frequence Pertes Bande Réjection
Type Matériau centrale d’insertion | passante | hors-bande | Ondulation
(MHz) (dB)

Transversal | quelconque | 30 — 1500 15— 30 <20 % < 60 dB 0.1 dB
SPUDT Quartz 30 — 1000 5—10 <2% <45 dB 0.5 dB
TCR Quartz 50 — 400 1-2 <02% | <40dB 1dB
LCR LiTaOs3 20 — 2000 > 2 <3 % <40 dB 1dB
IEF LiTaOs3 800 — 3000 1-3 2-5% <40 dB 2 dB

ou LiNbOj

TaB. 2.3 — Comparaison des filtres & fonctions d’approximation classiques pour un gabarit donné

On remarque que les filtres transversaux, seuls capables d’avoir des bandes passantes larges (>
5 %), ont des pertes d’insertion importantes. Avec 'utilisation de SPUDT, ces pertes sont réduites
mais la bande passante est alors limitée. Les filtres a résonateurs TCR ont de faibles pertes,
une bande passante réduite et une limitation en fréquence qui ne permet pas d’envisager leur
utilisation en radio-fréquence. Les filtres & résonateurs LCR sont plus adaptés aux microondes,
avec des bandes passantes suffisantes pour la plupart des applications < 3 % et des pertes
acceptables. Les filtres IEF ont des caractéristiques comparables. Ce large choix de types de
filtre SAW permet de répondre a la plupart des contraintes imposées par les applications radio-
fréquences, excepté pour les fréquences supérieures & 3 GHz et lorsqu’une reconfiguration des
caractéristiques du filtre est nécessaire.

2.4.2 Filtres a ondes acoustiques de volume (BAW)

Depuis le début de 'année 2004, les premiers filtres utilisant la technologie BAW (Bulk
Acoustic Wave) sont arrivés sur le marché des télécommunications mobiles. Ils fonctionnent
suivant les mémes principes que les filtres SAW. Cependant, leur structure 3D permet d’obtenir
des performances identiques avec une taille et un poids encore plus réduits [22, 27].

2.4.2.1 Description des filtres BAW

Les résonateurs

Les filtres BAW sont constitués de résonateurs. Il en existe deux types : les résonateurs FBAR
(Film Bulk Acoustic Resonator) et les résonateurs SMR (Solidly Mounted Resonator). Les deux
résonateurs sont constitués d’une couche de matériau diélectrique entouré de deux électrodes,
comme le montre la figure 2.54. Grace a la constitution géométrique de cet empilement, I'onde
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acoustique est créée verticalement lors de l'excitation du matériau piézoélectrique. L’ensemble
est isolé acoustiquement du substrat soit par une cavité d’air créée sous une membrane (FBAR)
soit par un réflecteur de Bragg acoustique (SMR) créé par une succession de couches d’épaisseur
A/4, d’'impédances alternativement faibles et élevées.

Résonateur FBAR Résonateur SMR
Electrode ar T Electrode ar T
Piezo. L Pezo.
Electrode I Electrode I

Membrane g== Zfa blej\'\
‘ Z devé

ar
Substrat —— Substrat

F1G. 2.54 — Deux types de résonateur a ondes acoustiques de volume

Les différents types de filtre

Les principaux types de filtres BAW sont les filtres en échelle, les filtres en treillis et les filtres
a résonateurs couplés. Les principes de construction de ces filtres sont donnés par la figure 2.55.
Les résonateurs utilisés dans les configurations en échelle et en treillis sont soit des FBAR soit
des SMR. La structure de filtre & FBAR couplés n’est pas représentée ici. La figure 2.56 montre
un exemple de structure de filtre en treillis et une réalisation de filtre & résonateurs couplés est

donnée sur la figure 2.57.

Filtreen échelle Filtreen Trellis
— Filtre a SMR coupl és

T~
_Dr _Dr | %\ B /y Couchegdé(z(():ouplage

FiG. 2.55 — Différents types de filtres BAW

X1a D]
A C
U X2a m

X2b X2a
\
5 % D y Jj Xih| | X2 F
X1b D]

Résonateur

F1G. 2.56 — Schéma de principe d’un filtre en treillis
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320 x 420 pm*

F1G. 2.57 — Photographies d’un filtre a résonateurs SMR couplés fonctionnant & 1.9 GHz (Infi-
neon) et d’un filtre en échelle & 6 résonateurs fonctionnant a 940 M Hz (VTT Technical Research
Centre of Finland) [29]

2.4.2.2 Réponses fréquentielles de filtres BAW

La figure 2.58 donne la réponse fréquentielle d’un des rares filtres BAW actuellement com-
mercialisés.

_70 E T t T T T T
1500 1600 1700 1800 1900 2000 2100 2200 2300

FiG. 2.58 — Réponse en fréquence du filtre Infineon NWT190 destiné au PCS

2.4.2.3 Performances des filtres BAW

Plus encore que pour les filtres SAW, les filtres BAW sont intéressants de par leur compacité.
De plus, le faible poids des filtres utilisant la technologie FBAR est un atout supplémentaire
pour les applications en télécommunication mobile.

La réalisation des électrodes, contrairement aux filtres SAW, ne requiert pas une précision
micrométrique, ce qui permet d’envisager des applications plus hautes fréquences (supérieures a

10 GH?z) et des puissances plus importantes.

Les performances de filtrage sont a peu prés équivalentes a celles des filtres SAW.
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2.4.3 Filtres a résonateurs "high-Q" ou filtres diélectriques monoblocs

Le principe de ces filtres développés dans un premier temps par la société muRata [28] consiste
a réaliser des résonateurs dans un matériau diéléctrique a forte permittivité et faibles pertes. La
figure 2.59 montre 'aspect extérieur de tels filtres.

F1a. 2.59 — Filtre a resonateurs "high-Q" (EPCOS)

2.4.3.1 Description des filtres a résonateurs "high-Q"

Les filtres a résonateurs "high-Q" sont constitués d’un parallélépipéde de matériau diélec-
trique a forte permittivité et faibles pertes (ex : Titanate de Baryum) dans lequel sont réalisés
des évidements (cylindriques ou parallélépipédiques) comme le montre la figure 2.59 [28, 18|.
Plusieurs techniques de réalisation existent : soit le filtre est usiné par laser dans un bloc de
diélectrique, soit le filtre est réalisé par mise sous pression d’une poudre de diélectrique dans un
moule. L’ensemble de la structure est recouverte d’une métallisation qui permet d’obtenir plu-
sieurs résonateurs de type triplaque. Comme le montre la figure 2.60, & 'une des extrémités des
résonateurs, un anneau démétallisé permet d’obtenir un effet capacitif alors que 'autre extrémité
est un court-circuit électrique.

La structure est équivalente & un filtre de type Combline avec des résonateurs de longueur
électrique \/4. Le couplage entre entrée/sortie et résonateurs est de type capacitif (couplage en
champ E) comme le montre la figure 2.60. La synthése de ce type de filtre est détaillée dans [24].
Le schéma équivalent d’un tel filtre & deux poles est donné par la figure 2.61.

2.4.3.2 Réponse fréquentielle de filtres diélectriques monoblocs

La réponse fréquentielle est donnée a la figure 2.62. La présence du stub série permet de
placer un zéro a fréquence inférieure a la fréquence centrale f, dans la réponse du filtre et les
stubs paralléles permettent de placer un zéro a fréquence supérieure a fe.

2.4.3.3 Performances des filtres diélectriques monoblocs

Les filtres monoblocs sont réalisés a partir de diélectrique de haute permittivité (environ
90). Ceci permet d’avoir des structures de taille réduite (pour un filtre a deux poles GSM900 :
8.2mm x 5.8mm x 3mm).

La métallisation quasi totale de l'extérieur de la structure permet de confiner les champs
électromagnétiques dans la structure et d’obtenir des résonateurs a facteur de qualité élevé. Ceci
permet de réduire les pertes d’insertion du filtre et de réaliser des filtres & bande passante trés
faible. Par exemple, la société muRata commercialise un filtre pour GPS de fréquence centrale
1575.42 M H z avec des bandes passantes de 3 M Hz (soit une bande passante relative de 0.19 %
et des pertes d’insertion de 1.3 dB.
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Conducteur Diélectrique

F1G. 2.60 — Filtre a résonateur "high-Q" (muRata) : géométrie et champ électrique

Port 1 /)Af—c /)ﬂ—c Port 2

F1G. 2.61 — Schéma équivalent d’un filtre monobloc deux poles
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F1G. 2.62 — Réponse fréquentielle d’un filtre monobloc deux poles (muRata DFCB2915)

On remarque que les zéros sont placés loin de la bande passante du filtre, le plus proche étant
placé 4 0.83 f. (760 M Hz) pour une bande passante de 2.8 % (26 M Hz autour de 915 M Hz).
Ceci illustre le fait que les zéros sont créés par des stubs, qui ne permettent pas d’obtenir des
zéros proches de la bande dans le cas ou les résonances utilisées sont d’ordre faible (ordre 1 ici).
Il semble donc difficile d’obtenir des réjections importantes proche de la bande passante d’un
filtre monobloc.

Comme pour un filtre SAW, la reconfiguration d’un filtre monobloc n’est pas possible. La
géométrie de la structure est optimisée pour un standard. Aucun moyen de réglage en fonction-
nement ne semble possible.

Les précisions de réalisation d’un filtre monobloc autorise la conception de structures fonction-
nant & fréquence élevée. Par exemple, la société muRata commercialise un filtre pour le standard
WLANSG de fréquence centrale 5800 M Hz et de bande passante 150 M Hz avec 3.4 dB de
pertes d’insertion.

Dans ces filtres, les métallisations sont de dimensions telles que les pertes par conduction
sont faibles ce qui permet d’avoir des puissances élevées sans détérioration de la structure.

2.4.4 Filtres en technologie plaquée

Dans cette partie, de nombreux types de filtres et de technologies peuvent étre cités. Nous
nous limiterons a deux : les filtres a résonateurs microruban et les filtres LTCC (Low Temperature
Co-fired Ceramic).

2.4.4.1 Filtres a résonateurs microrubans

Les filtres a résonateurs microrubans ne sont pas actuellement commercialisés pour des appli-
cations de télécommunication mobile. Des travaux de recherche ont cependant montré la possibi-
lité d’obtenir des performances et des dimensions quasiment équivalentes aux filtres diélectriques
monobloc. Par exemple, la figure 2.63 montre un de ces filtres [33] basé sur des résonateurs micro-
rubans optimisé pour le standard UMTS. Le filtre est réalisé sur alumine (e, = 9.9, h = 635 um).
Un des avantages de ces filtres est leur facilité d’intégration au sein d’une carte RF. De plus, la
réalisation de ces filtres nécessite des procédés de gravure classiques simples & mettre en oeuvre.
Par contre, les substrats utilisés pour obtenir ces faibles dimensions sont des substrats de type
alumine a forte permittivité. Or, les substrats classiquement utilisés dans les cartes électroniques
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actuelles sont des substrats faible cotit comme I'epoxy FR4, avec des permittivités moins élevées
(4.4 pour le FR4). Pour répondre a ces exigences, des études menées actuellement au LEST [19]
proposent des solutions intégrables de type CMS.

-
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FiG. 2.63 — Exemple de filtre a resonateurs microrubans miniaturisés avec deux zéros de trans-
mission [33]

L’un des problémes liés & la technologie microruban est la faible valeur des facteurs de qualité.
La réalisation de filtres de bande passante faible ou d’ordre élevé est alors difficile. En pratique,
il faut se limiter & deux résonateurs pour obtenir des pertes d’insertion raisonnables (2 — 3 dB
maximum). C’est pourquoi, la présence de zéros proches de la bande semble indispensable pour
obtenir des réponses fréquentielles équivalentes aux autres filtres couramment utilisés (SAW,
diélectrique). Le seul moyen pour obtenir ces zéros assez proches de la bande est de créer des
couplages transverses au niveau des résonateurs, I’emploi de stubs ne permettant d’obtenir que
des zéros relativement éloignés de la bande.

2.4.4.2 Filtres LTCC

Les filtres réalisés avec des technologies multi-couches de type LTCC (Low Temperature Co-
fired Ceramic) sont en particulier utilisés pour la conception de modules intégrés, comprenant
en surface des éléments CMS (switchs, amplificateurs, diodes...) et en volume des éléments L-C
pour les filtres, les duplexeurs, les adaptations d’impédance et les lignes de transmission [30, 32].
La figure 2.64 donne un exemple de ce type de structure développé par la société EPCOS. En b),
un schéma donne ’ensemble des fonctions réalisées par ce module. En c), une coupe du substrat
montre les différentes couches métallisées formant des vias (& gauche) ou des éléments de type
inductif ou capacitif (a droite). En d), une photographie de la face supérieure du module sans
boitier montre les composants en surface. On remarque que, dans ce module, quelques filtres sont
réalisés par des SAW et les autres sont réalisés en technologie LTCC. Composé d’une cinquantaine
de couches, le bloc LTCC contient environ 40 condensateurs et inductances de type spirale sans
compter les lignes de connexion.

Cette technologie peut étre utilisée pour réaliser des filtres passe-bande de type stripline. Un
exemple de structure LTCC [32] est donné sur la figure 2.65. Les dimensions du filtre ainsi réalisé
sont : 3.2mm x 2.5mm x 1.3mm. L’utilisation de lignes & sauts d’impédance permet, dans ce cas,
de réduire les remontées spectrales hors bande, plus particuliérement a deux fois la fréquence
centrale. Les zéros sont ici créés par des stubs a saut d’'impédance, ce qui ne permet pas de les
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F1a. 2.64 — Exemple de module LTCC (EPCOS) utilisé dans le Nokia 7210

rapprocher fortement de la bande (le zéro le plus proche de la bande est placé a 0.82 f. pour une
bande passante d’environ 1.5%). Il est cependant possible de réaliser des filtres LTCC avec des
couplages transverses, permettant alors d’obtenir des réjections plus importantes & proximité de
la bande passante.

Bilan

Nous avons maintenant exposé les différents aspects du filtrage qu’il convient de prendre en
compte lors de la conception d’une chaine de transmission. Notre volonté étant de voir comment ce
filtrage peut étre "astucieusement" réparti le long de cette chaine, deux aspects d’étude peuvent
étre abordées :

— montrer comment on peut imaginer introduire cette fonction de filtrage sur des composants

de la chaine et en particulier sur ’amplificateur de puissance et sur I’antenne,

— montrer a travers une étude systéme comment il est possible de répartir ces filtrages a
différents endroits de la chaine de transmission sans pour autant nuire aux performances
globales de cette chaine.

Nous avons vu dans la partie 1.2 que la répartition de filtrage dans une chaine RF influence
de maniére notable la réponse fréquentielle globale du systéme. Dans le cadre de cette thése
posant les premiers principes du filtrage réparti, nous posons par la suite I’hypothése qu’il est
possible de répartir les différents filtrages d’une chaine RF de fagon & répondre & un gabarit
fréquentiel global donné. La suite de ’étude porte alors sur l'insertion de fonctions de filtrage
dans les éléments de la chaine RF, avec la conception de quelques structures filtrantes.
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F1G. 2.65 — Exemple de filtre passe-bande LTCC & 2.5 GHz
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Chapitre 3

Conception de composants prenant en
compte 'aspect filtrage

Comme nous ’avons mis en évidence dans la partie 1.2, la répartition de filtrage & différents
niveaux de l'émetteur RF permet d’obtenir des performances fréquentielles plus importantes
du point de vue de la chaine d’émission globale. Bien entendu, les autres performances liées
a l'amplification et au rayonnement doivent aussi rester optimales. Pour mettre en oeuvre ce
concept de filtrage réparti, deux niveaux d’investigation peuvent étre distingués.

— Le premier concerne la conception de composants intégrant des fonctions de filtrage tout

en conservant les performances liées a leur fonction principale.

— Le deuxiéme concerne la maitrise de la répartition de ces filtrages aux différents niveaux

de la chaine.

Dans le cadre de cette thése, nous nous sommes surtout intéressés au premier niveau, concer-
nant la conception de dispositifs intégrant une fonction de filtrage tout en sachant que les briques
de base ainsi développées devront, & terme, s’intégrer dans un systéme d’émetteur complet. La
conception de cet émetteur devra alors étre réalisée de facon globale en utilisant le potentiel de
filtrage de chaque élément.

Dans cette optique, nous présentons dans ce dernier chapitre des solutions de dispositifs inté-
grant une fonction de filtrage avec une analyse des possibilités offertes par chacun d’eux. Ainsi,
un diviseur de puissance filtrant, un amplificateur de puissance filtrant et deux dispositifs d’an-
tennes filtrantes sont présentées. Dans 'esprit de la thése, nous recherchons plus la vérification
d’un principe que le développement de dispositifs respectant des caractéristiques précises. Ainsi,
pour chaque solution proposée, quatre étapes sont détaillées :

— une présentation du principe permettant d’apporter du filtrage dans la structure,

— une démarche de conception permettant de maitriser les caractéristiques du composant,

— un exemple de conception permettant de valider le principe exposé

— un bilan des performances, liées a la fonction principale et au filtrage, permettant de

conclure sur l'intérét de la structure proposée.

En plus de ce filtrage apporté par chaque dispositif, la mise en cascade des divers éléments
de filtrage, d’amplification et de rayonnement peut apporter du filtrage supplémentaire. En ef-
fet, dans le cas de composants adaptés, solution classiquement utilisée, la mise en cascade n’a
quasiment aucune incidence sur les performances de la chaine RF globale. Dans le cas d’une
conception "non-adaptée", la mise en cascade nécessite une étude plus complexe permettant :
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— soit de réduire ’encombrement par la réduction du nombre de cellules d’adaptation,

— soit d’apporter du filtrage supplémentaire en utilisant les réflexions entre composants.
Ce principe de filtrage n’est pas étudié de facon générale mais il est néammoins utilisé dans
I'amplificateur de puissance filtrant.

D’un point de vue architecture, les structures paralléles, comme les structures multi-antennes
de type MIMO, sont de plus en plus utilisées pour augmenter la qualité des transmissions, en
diversifiant le signal utile. D’un point de vue filtrage fréquentiel, certaines structures présen-
tées dans ce chapitre sont basées sur des architectures paralléles. Cette dualité diversité/filtrage
des architectures paralleéles peut étre intéressante pour obtenir une qualité de communication
optimale vis a vis de ’encombrement du systéme communiquant.

3.1 Diviseur de puissance filtrant

La division/combinaison de puissance est utilisée dans certaines structures RF comme, par
exemple, dans les amplificateurs distribués ou les réseaux d’antennes. Dans la plupart des cas, les
performances des circuits de division de puissance sont optimisés autour de la fréquence d’utilisa-
tion et sur une bande de fréquence supérieure & la bande de fréquence utile. Ainsi, ils influencent
peu le fonctionnement global de la structure.

Le diviseur de puissance le plus utilisé est celui de Wilkinson [51]. La structure d'un tel
diviseur est présentée sur la figure 3.1. Elle est constituée de deux lignes quart d’onde et d’une
résistance d’équilibrage. Le principe est d’adapter les sorties & ’entrée par des lignes quart d’onde.
Ainsi, pour un diviseur 1 vers 2, 'impédance de 50€) en sortie est transformée en 100€2 par ces
lignes. Aprés la mise en paralléle, on obtient bien 502 en entrée. Une telle structure est donc
optimisée pour une fréquence de fonctionnement (et pour les fréquences harmoniques), pour
laquelle les longueurs électriques des lignes sont égales a A/4 (et (2k + 1)\/4) et posséde une
bande passante relative (]S11| < —10 dB) d’environ 160%. Les réponses fréquentielles d'une telle
structure sont données a la figure 3.2. La résistance permet d’obtenir ’adaptation et 1'isolation
entre les sorties. Ce type de structure permet d’obtenir une division de puissance relativement
large bande, mais n’améne ni filtrage sélectif ni comportement multi-fréquences. De nombreuses
structures de diviseurs, autres que Wilkinson, sont basées sur une adaptation d’impédance large
bande [34, 45, 43|. Par contre, peu d’études ont été menées sur des diviseurs de puissance multi-
bandes [50].

V2z, N4 Z, oort 2
. T% %—»
— s ¢
port 1 N 22,
22 N4 Z
¢ ort 3

e N e

FiG. 3.1 — Structure d’un diviseur de puissance de Wilkinson 1 vers 2

Dans I'esprit de cette thése, nous avons cherché a utiliser le diviseur de puissance comme élé-
ment de filtrage complémentaire. Pour cela, un filtrage sélectif est nécessaire et nous avons choisi
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FiG. 3.2 — Parameétres S d’un diviseur de puissance de Wilkinson 1 vers 2

des structures avec résonateurs. Pour obtenir les propriétés de multi-fréquence, des structures &
base de résonateurs & saut d’impédance sont étudiées. De plus, une démarche de conception de
diviseurs de puissance un vers trois, & base de deux résonateurs, est décrite. Elle est illustrée par
la réalisation d’un diviseur de puissance sur substrat Duroid. Enfin, un bilan sur les performances
des fonctions division de puissance et filtrage permet de conclure sur I'intérét d’un tel composant.

3.1.1 Principe

Dans le cas de structures multistandards, nous avons vu dans la partie 1.1.5.2 que les com-
posants intrinséquement multi-standards pouvaient étre large-bandes ou multi-bandes. Dans ce
deuxiéme cas, les bandes de fréquence peuvent étre situées & des fréquences diverses, et en parti-
culier a des valeurs non multiples. Il se trouve que la principale propriété des résonateurs & sauts
d’impédance (S.I.R. : Stepped Impedance Resonator) est d’avoir des résonances & des fréquences
que 'on peut maitriser. Ainsi, le diviseur de puissance filtrant présenté dans cette partie utilise
cette propriété des S.I.R..

3.1.1.1 Principes des résonateurs a saut d’impédance

Les filtres & S.I.R. ont été introduits par Makimoto et Yamashita en 1980 [47]. De nombreuses
études [48, 42| ont montré U'intérét de ces résonateurs pour obtenir des comportements fréquen-
tiels non périodiques. Ce résonateur & saut d’impédance est constitué, comme le montre la figure
3.3, de trois troncons de ligne de largeurs différentes. Les longueurs électriques & la premiére
fréquence de résonance fj sont notées 6;y et les impédances caractéristiques Z;. Leurs fréquences
de résonance dépendent des six paramétres (01, 02, 03, 71, Zs, Z3) et certaines peuvent ainsi étre
positionnées de maniére indépendante.
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Fi1G. 3.3 — Description d’un résonateur a saut d’impédance

Dans le cas le plus utilisé du résonateur symétrique (lignes 2 et 3 identiques), les relations
(3.1) et (3.2) donnent les conditions sur les deux premiéres résonances, avec K = g—f le rapport

des impédances des lignes. Le choix du rapport % permet de fixer la position des deux premiéres
fréquences de résonance.

K = tan%tanego (31)
0 = Ktan(ﬁ@)ﬂan(ﬁem) (3.2)
fo 2 fo

3.1.1.2 Différents résonateurs a saut d’impédance

La figure 3.4 présente trois types de S.I.LR. quasi-symétriques en technologie microruban :
le S.I.R. classique, le S.I.LR & demi replié et le S.I.R. replié. Ces différents résonateurs ont les
mémes longueurs et largeurs de ligne et ont donc les mémes comportements fréquentiels si I’on
considére que les couplages entre les lignes ont peu d’influence. Ceci est intéressant pour obtenir
des structures compactes sans modifier de fagon significative le comportement fréquentiel.

En pratique, pour obtenir une structure compacte, les distances entre les lignes sont faibles et
une légére modification des caractéristiques fréquentielles des résonateurs & demi replié et replié
est observée. Une correction des parameétres géométriques est donc nécessaire pour obtenir des
comportements fréquentiels identiques.

SI.R. cdassique

S..R. ademi replié

| ——p .

SI.R.replié

 m—

FiG. 3.4 — Trois types de résonateurs & saut d’impédance en technologie microruban

3.1.1.3 Description d’un filtre & un seul S.I.R.

Afin de limiter les pertes et dans un souci de compacité, nous nous limitons & des filtres
d’ordre 1. La figure 3.5 montre quelques filtres utilisant un résonateur S.I.R.. Pour ’ensemble de
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ces filtres, on distingue deux types de couplage présentés sur la figure 3.6. Ces deux couplages
sont basés sur des lignes couplées avec, pour le couplage 3.6 a), une sortie sur la voie isolée et,
pour le couplage 3.6 b), une sortie sur la voie couplée.

Couplage Couplage
dentrée de sortie

R— iy

Fia. 3.5 — Exemples de filtre a résonateur S.I.R. en technologie microruban

a) b)
— > I >
—> eI — =

F1G. 3.6 — Différents couplages des filtres & S.I.R. classique, & demi replié et replié

Par le calcul, pour obtenir un coefficient de réflexion nul dans le cas d’un filtre & un résonateur
sans perte, les couplages d’entrée et de sortie doivent étre identiques. Comme la figure 3.5 le
montre, dans le cas de filtre & résonateurs classique ou replié, c’est toujours le cas. Par contre,
dans le cas de filtre a résonateur a demi replié, les couplages sont différents. Il est cependant
possible, en optimisant les longueurs des lignes couplées, d’avoir un couplage a peu prés identique
aux fréquences d’utilisation. En régle générale, la longueur du couplage 3.6 a) est de 'ordre du
double de la longueur du couplage 3.6 b).

En plus des propriétés de transfert de puissance, le couplage 3.6 b) est équivalent & un stub
de méme longueur que la ligne de couplage. Il peut donc étre utilisé pour créer un zéro dans la
fonction de transfert du filtre.

3.1.1.4 Application aux diviseurs de puissance

Nous avons choisi de reprendre le méme type de structure & résonateur a saut d’impédance
pour réaliser une division de puissance. Pour cela, il est nécessaire de coupler plusieurs sorties
sur le résonateur. Dans le cas de deux sorties, cela ne pose pas de probléme comme le montre la
figure 3.7. Seules les longueurs de couplage doivent étre optimisées pour équilibrer les couplages
en entrée et en sortie.

Pour un nombre de sorties plus élevé, un probléme se pose pour que toutes ces sorties soient
couplées de fagon & peu prés équilibrée. Une des solutions géométriques que nous proposons est
la structure de la figure 3.8 qui utilise un deuxiéme résonateur pour équilibrer le couplage. Seule
la longueur de couplage de la sortie 3 doit étre ajustée pour que le couplage soit équivalent &
ceux des sorties symétiques 2 et 4.
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FiG. 3.7 — Structure d’un diviseur de puissance 1 vers 2 a résonateur S.I.R.
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FiG. 3.8 — Structure d’un diviseur de puissance 1 vers 3 a résonateurs S.I.R.

3.1.1.5 Diviseurs de puissance compacts

Afin de gagner en compacité, il est possible d’utiliser des résonateurs & demi repliés comme
le montre la figure 3.9. L’utilisation de tels résonateurs permet d’insérer un zéro, que ’'on peut
placer entre les deux fréquences de fonctionnement du diviseur. Le couplage de trois sorties sur
les résonateurs imposent, d'un point de vue géométrique, 1'utilisation d’un couplage de type 3.6
b).

Fi1G. 3.9 — Structure d’un diviseur de puissance 1 vers 3 compact & résonateurs S.I.R.

3.1.2 Démarche de conception
3.1.2.1 Diviseur de puissance 1 vers 2

La conception d’une structure de diviseur de puissance 1 vers 2 & base de S.I.R. classique
permet d’introduire de facon simple la démarche de conception de telles structures. Elle peut
étre décomposée en deux grands points : la conception d’un filtre & S.I.R. et la transformation
en diviseur de puissance. La figure 3.10 reprend les grandes lignes de cette conception.
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F1G. 3.10 — Etapes de la conception d'un diviseur de puissance 1 vers 2 a base de S.I.R.

Conception du filtre

A partir des méthodes de syntheése classique de filtre [40] par réseau a inverseur d’admittance,
il est possible de déterminer directement les paramétres géométriques du filtre a S.I.R.. Dans le
cas d’un filtre a un seul résonateur, il est possible de faire le lien entre les performances du filtre
et ses paramétres géométriques.

Tout d’abord, la géométrie du S.I.R. permet de fixer les deux fréquences de résonance du
filtre. Pour une utilisation sur deux standards donnés, le systéme constitué des deux équations
3.1 et 3.2 posséde trois inconnues 6qq, oo et K = %) Il y a donc un degré de liberté qui permet,
par exemple, de fixer la longueur maximale Oy41q; = 010 + 029 du résonateur.

Ensuite, les couplages, qui sont identiques & l'entrée et a la sortie, permettent de fixer la
bande passante du systéme. Plus les lignes couplées sont proches et longues plus le couplage est
important, augmentant la largeur de bande du filtre. L’espacement "s" entre les lignes est limité
par la technologie de réalisation des lignes. La longueur de couplage est limitée par la géométrie
du filtre.

Transformation en diviseur de puissance

Afin de tranformer le filtre en diviseur de puissance, il est nécessaire de coupler deux sor-
ties au lieu d’une, comme le montre la figure 3.10 a I’étape 3. Les couplages de sortie sont
alors déséquilibrés par rapport a celui de ’entrée, la puissance étant répartie sur deux ports. La
solution consiste donc & augmenter ces deux couplages en augmentant leur longueur par exemple.

Transformation en diviseur de puissance compact

Pour obtenir une structure compacte, il est nécessaire d’utiliser des résonateurs a demi-repliés,
comme le montre la figure 3.11. En effet, ’entrée peut étre réalisée par un couplage de type 3.6
b). Par contre, pour pouvoir obtenir deux sorties avec un seul S.I.R., il est nécessaire d’utiliser des
couplages de type 3.6 a) en sortie. Le couplage d’entrée ameéne alors un zéro de transmission qu’il
faut positionner suffisamment loin des bandes utiles pour ne pas augmenter les pertes d’insertion.
Les couplages en entrée et en sortie doivent étre équilibrés pour garder la symétrie électrique du
filtre.
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Fi1G. 3.11 — Diviseur de puissance 1 vers 2 compact a base de S.I.R.

3.1.2.2 Diviseur de puissance 1 vers 3

Le diviseur de puissance compact 1 vers 3 & base de S.I.LR. & demi replié a fait I'objet de

publications [39, 35| dans lesquelles une démarche compléte de conception est proposée. Pour
simplifier, le résumé de la conception est donné ci-aprés, avec ’aide de la figure 3.12.

Etape 1 : détermination de la longueur du couplage d’entrée. Elle permet de positionner
un zéro de transmission de type stub entre les bandes utiles. Ce zéro ne peut pas étre placé
trop pres de la bande si on ne veut pas augmenter les pertes d’insertion

Etape 2 : détermination des impédances paire Z, et impaire Z, de la ligne couplée. Pour un

filtre adapté sur une impédance Zy, on a la relation 7= % =4/ ﬁ, avec k le coefficient
o

de couplage. Plus k est faible et plus le filtre est sélectif. La bande passante souhaitée pour
chaque fréquence va donc imposer cette valeur de k. A partir de k, les valeurs de largeur
et d’espacement des lignes couplées peuvent étre déduites.

Etape 3 : équivalence des couplages d’entrée et de sortie. Comme on ’a vu, les couplages
d’entrée et de sortie ne sont pas de méme type et il est nécessaire de modifier la longueur
des lignes couplées en sortie pour équilibrer ces deux couplages.

Etape 4 : détermination de la longueur et de la largeur des lignes du résonateur S.I.R.. Ces
valeurs fixent la position des deux premiéres fréquences de résonance.

Etape 5 : transformation en diviseur de puissance. Le résonateur est dédoublé pour pouvoir
coupler trois sorties. La longueur de couplage de la sortie 3 doit étre diminuée pour avoir
une division de puissance équilibrée.

Dans tous les cas, cette conception doit étre complétée d’une optimisation avec des logiciels de

simulation de type circuit (Genesys d’Eagleware, ADS d’Agilent...) ou de type électromagnétique
(TIE3D de Zeland Software, HFSS d’Ansoft...).

3.1.3 Reéalisation d’un diviseur de puissance 1 vers 3 bi-bande

3.1.3.1 Géométrie du diviseur de puissance

Le diviseur de puissance est réalisé sur substrat Duroid d’épaisseur 1.56 mm et une per-

mittivité de 2.6. Il fonctionne & 0.9 GHz et 1.95 GHz. Voici les étapes de conception avec les
applications numériques :
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Fi1G. 3.12 — Etapes de la conception d'un diviseur de puissance 1 vers 3 a base de S.I.R.

Etape 1 : Le zéro introduit par le couplage d’entrée est fixé, entre les deux fréquences, &
1.5 GHz, ce qui donne 699 = 54° soit une longueur de 34 mm

Etape 2 : Afin d’avoir la largeur de bande la plus importante possible, on prend un espace-
ment s le plus faible possible. Dans le cas de la technologie de gravure utilisée, nous avons
fixé un espacement s = 0.2 mm. Ceci correspond a un coefficient de couplage k = 0.3, soit
une impédance paire de Z, = 67 ) et une largeur de ligne de 3.7 mm.

Etape 3 : la longueur des couplages de sortie peut étre calculée (voir [39]). I est aussi
possible de prendre une valeur inférieure & 54° et de la changer dans le processus d’optimi-
sation final.

Etape 4 : pour le S.I.R., la largeur des lignes 2 et 3 est celle des lignes couplées, soit 3.7 mm
ou Zy = 55 2. La longueur de ces lignes est ensuite prise au moins égale a la longueur
de couplage d’entrée, par exemple 619 = 65° ou 40.8 mm. Reste a fixer la longueur et la
largeur de la ligne centrale 1 en utilisant les équations du S.I.R. avec % = 2.17. On peut

par exemple prendre 19 = 31° ou 19.8 mm et Z1 = 66 Q ou W7 = 2.8 mm.

Etape 5 : la longueur du couplage de la sortie 3 est diminuée et sera changée dans le pro-
cessus d’optimisation final.

Le diviseur de puissance, aprés optimisation finale sur le logiciel Genesys, est donné par la

figure 3.13. Pour un fonctionnement a 0.9 GHz et 1.95 GHz, les dimensions du diviseur de
puissance réalisé sur Duroid sont d’environ 70 mm x 30 mm.

3.1.3.2 Performances

Les mesures effectuées sur le diviseur de puissance de la figure 3.13 sont présentées sur la

figure 3.14. Les performances sont récapitulées dans le tableau 3.1.
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F1G. 3.13 — Le diviseur de puissance bi-bande 0.9 GH 2-1.95 GH z réalisé sur Duroid

Le calcul des pertes est réalisé en considérant que la puissance normalisée de ces pertes est
égale & Ppepes = 1 —|S11]% — [S21]? — |S312 — |S41/?. Le niveau de perte en dB est alors égal a
10l0g(1 + 125%%5).

La division de puissance est bien réalisée & deux fréquences 0.89 GHz et 1.945 GH z avec des
bandes passantes relatives peu élevées de I'ordre de 1.5 %. Un déséquilibre des sorties est observé
uniquement & la deuxiéme fréquence, ce qui est di sans doute aux comportements différents des
couplages de sortie en fonction de la fréquence. Les pertes restent faibles : inférieures & 1.4 dB.
Ce diviseur de puissance n’est pas adapté en sortie, avec des coefficients de réflexion de 1’ordre de
—3 dB. De plus, 'isolation entre les ports de sortie n’est pas élevée avec des valeurs de 'ordre de
—6 dB. On remarque enfin la présence du zéro de transmission amené par le couplage d’entrée
a la fréquence 1.36 GH z.

3.1.4 Bilan sur les fonctionnalités du diviseur de puissance filtrant
3.1.4.1 Fonctionnalité division de puissance

Le circuit ainsi réalisé divise bien la puissance vers trois sorties de facon & peu prés équilibrée.
Contrairement & la plupart des diviseurs de puissance classiques, les ports de sortie ne sont pas
adaptés et ne sont pas isolés entre eux. On verra par la suite que pour certaines structures, ces
deux propriétés peuvent étre intéressantes.

D’un point de vue encombrement, ce diviseur de puissance est & peu prés d’une longueur de
Ag/2 et d’une largeur de \;/4 avec la longueur d’onde guidée sur une ligne microruban et un
substrat Duroid A\; ~ 220 mm. Pour un diviseur de puissance de type Wilkinson, il est nécessaire
d’utiliser plusieurs lignes quart d’onde. L’encombrement d’un diviseur & base de S.I.R. est donc
du méme ordre de grandeur que celui d'un diviseur de puissance de Wilkinson.

3.1.4.2 Fonctionnalité filtrage

Le diviseur de puissance posséde deux fréquences d’utilisation, positionnées de maniére indé-
pendante pendant la phase de conception. La réponse en fréquence autour de ces bandes est celle
d’un filtre & un seul résonateur dans le cas étudié. Pour obtenir des réponses d’ordre plus élevé,
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Fi1G. 3.14 — Mesures réalisées sur le diviseur de puissance bi-bande

il est nécessaire d’augmenter le nombre de résonateurs. Ceci est possible en utilisant la synthése
de filtre a plusieurs résonateurs S.I.R. mais la taille du diviseur ainsi réalisé est alors multipliée
par le nombre de résonateurs et les pertes d’insertion augmentent.

La structure proposée permet aussi de positionner un zéro de transmission. Cependant, ce
zéro est amené par un phénoméne de type stub. Comme il a été vu précédemment, ce type de
zéro ne peut pas étre placé proche d’'une bande passante sans augmenter de facon considérable les
pertes d’insertion. Pour insérer un ou des zéros de transmission proche(s) des bandes utiles, il est
nécessaire de réaliser des couplages de type transverse, entre ’entrée et les sorties par exemple.
Cette étude n’a pas été réalisée mais un exemple de structure de diviseur de puissance bi-bande
1 vers 2 utilisant ce principe est présenté sur la figure 3.15.

couplage
entrée sorties

»>2

>3

FiG. 3.15 — Exemple de diviseur de puissance bi-bande avec couplage transverse
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Parametres Performances
Fréquence 1 | Fréquence 2
Fréquence (GHz) 0.89 1.945
Bande passante (%) 1.4% 1.5%
|511| < —-10dB
|S11] (dB) —13 —13
S22l = [Sua] (dB) =3 =3
|:S33] (dB) -3 —4
|S21] = [Sa1] (dB) —9.8 —6.9
|S31] (dB) —5.8 —5.6
Pertes (dB) —0.8 —1.4
Isolation (dB) —5.8 —6.9
port 3/4 et 3/2
Isolation (dB) —5.8 —6.9
port 2/4

TaB. 3.1 — Performance du diviseur de puissance bi-bande
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3.2 Amplificateur de puissance filtrant

Dans une chaine d’émission RF, 'amplificateur de puissance a pour réle de fournir au signal &
transmettre vers 1'utilisateur la puissance nécessaire a une réception de qualité. Dans les systémes
actuels, c’est 14 son unique fonction. Dans ’esprit de cette thése, nous avons aussi chercher &
utiliser 'amplificateur de puissance comme élément de filtrage complémentaire.

Pour cela, plusieurs solutions de structures peuvent étre utilisées dont une basée sur une
architecture de type transverse. Cette structure nous a semblé particuliérement appropriée pour
mettre en évidence la possibilité d’obtenir un amplificateur filtrant fonctionnant sur des bandes
de fréquence différentes. La démarche de conception et une réalisation de structure amplificatrice
filtrante sont présentées dans cette partie. Ce travail a fait I’objet d’une publication au congres
MTT-S en 2002 [36] et d’une publication aux JNM en 2003 [38].

3.2.1 Principe

11 est possible de présenter le probléme de ’amplification filtrante sous différents points de vue.
Par exemple, les considérations de la partie 1.1.5.2 sur les composants multistandards aménent
a deux grandes familles de structures :

— les structures intrinséquement multi-standards

— les structures reconfigurables.

De méme, des considérations sur la démarche de conception ameénent a une autre distinction
entre les structures :

— celles qui sont issues de la modification d’un amplificateur classique,

— celles qui sont concues directement pour répondre a des contraintes d’amplification et de

filtrage.

P

ocy
Circuit
de
pol ari sation

o

FiG. 3.16 — Structure classique d’amplificateur
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Par exemple, la figure 3.16 présente la structure d’un amplificateur classique avec un élé-
ment actif, le transistor, associé a des éléments d’adaptation d’impédance et de polarisation.
Pour apporter du filtrage dans cette structure, il est possible de modifier les circuits d’adap-
tation d’impédance et de polarisation. Une premiére solution consiste a réaliser des éléments
reconfigurables. Pour cela, il est possible d’utiliser des varicaps ou des commutateurs, comme le
montrent les exemples de la figure 3.17, pour basculer d’une configuration & une autre. Le but
est soit de modifier le comportement fréquentiel des composants constituant les éléments par une
commande, soit de basculer d’'un composant & un autre par une commande (3.17 ¢).
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Une deuxiéme solution consiste & utiliser des composants dont le comportement fréquentiel
est maitrisé. Par exemple, il est possible de remplacer des lignes de transmission par des lignes
a sauts d’impédance. L’amplificateur ainsi concu est alors intrinséquement multi-standard.

a)gw Eﬁg%m% Eﬁw *

Ligne de transmisson I nterrupteur Commutateur Varicap
S — +§] é —-

Fi1G. 3.17 — Exemple de composants reconfigurables

Dans la suite, nous avons choisi de montrer la faisabilité de conception d’une structure en
prenant en compte des contraintes & la fois d’amplification et de filtrage. La structure choisie est
la structure transverse.

3.2.1.1 Description d’une structure transverse

Une structure transverse est constituée, comme le montre la figure 3.18, de plusieurs amplifi-
cateurs en parallele. Chaque voie d’amplification posséde, en plus de ’amplificateur, des éléments
de pondération en phase et, éventuellement, en amplitude. Un diviseur et un combineur de puis-
sance permettent de séparer et de combiner les puissances en entrée et en sortie.

G

1

Diviseur :Eléments de Eléments de;Combineur
de pondération pondération de
puissance puissance

%mplificatewé}
- démentaires !

Fi1G. 3.18 — Schéma de principe d’un amplificateur filtrant de type transverse

Cette structure peut étre vue comme un amplificateur de puissance distribué, qui permet,
entre autres, de répartir la puissance sur plusieurs amplificateurs. Ceci peut étre intéressant, d’'un
point de vue thermique, pour répartir spatialement la chaleur et diminuer ainsi la température de
I'amplificateur distribué. De plus, les amplificateurs élémentaires dans chaque voie fonctionnent
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a puissance plus faible, ce qui augmente la linéarité de 1’ensemble. Le point de compression
de T'amplificateur transverse est alors a peu prés égal, en linéaire, & la somme des points de
compression des amplificateurs élémentaires.

Cette structure peut aussi étre vue comme un filtre transverse. Ce type de filtrage, comme
cela a été dit dans la partie 2.1.2, améne des zéros dans la fonction de transfert. Dans le cas
d’un faible nombre de voies (3 ou 4 par exemple), ce filtrage n’est pas sélectif autour des bandes
utiles. Afin d’augmenter la sélectivité, il est possible d’introduire un filtrage supplémentaire, soit
au niveau des éléments de pondération, soit au niveau du diviseur et du combineur de puissance.

3.2.1.2 Modélisation matricielle de la structure

On considére un cas général de structure transverse, avec un diviseur, un combineur de
puissance et des éléments de pondération pouvant apporter du filtrage. Il est aussi possible
d’obtenir du filtrage par des réflexions entre les différents éléments de la structure. Ainsi, comme
le montre la figure 3.19, de nombreux phénoménes de transmission et de réflexion de puissance
peuvent apporter du filtrage transverse ou récursif. Les éléments de pondération et 'amplificateur
élémentaire de chaque voie sont regroupés en un seul élément amplificateur. On suppose par la
suite que les amplificateurs élémentaires sont unilatéraux et que, par conséquent, les éléments
amplificateurs sont unilatéraux.

T Cop o
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v P v 5
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p Vo \ /
\ I
NI | /
NN /
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Bag > e

- — p Coeff. de transmission du diviseur et combineur de puissance
77777777 » Coeff. de réflexion

— Coeff. de transmission des amplificateurs et des pondérations

FiG. 3.19 — Phénomeénes de réflexion et de transmission de puissance dans la structure transverse

Dans les bandes de fréquence utiles, pour obtenir une puissance maximale, deux conditions
sont nécessaires :
— les déphasages apportés dans chaque voie doivent étre tels que les signaux se recombinent
de facon cohérente a la sortie,
— il ne doit pas y avoir de phénoménes de réflexion.

Pour calculer la réponse fréquentielle d'une telle structure, nous proposons une modélisation
matricielle, séparant les différents phénomeénes apportant du filtrage. En utilisant le formalisme
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des ondes normalisées incidentes et réfléchies, le coefficient de transmission de la structure trans-
verse peut étre calculé et est donnée par la relation (3.3).

So1 = ST WM Sain = SE M Seen My ' Sy (3.3)

comb 0

Par la suite, on prendra pour les paramétres S les indices ¢ pour combineur, d pour diviseur
et k pour les éléments amplificateurs de la voie k.

On voit que la matrice M se décompose en trois matrices My, 1, M et S.en- Voici la des-
cription de ces matrices :

M ' Cette matrice correspond aux réflexions et transmissions coté diviseur.
My L' Cette matrice correspond aux réflexions et transmissions coté combineur.
Scenr Cette matrice correspond aux transmissions des éléments amplificateurs (Sa; de chaque
élément amplificateur).
Le tableau 3.2 reprend la description de ’ensemble des matrices donnant la fonction de
transfert de maniére plus visuelle et les expressions pour une structure transverse & 3 branches.

Pour illustrer, prenons un cas particulier d’'une structure d’ordre 3 avec
— les éléments amplificateurs 2 et 3 adaptés en entrée et sortie : 57, = 83, = 53, = 53, = 0,
— Pélément amplificateur 1 adapté en entrée mais pas en sortie : si; = 0,
~ la division de puissance équilibrée : s%, = s¢; = s4; = s¢,
— la combinaison de puissance équilibrée : 5§, = s§; = s§; = s°.
Dans ce cas, les matrices s’écrivent :

1
Spiw = sdl (3.4)
(1 0 0
M, = 010 (3.5)
| 0 0 1
[ 11— 3%23(1:1 _3%2552 _3%2353
My = 0 1 0 (3.6)
| 0 0 1
1
Seomp = s 1 (3.7)
1

En utilisant I’équation (3.3), on trouve le coefficient de transmission de la structure transverse
particuliére :

1 .c 1 .c

Spy = ¢ (8%1 (1 +31223121+0322313) + 52 +3%1> (3.8)
— 522811

On retrouve bien une sommation de trois termes transverses correspondant aux trois voies d’am-

plification. Mais, sur le premier terme, des phénoménes de filtrage transverse et récursif passifs

sont apparus. A certaines fréquences, les réflexions sur les éléments et l'isolation du combineur

de puissance peuvent ainsi amener du filtrage supplémentaire.
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2
Ex! ]1> 1
/
) N
Sdiv = $g4 —»f;\ ————— »2 1> 2 4—»>
d \ :
5534 " :
“aq ly\2 3
|2
1 .d 2 .d 3 d
1- fnjn —311231?1 —351353
My = _5%1351 1— 511322 _511332:} - I
—311831 —811832 1 — s71853
s 00
_ 2
SC(-Z” — 0 821 0 — —
0 0 =3
1 .c 1 .c 1 .c
1— 322311 _3222312 _3%2313
—_ C C C
M, = _532321 1 — 559859 _5223323 — —
[ [ C
—529531 —85985y 1 — Sh9853
N
1% \
84011 \\
S — 4 —»| ™ ————l‘—»
comb = | Si2 2 s
C : /
843 : //
y\ 7/
|

TAB. 3.2 — Description des matrices constituant la réponse de la structure transverse d’ordre 3
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3.2.1.3 Utilisation du diviseur de puissance filtrant

Nous avons vu que, dans le cas d’une structure transverse avec peu de voies, il est nécessaire
d’apporter du filtrage sélectif dans les éléments. Une solution consiste & mettre ce filtrage dans
les éléments de pondération, ce qui revient & mettre autant d’éléments de filtrage que de voies.
Une autre solution consiste & apporter du filtrage sélectif dans le diviseur et le combineur de
puissance. De plus, on a vu que pour obtenir du filtrage supplémentaire, les isolations et les
coefficients de réflexion en sortie du diviseur ne devaient par étre nuls. Le diviseur de puissance
étudié dans la partie 3.1 semble alors tout & fait convenir dans ce type d’application : il améne
de la sélectivité aux fréquences d’utilisation, d’éventuels zéros de transmission entre les bandes
et ses ports de sortie ne sont ni isolés ni adaptés.

Pour résumer, dans la structure transverse, les filtrages sont apportés par
— la transversalité qui apporte un filtrage transverse,
— les réflexions qui apportent des filtrages transverses et récursifs,
le diviseur et le combineur qui peuvent apporter des filtrages récursifs et transverses,
— les éléments de pondération qui peuvent apporter des filtrages récursifs et transverses.
Ainsi, une structure transverse amplificatrice peut en théorie apporter une fonction de filtrage.
Suivant le type de structure, il est possible de privilégier plus ou moins les différents filtrages. Il
convient ensuite d’optimiser ’ensemble pour obtenir le gabarit souhaité.

3.2.2 Conception d’un amplificateur filtrant

Nous avons vu que, en théorie, de multiples phénoménes pouvaient apporter du filtrage dans
une structure transverse et qu’il est alors nécessaire de pouvoir contréler ces phénomeénes pour
obtenir la fonction de filtrage désirée. Suite & ces constatations, nous avons décidé de montrer la
faisabilité de conception d’un amplificateur de type transverse répondant & certaines contraintes
de filtrage et, en particulier de filtrage reconfigurable.

3.2.2.1 Description de I’architecture

La structure transverse étudiée est celle de la figure 3.20. Elle posséde trois voies. Elle est
constituée d’'un diviseur et d’'un combineur de puissance filtrants équilibrés, d’éléments de pon-
dération de type déphaseurs (d’amplitude égale a 1) et d’amplificateurs élémentaires unilatéraux

de gain G (|s2"""| = @), adaptés en entrée et en sortie et identiques pour les trois voies.
Py G @,
—» —>
Py G @,
@, G @,

At Q=N

F1G. 3.20 — Description d’une structure transverse a 3 voies
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Dans cette configuration, la description matricielle devient :

1
Saiv = s| 1 (3.9)
1
1 00
M, = 010 (3.10)
0 01
1100
Seet = 90 1 0 (3.11)
0 01
1 00
M, = 010 (3.12)
0 01
1
Seomy = s°| 1 (313)
1
La réponse fréquentielle de la structure en transmission est alors :
Soy = sd(f)sc(f)sg?”’”(e_@(f) + e~ 4 e—¢3(f))
= Sd(f)sc(f)sg?w“eﬂﬁl(f) (1 + P1(N—d2(f) 4 6¢1(f)*¢3(f)) (3.14)

Les filtrages sont apportés par le diviseur (s¢) et le combineur de puissance (s¢) ainsi que
par leffet transverse lié aux comportements fréquentiels des déphasages ¢. Le maximum de ce
filtrage est obtenu lorsque les déphasages introduits par les trois déphaseurs sont égaux modulo
27. Pour obtenir un zéro de transmission par effet transverse a la fréquence f1, les trois déphasages
doivent étre équi-répartis sur 27 : ¢1(f1) —p2(f1) = 27/3+2 k et ¢p1(f1)—P3(f1) = 2n/3+2 k 7.

Dans un cas simple de variations de phase linéaires en fonction de la fréquence (déphaseurs
de type ligne de transmission) et de diviseur/combineur de puissance équiphases, la structure
transverse la plus utilisée consiste a prendre trois déphasages multiples de 27 a la fréquence de
fonctionnement : ¢1(fo) = do+ 27, Ppa(fo) = o et Pp3(fo) = po +4m. De cette manieére, le filtrage
transverse apporte un maximum a tous les multiples de fy et des zéros a (i+1/3) fo et (i+2/3) fo
avec i € {0,1,2,...}, soit 0.33 fo, 0.66fy, 1.33 fo, 1.66 fo,...

3.2.2.2 Reconfigurabilité

Pour un fonctionnement multi-standard, la structure doit présenter des maxima a différentes
fréquences déterminées par le concepteur. Dans le cas de déphaseurs linéaires en fonction de la
fréquence, ceci n’est pas possible de maniére simultanée. Deux solutions sont alors envisageables :

— une structure avec des déphaseurs complexes permettant d’obtenir des maxima a des fré-

quences non multiples,

— une structure avec des déphaseurs reconfigurables.

Dans ce dernier cas, les déphaseurs peuvent par exemple étre constitués de plusieurs lignes de
transmission et de commutateurs HF comme le montre la figure 3.21. Chaque ligne correspond
a une configuration de filtrage, avec un maximum & une fréquence différente.
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Configuration 1 Configuration 2 Configuration 3

v v v v v
ﬁgﬁ: ) % @
FiG. 3.21 — Exemple de déphaseur reconfigurable 3 états a lignes de transmission

3.2.3 Reéalisation d’un amplificateur filtrant

Nous avons choisi de montrer la faisabilité de concevoir un amplificateur en tenant compte
de contraintes de filtrage en réalisant une structure amplificatrice filtrante a 3 voies fonctionnant
4 0.9 GHz et 1.95 GH z. Le substrat utilisé est un substrat de type Duroid (e, = 2.6).

3.2.3.1 Détermination des éléments de la structure

Pour la division et la combinaison de puissance, le diviseur de puissance bi-bande vu dans la
partie 3.1 est utilisé. Il permet d’avoir un filtrage sélectif autour des deux fréquences de maniére
simultanée. Il améne un zéro de transmission entre les deux bandes de fréquence.

Des amplificateurs VNA25 (Minicircuit) sont utilisés pour les amplificateurs élémentaires. Le
VNA25 est un amplificateur faible bruit et large bande. Il ne nécessite aucun dispositif d’adap-
tation en entrée et en sortie et les circuits d’alimentation sont intégrés au circuit. Il est alimenté
sous 0 — 5V. La figure 3.22 présente les réponses fréquentielles de ce circuit. Pour les fréquences
0.9 GHz et 1.95 GHz, Pamplificateur est adapté en entrée et en sortie (|S11| < —10 dB et
|S22] < —10 dB), il est unilatéral (]S12] < —30 dB) et il présente un gain respectivement de
|S21] = 17.7dB a4 0.9 GHz et |So1| =17 dB 2195 GHz. A 1.95 GHz, la courbe AM-AM de la
figure 3.26, donnant la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée de 'amplificateur,
permet d’obtenir le point de compression : Pigp = 19.1 dB. Le rendement correspondant est
égal a 15.4% et le rendement maximal est de 20.5%, comme le montre la figure 3.27.

Dans le cas de I’étude de faisabilité considérée, nous nous sommes limités & utiliser des lignes
microrubans comme éléments de pondération. La structure réalisée n’est alors pas reconfigurable,
elle fonctionne & une des deux fréquences. Nous avons choisi 1.95 GH z. Les longueurs des lignes
microrubans sont alors de Ly = 105 mm (360" a 1.95 GHz), Ly = 0 mm (0° & 1.95 GHz) et
L3 =52.5 mm (180° 4 1.95 GHz).

Si I'on fait un bilan des phénoménes de filtrage, on a :

— la transversalité qui apporte des zéros a 0.64 GHz, 1.29 GHz, 2.59 GHz, 3.24 GH=z...

— les réflexions qui n’apportent quasiment aucun filtrage (amplificateur & peu prés adapté),

— le diviseur et le combineur de puissance qui apportent un zéro a 1.36 GHz et qui filtrent
les fréquences en dehors des bandes autour de 0.9 GHz et 1.95 GHz,

— les éléments de pondération qui n’apportent aucun filtrage (lignes de transmission).
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f (GHz)

F1a. 3.22 — Mesures des paramétres S de amplificateur VNA25

3.2.3.2 Reésultats et mesures

L’amplificateur filtrant de type transverse réalisé est celui de la figure 3.23. Les dimensions
du circuit sont 190 mm x 100 mm sur substrat Duroid & 1.95 GHz, soit 1.8\, x A\,. Les mesures
fréquentielles effectuées sur cette structure sont données par les figures 3.24 et 3.25.

FiG. 3.23 — Structure amplificatrice filtrante de type transverse avec diviseur de puissance bi-
bande

Les performances en filtrage aux deux fréquences sont récapitulées dans le tableau 3.3. On
remarque que dans ’ensemble, les performances en filtrage sont proches de celles du diviseur
de puissance filtrant du tableau 3.1. En théorie, avec un diviseur de puissance sans pertes, un
combineur de puissance sans pertes et des lignes sans pertes, le gain de 'amplificateur est iden-
tique & celui des amplificateurs élémentaires. A la fréquence de fonctionnement, le gain mesuré de
14.4 dB est inférieur & celui du VNA25 égal & 17 dB. La différence de 2.6 dB est principalement
due aux pertes dans le diviseur et le combineur de puissance. A 0.89 GHz, le gain de 5.3 dB
est, par contre, fortement atténué par rapport a celui & 1.945 GHz. C’est la combinaison de
puissance qui, ayant été optimisée & 1.95 G H z, entraine une atténuation de ’ordre de 10 dB &
0.89 GHz. On peut aussi remarquer, sur le coefficient de transmission S21, quelques zéros dus
au diviseur filtrant (& 1.36 GHz) et a la transversalité (4 0.64 GHz, 1.29 GHz).
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U

3
f (GHz)

F1G. 3.24 — Mesures des paramétres S de 'amplificateur filtrant de type transverse avec diviseur
de puissance bi-bande

201 : 201
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Fi1G. 3.25 — Mesures des paramétres S de amplificateur filtrant de type transverse autour des
deux bandes utiles
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Parameétres Performances
Fréquence 1 | Fréquence 2
Fréquence (GHz) 0.89 1.945
Bande passante (%) 1.5% 1.5%
|S11] < —10 dB
|511] (dB) —18.5 —32
|S22| (dB) —15 —15
S21] (dB) 5.3 14.4
S12] (dB) —50 —35

TAB. 3.3 — Performance en filtrage de I’amplificateur filtrant

25

amplificateur VNAZ?\W,,,H

Amplificateur filtrant

0 Il Il
-20 -15 -10

-5 0

P, (dBm)

10 15

101

La figure 3.26 permet de comparer les courbes AM-AM de "amplificateur filtrant et de I’am-
plificateur VNA25 seul. On retrouve la différence de gain de 2.6 dB due principalement aux
pertes dans le diviseur et le combineur de puissance filtrant. De méme, le point de compression
a 1 dB de l'amplificateur filtrant est égal a 22 dBm au lieu de 23.9 dBm = 19.1 dBm+ 10 log 3.
Malgré les pertes du diviseur et du combineur de puissance, le point de compression est augmenté
de facon significative.

F1G. 3.26 — Mesures des courbes AM-AM a 1.95 GHz de 'amplificateur VNA25 et de "'amplifi-
cateur filtrant

D’un point de vue rendement, I’amplificateur filtrant est, par contre, moins performant que le
VNA25. Le rendement en puissance ajoutée est de 9.7% au point de compression et le rendement
maximum de 12.3%, comparés a 15.4% et 20.5% pour le VNA25 seul. Cette faible valeur de
rendement est principalement due, encore une fois, aux pertes dans le diviseur et le combineur
de puissance.
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25

20 amplificateur VNA25 =

15¢ ‘ “Amplificateur filtrant |

S

w

<

[2N
= 10t \ |

I ,

G ““““““““““““““““ . L ; ‘
R 0 15

-5 0
P_ (dBm)

F1G. 3.27 — Mesures des rendements en puissance ajoutée a 1.95 GHz de I'ampli VNA25 et de
I'amplificateur filtrant

3.2.4 Bilan sur les fonctionnalités de I’amplificateur filtrant
3.2.4.1 Fonctionnalité amplification de puissance

Le circuit réalisé est bien un amplificateur, avec un gain en théorie égal & celui de chaque
amplificateur élémentaire. En pratique, les pertes dans le diviseur et le combineur de puissance
font que ce gain est diminué de facon significative.

L’amplificateur filtrant permet de gagner en linéarité avec un point de compression en théorie
N fois plus élevé, soit une augmentation de 10log N dB. En tenant compte des pertes du diviseur
et du combineur de puissance, I’expression du rendement en puissance ajoutée global npg en
fonction du rendement en puissance ajoutée de chaque amplificateur élémentaire n?fﬁ%’ est donné
par la relation 3.15 [52]. Le rendement du diviseur de puissance est le rapport entre la somme
des puissances de sortie et la puissance d’entrée. Le rendement du combineur de puissance est le
rapport entre la puissance de sortie et la somme des puissances d’entrée.

NpAE = ngrszli G ncombinegr__ll/ndiviseur (3.15)

Avec cette relation 3.15, on voit que les rendements du diviseur et du combineur de puissance
ont une influence importante sur le rendement global. En particulier, quand le gain G’ est grand,
I'expression du rendement se simplifie par npag = Neombineur n}’ﬂzg. Le rendement global dépend
alors autant du rendement de chaque amplificateur élémentaire que du rendement du combineur

de puissance.

En conclusion, pour le comportement en amplification, le gain de la structure est inférieur a
celui des amplificateurs élémentaires, le point de compression est augmenté de facon significative
et les rendements du diviseur et du combineur de puissance ont une influence importante sur le
rendement et le gain global de la structure.

Il est donc important de pouvoir concevoir des diviseurs de puissance avec des pertes faibles.
Dans le cas du diviseur de puissance filtrant a résonateur présenté dans ce mémoire, les pertes
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d’insertion sont principalement dues aux couplages : plus le couplage est fort, plus les pertes
sont faibles mais moins le filtrage est sélectif. Il y a donc un compromis & trouver entre pertes et
sélectivité du filtrage. Néammoins, la relation 3.15 montre que I'influence des pertes du diviseur
de puissance est moins importante que celle des pertes du combineur. On peut alors concevoir
une structure qui posséde un diviseur de puissance filtrant, amenant du filtrage sélectif, et un
combineur de puissance non filtrant, ayant donc peu de pertes. Ainsi, la structure globale reste
sélective avec un rendement plus élevé.

3.2.4.2 Fonctionnalité filtrage

L’amplificateur de puissance posséde deux fréquences d’utilisation reconfigurables, position-
nées de maniére indépendante pendant la phase de conception. La réponse en fréquence autour
de ces bandes est sensiblement celles du diviseur et du combineur de puissance, soit celle d’'un
filtre & un seul résonateur dans le cas étudié. Pour obtenir un filtrage d’ordre plus élevé, c’est
donc le diviseur et le combineur de puissance qu’il faut modifier.

En dehors des fréquences de fonctionnement, le diviseur et le combineur de puissance filtrant
ameénent en plus un zéro de transmission de type stub au milieu des deux bandes. De plus, la
transversalité de la structure améne aussi des zéros de transmission qui dépendent des éléments
de pondération. Si ces éléments sont de type lignes de transmission (variation de phase linéaire
en fonction de la fréquence), les zéros sont liés a la fréquence de fonctionnement fy : 0.33fo,
0.66 fo, 1.33fy, 1.66 fy, ...

Pour un fonctionnement multi-standard, deux solutions sont possibles : soit on réalise une
optimisation des comportements fréquentiels des éléments de pondération afin d’obtenir plusieurs
fréquences de recombinaison cohérente des puissances de chaque voie, soit les éléments de pondé-
ration sont reconfigurés suivant le standard utilisé. Dans le premier cas, on a un fonctionnement
multi-standard simultané. Dans le deuxiéme cas, on a un fonctionnement multi-standard recon-
figurable.

Dans certains cas, les phénoménes de réflexion et de transmission sur le diviseur et le com-
bineur de puissance peuvent amener du filtrage complémentaire. Le contréle de ce filtrage est
cependant complexe car il fait intervenir les comportements fréquentiels des réflexions et des
transmissions & la fois des amplificateurs élémentaires, du diviseur et du combineur de puissance
et des éléments de pondération. Une optimisation globale avec un logiciel de simulation circuit
semble alors indispensable.
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3.3 Antenne i sauts d’impédance

Dans une chaine d’émission RF, I'antenne a pour réle de convertir une onde électromagné-
tique guidée en une onde électromagnétique rayonnée. Il faut donc que 'antenne accepte cette
énergie sous forme d’ondes guidées et qu’elle la rayonne dans la direction des utilisateurs. Ainsi,
les caractéristiques d’une antenne sont de deux types : les caractéristiques d’adaptation d’impé-
dance et les caractéristiques de rayonnement.

Généralités sur ’adaptation d’impédance d’une antenne
Pour I'adaptation d’impédance, ce qui nous intéresse, c’est la bande de fréquence sur laquelle
I’antenne accepte I'énergie. Si I'on consideére la figure 3.28 a) donnant le schéma de 1'adaptation
simple d’une antenne sur un générateur de résistance interne Ry, I’antenne est modélisée par
son impédance d’entrée R(w) + j X(w) (R < Ryp) et le circuit d’adaptation d’impédance est
constitué de deux réactances 7 X et j Xo. Si 'antenne est adaptée, le facteur de qualité de la
premiére partie du circuit et le facteur de qualité de la deuxiéme partie du circuit sont égaux

et valent : Q = \/% — 1. Or la bande passante relative de ’adaptation est égale & B, = é La

figure 3.28 b) donne la bande passante relative de I'adaptation B, en fonction de la résistance
R

d’entrée réduite 7= de 'antenne. La figure 3.28 c¢) donne un tracé classique de la variation de
cette résistance d’entrée réduite en fonction de la fréquence. On remarque que, en dehors des
fréquences de résonance, cette résistance est quasiment nulle ce qui implique, en utilisant la figure
3.28 b), une bande passante d’adaptation quasiment nulle et donc une adaptation d’impédance
irréalisable en pratique. Par contre, aux résonances, la résistance est maximale ce qui permet
d’obtenir des bandes passantes d’adaptation élevées et une adaptation d’impédance réalisable.
Dans ce cas, la bande passante globale est liée uniquement aux caractéristiques de ’antenne. On
cherche donc toujours & adapter une antenne & résonateur aux fréquences de résonance. Dans le
cas d’un fonctionnement multi-standard, le but est donc de maitriser la bande passante de ces

antennes autour des différentes fréquences de résonances.

a) b) c)
500, 2
Circuit dentrée Circuit de sortie
400 15
] X, X
L < 300 o
< x
ﬂ)ﬁ o
H 0200
R, [1i X, R
0.5
100
A Adaptation
Geénérateur dimpédance Antenne o o2 5%, 05 o3 1 o o5 DT 5 25

FiG. 3.28 — Caractéristiques de 'adaptation d’impédance d’une antenne

Généralités sur le rayonnement d’une antenne
D’un point de vue circuit, le rayonnement est équivalent a des pertes, et on le modélise par une
résistance de rayonnement. D’un point de vue rayonnement, les caractéristiques sont données par
le diagramme de rayonnement. Il permet de visualiser la répartition de puissance rayonnée dans
I’espace. Dans le cas d’un fonctionnement multi-standard, la difficulté réside dans la maitrise de
ce rayonnement aux différentes fréquences d’utilisation.
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Puisque, comme nous l’avons dit, le rayonnement d’une antenne & résonateur n’est pos-
sible qu’autour des fréquences de résonance, on voit alors tout de suite l'intérét d’utiliser un
résonateur a saut d’impédance pour lequel il est possible de fixer les fréquences de résonance in-
dépendemment les unes des autres. Reste & maitriser ’adaptation d’impédance et le diagramme
de rayonnement & ces fréquences pour une utilisation multi-standard. C’est sur ce principe que
nous avons basé 1’étude suivante.

3.3.1 Principe

La réponse fréquentielle d'une antenne peut étre utilisée pour augmenter le filtrage d’une
chaine de transmission. Pour cela, il faut la maitriser aux différentes fréquences d’utilisation.
Un des principes consiste & créer une antenne de géométrie telle que de nombreux modes de
résonance peuvent s’établir et & sélectionner ou modifier les modes qui correspondent aux diffé-
rents standards souhaités. Ainsi, deux maniéres de maitriser les fréquences de résonance peuvent
étre utilisées : soit par un filtrage de mode, soit par une modification fréquentielle de mode. Le
filtrage de mode consiste a placer des courts circuits électriques et & alimenter ’antenne de telle
facon que les modes non souhaitées ne soient pas excités. Cette technique est utilisée par exemple
pour les antennes de téléphones portables [49]. La modification fréquentielle de mode, que nous
allons voir dans cette partie, consiste & créer des zones o, suivant la fréquence, le mode est plus
ou moins atténué, modifiant alors les conditions de résonance. Certaines antennes réalisées par
cette technique sont proches de structures de type saut d’impédance. Il nous a paru donc impor-
tant d’étudier les possibilités offertes par des structures générales a sauts d’impédance pour des
applications multi-standards. L’étude, de caractére général, est appliquée aux cas des antennes
patchs.

3.3.1.1 Modification fréquentielle de mode

Si 'on considére I'antenne patch rectangulaire de la figure 3.29 a), quelle que soit la fré-
quence, les modes de résonance s’établissent sur toute la longueur de l’antenne. Ceci améne
aux caractéristiques classiques de 'antenne patch : les fréquences de résonance supérieure sont
a peu prés multiples de la premiére fréquence de résonance et les diagrammes de rayonnement
pour les modes pairs possédent un zéro a 'azimut de I'antenne, comme le montre la figure 3.29 b).

L’un des principes de la modification fréquentielle de mode consiste & placer un filtre au milieu
d’une antenne de fagon a créer des modes sur des longueurs différentes au sein de antenne [44].
La figure 3.30 a) présente une antenne patch rectangulaire dans laquelle est inséré un filtre passe-
bas. A fréquence basse, le filtre n’a aucun effet et le premier mode de résonance s’établit sur la
longueur totale de ’antenne. Par contre, a fréquence plus haute, le filtre "bloque" 1’énergie sur
la premiére partie de 'antenne et le mode de résonance s’établit sur une longueur plus faible.
Dans les deux cas, le mode de résonance est le premier mode impair, ce qui permet d’obtenir des
diagrammes de rayonnement quasi-omnidirectionnels pour les deux fréquences, comme le montre
la figure 3.30 b). En pratique, le filtre influence aussi le premier mode de résonance. Ainsi, il est
possible d’avoir une réduction de taille de ’antenne grace au déphasage supplémentaire apporté
par le filtre.
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Fia. 3.29 — Mode de résonance d’une antenne patch rectangulaire et diagramme de rayonnement
correspondant
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FiG. 3.30 — Mode de résonance d’'une antenne patch avec modification fréquentielle de mode et
diagramme de rayonnement correspondant
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Différents types de filtre peuvent étre insérés dans une antenne patch rectangulaire. La figure
3.31 donne deux exemples : un filtre de type quasi-elliptique et un filtre de type fente. Pour ce
dernier, une étude compléte de la conception d’une antenne avec fente est décrite dans [46]. Elle
a, entre autre, débouché sur la réalisation d’une antenne bi-bande 0.9 GHz - 2 GH z pour laquelle
les paramétres géométriques et les caractéristiques de rayonnement sont donnés a la figure 3.32.

a) b)

&z Y

F1G. 3.31 — Exemples de filtre pour modification fréquentielle de mode : a) filtre quasi-elliptique
et b) filtre de type fente

FiG. 3.32 — Réalisation d’une antenne patch bi-bande par modification fréquentielle de mode de
type fente

Ces antennes a fente sont constituées de trois troncons de ligne dont une de largeur faible
par rapport aux autres, autrement dit d’impédance forte. La structure simplifiée de '’antenne est
donc de type saut d’impédance, avec un troncon d’impédance forte et de longueur réduite. Nous
avons vu, dans le cas du diviseur de puissance filtrant de la partie 3.1, que les structures a sauts
d’impédance permettent de positionner les fréquences de résonance de maniére indépendante. I1
semble alors intéressant de voir les possibilités de ces structures a saut d’impédance appliquées
au cas des antennes dans un cas plus général que celui de la fente.
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3.3.1.2 Généralisation aux antennes a saut d’impédance

Quelques exemples d’antennes étudiées dans cette partie sont donnés par la figure 3.33. Dans
un cas général, 'antenne est un résonateur constitué de N trongons de lignes d’impédances (de
largeurs) et de longueurs différentes, soit N-1 sauts d’impédance.

Vo d D o A
o A ol

f

Fi1G. 3.33 — Exemples d’antennes a saut d’impédance

Dans le cas particulier de I’antenne en H de la figure 3.34, qui est une antenne symétrique a
deux sauts d’impédance, le résonateur est équivalent & celui utilisé dans le diviseur de puissance :
il est possible de déterminer les conditions de résonance des deux premiers modes (3.16) et (3.17).
K est le rapport des impédances K = g—f fo est la fréquence de résonance du premier mode et
f1 celle du second.

6, 2 %, 6,,2
L,, W, LW, L,, W,

FiG. 3.34 — Exemple de 'antenne en H

K = tan%tanego (316)
0 = Ktan(ﬁeﬂ)ﬂan(ﬁem) (3.17)
fo 2 fo

A partir de ces conditions, deux courbes permettent d’obtenir une évaluation qualitative
des performances d’une telle antenne. La courbe de la figure 3.35 donne la réduction de taille
de I’antenne en H, par rapport & une antenne patch rectangulaire ayant la méme fréquence de
résonance basse, en fonction du rapport K et du rapport r = z—‘f. La courbe de la figure 3.36
donne le comportement fréquentiel de 'antenne avec le rapport des deux premiéres fréquences

de résonance % en fonction du rapport K.
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F1G. 3.35 — Réduction de taille de 'antenne en H en fonction de K
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Fi1G. 3.36 — Evolution du rapport % de ’antenne en H en fonction de K
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On remarque que la réduction de taille dépend du rapport K mais est peu influencée par le
rapport des longueurs, en particulier pour 1/3 < r < 3. Pour K < 1, la taille de ’antenne est
réduite par rapport & une antenne patch rectangulaire. Plus K est faible, plus la réduction de
taille est importante. Par contre, comme le montrent les deux exemples de la figure 3.35, plus K
est petit et plus la section de la ligne centrale est faible, ce qui augmente les pertes. Ainsi, un
compromis entre réduction de taille et rendement de ’antenne est nécessaire.

Pour le comportement fréquentiel, le rapport des fréquences % dépend a la fois de K et
de r. Ainsi, comme le montrent les deux exemples de la figure 3.36, le rapport r influence de
facon importante la position des fréquences de résonance. Pour K < 1, la deuxiéme fréquence de
résonance est supérieure a deux fois la premiére : f1 > 2 fy.

Ainsi, une réduction de taille de I’antenne en H impose que f; > 2 fy. Si 'on souhaite avoir
fi < 2 foy, il est nécessaire d’augmenter la taille de ’antenne. La position relative des deux
premiéres fréquences est fixée par les deux rapports r et K alors que la réduction de taille est
principalement déterminée par K.

3.3.2 Conception

Dans le cas simplifié de ’antenne en H, une étude basée sur la structure d’un résonateur a
saut d'impédance symétrique permet de déterminer quelques propriétés de cette antenne. Dans
un cas général, avec une antenne non symétrique et constituée de N — 1 sauts d’impédance,
I’étude analytique est beaucoup plus complexe. De plus, cette étude ne tient pas compte des ef-
fets des discontinuités, en particulier le rayonnement, qui constitue une des fonctions principales
de I’antenne.

Nous proposons donc une méthode d’étude compléte d’'une antenne patch a sauts d’impé-
dance. Pour cela, trois modéles ont été développés : un modéle de rayonnement, un modéle circuit
et un modele de rendement. Ce travail a fait I’objet d’une publication au congrés IEEE-APS en
2004 [37].

3.3.2.1 Modéle de rayonnement

D’un point de vue rayonnement, une antenne a sauts d’impédance peut étre considérée comme
la mise en réseau de fentes rayonnantes, comme le montre ’exemple de la figure 3.37. Les modéles
de rayonnement des deux types de discontinuités utiles pour la modélisation de ’antenne a saut
d’impédance, autrement dit, les discontinuités de bout de patch et les sauts d’impédance, sont
donnés dans ’annexe D.

Le champ FE global rayonné par I'antenne est donc la somme des rayonnements propres de
chaque fente en tenant compte du retard de phase entre chaque discontinuité, comme le donne
la relation (3.18) (k = 3—75) Le diagramme de rayonnement de I’antenne est tracé a partir de ce

modéle.

N
E =Y Ej e /klu-cost (3.18)
1
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F1G. 3.37 — Modéle de rayonnement de I'antenne & saut d’impédance

3.3.2.2 Modéle circuit

Modéle d’une discontinuité
Dans un premier temps, la figure 3.38 donne une modélisation circuit d’une discontinuité rayon-
nante k prenant en compte :

— le rayonnement propre de la discontinuité : conductance Gy,

— le couplage par rayonnement des N — 2 autres discontinuités : conductances G, pour

m #k,
— Deffet des modes evanescents : capacité Chy.
— Deffet de couplage des modes evanescents : capacité Ch,.

A chaque discontinuité k, on définit une tension Vi et un courant Ij. Pour tenir compte des
couplages, on considére que chaque fente rayonnante m améne un courant I, de couplage. Ce
courant est proportionnel a la tension de la discontinuité m V;,, comme le donne la relation (3.19).
La relation (3.20) donne I’expression du courant I en fonction de l’ensemble des tensions des
discontinuités. Pour obtenir un modéle sans couplage, on cherche la conductance Gy équivalente
comme donnée par la relation (3.21). On fait de méme pour la capacité équivalente C avec la
relation (3.22). Dans le cas ou les effets de Cyy,, pour m # k sont considérés comme négligeables
et pour %(“/,—’Z’) aussi négligeables, les expressions (3.23) et (3.24) donnent la conductance et la
capacité équivalente de la discontinuité.
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FiG. 3.38 — Modélisation circuit d’une discontinuité rayonnante de ’antenne & saut d’impédance

Iy = ZIkm = Z(ka +7J Ckmw) Vin (320)
m m

I V v,

@::mépszM%yiy%wﬂﬁ) (3.21)
m m
o Tey o/ Vm Vin
Vm

Gr = Zka%(Vk) (3.23)
Cr, = Ci (3.24)

Pour le cas d’une technologie de type microruban, les expressions de Ggi et Cir sont donnés
par les relations (3.25) et (3.26). La formule (3.26) est détaillée dans ’annexe C. Le modéle utilisé
pour les impédances caractéristiques Z, et les permittivités relatives est celui de Hammerstad [59],
comme le justifie ’étude présentée en annexe B. Les expressions des admittances de rayonnement
propres Gy sont calculées dans ’annexe D.

1 TsindO[ . 7W Wi 2
_ _ 2
Gk 50,2 /0 -y [sm ( " cos ) — sin ( N cosf)| db (3.25)
ALy | \/€re(k—1)  \/€re(k)
C = — 3.26
" c Zc(kfl) Zek ( )

Pour l'expression de G, une relation est donnée dans le livre de Combes [41] mais elle
concerne les antennes patchs rectangulaires, pour lesquelles les fentes rayonnantes et les valeurs
des tensions sont identiques. Dans le cas de 'antenne a sauts d’impédance, ce n’est pas le cas.
Il est donc nécessaire de déterminer 'admittance de couplage Gp,, entre deux fentes distantes
d’une longueur Ly, alimentée par deux tensions différentes Vi et V,,.
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Si I'on reprend le principe de calcul de 'annexe D, la puissance totale rayonnée par les deux
fentes est donnée par 'expression (3.27).

0=n ro=m
P = / / p(M)R? sin 0d0d (3.27)
0=0 J¢=0

—

avec p(M) = %%(E/\ I:_i*)

Les champs rayonnés sont la superposition des champs rayonnés par les deux antennes. Ceci
est vrai en considérant que les rayonnements des deux fentes sont indépendants, c’est-a-dire que
le rayonnement d’une fente n’influence pas ’autre. Cette approximation est justifiée par le fait
que le rayonnement d’'une fente pour ¢ = 0 (a I'horizontale) est quasiment nul. Ainsi, on a
E=Ey+E,et H=H,+ H,,. En remplacant ces champs dans I'expression (3.27), la puissance
P, devient la somme de quatre puissances :

Puissance Py, = [ [ %?R(E}c A ﬁk*)ﬁrds

Puissance Py, = [ [ %?R(E_;n /\Ifk*) d
Puissance P = [ [ %%(Ek A Em*)ﬁrds

— Puissance Py = [ [ %?R(E_;n A Ifm*) iyds

—

Py et Py, correspondent aux puissances rayonnées par les fentes en les considérant seules
et expression des admittances équivalentes correspondend a celle donnée par (3.25). Les deux
autres puissances sont liées & l'interférence entre les deux fentes. En considérant que Py, =
%ka%(Vk V) et que la différence de marche de 'onde entre les deux antennes est égale a
kL, cos ¢psin @, 'expression de 'admittance Gy, est donnée par la relation (3.28). Jy(x) est la
fonction de Bessel de premiére espéce d’ordre 0.

B 1 Tsind0| . W oW 4
Grm = 12072 /0 cos29‘ sm( o cos 9) — sm( " cos 9)‘
sin (W ™ cosf) — sin (WWm*l cos ) JU(QWLkm cosf) df (3.28)
0 0 0

Les admittances Gy, qui, pour le modéle circuit, représentent un couplage entre les fentes
correspondent en réalité & une interférence des ondes créées par les deux fentes k et m. Dans la
suite, le terme "couplage" est utilisé mais il n’a donc pas de réalité physique.

Modéle complet de I’antenne
A partir de ce modeéle des discontinuités, un modéle complet de 'antenne est présenté par la
figure 3.39. Chaque troncon de ligne k est modélisé par une ligne de transmission d’impédance
caractéristique Z.(k) et de longueur électrique 6 = B Ly.

Pour obtenir les conductances équivalentes G, on a vu qu’il fallait avoir les valeurs des ten-
sions & chaque discontinuité. La technique utilisée pour ce calcul est une méthode itérative. Dans
un premier temps, on calcule les tensions Vi en prenant en compte uniquement les conductances
et les capacités propres Gy et Cir. Ensuite, on utilise les tensions calculées pour avoir le modéle
équivalent avec couplage. Puis on calcule une nouvelle fois les tensions Vj, en utilisant ce modéle
de discontinuité. En effectuant plusieurs fois le processus, on tend vers des valeurs stables de
tension et le modéle de ’antenne est alors déterminé. En pratique, nous avons remarqué qu’une
seule itération suffit
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Fi1G. 3.39 — Modélisation circuit de ’antenne & saut d’impédance

Le modéle circuit est intéressant pour le calcul du profil de tension et d’impédance. Le profil
de tension, et en particulier les tensions aux bornes des discontinuités, est utile pour le modéle en
rayonnement. Le profil d’impédance permet de déterminer les points ou I'adaptation d’'impédance
est optimale pour les différentes fréquences utiles. L’intérét principal de la modélisation circuit
est la faible complexité de calcul comparée & une simulation électromagnétique. Cette propriété
est utilisée dans la partie 3.3.2.4 pour le développement d’un algorithme de synthése d’antennes
patchs & sauts d’impédance.

3.3.2.3 Modéle en efficacité

Comme on I’a dit pour I’antenne en H, les sauts d'impédance peuvent entrainer une augmen-
tation des pertes, les densités de courant étant plus importantes dans les sections ou les largeurs
sont plus faibles. Il est donc important d’avoir un modéle quasi analytique permettant de mieux
appréhender les variations éventuelles de l'efficacité en fonction de la géométrie choisie.

Dans 'annexe E, une comparaison des méthodes de calcul du rendement d’une antenne
patch rectangulaire est donnée. Les méthodes basées sur le calcul de I'énergie réactive stockée
sous l'antenne semblent mieux convenir pour le cas de 'antenne patch. Pour 'antenne patch &
saut d’impédance, elles sont aussi trés intéressantes car le profil de tension le long de I'antenne
est connu et qu'il permet de déterminer 1’énergie réactive comme le montre la relation (3.29).

1 w
W, = Leoe, / @),y () 2de (3.29)
2 antenne

La puissance rayonnée est aussi connue et est égale a P, = %Zé\;l Gr|Vk|?. On en déduit
alors le facteur de qualité ), de I'antenne donné par @, = 27”;%. La relation 3.30 permet alors
de déteminer le rendement en rayonnement de I’antenne a saut d’impédance. tand est 'angle de

pertes diélectrique et o4 la profondeur de pénétration donnée dans I’annexe E.

1
™T1YQ, (tand + as/h)
Pour le moment, les pertes par ondes de surface n’étant pas prises en compte, le calcul de

rendement n’est effectif que pour les antennes réalisées sur substrat a faible permittivité (substrat
mousse par exemple).

(3.30)
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3.3.2.4 Algorithme de synthése

Les différents modéles utilisés pour déterminer les performances d’'une antenne patch a sauts
d’impédance sont issus d’'un modéle circuit, qui permet de déterminer d’une part le profil d’im-
pédance le long de I’antenne et donc la meilleure position du point d’adaptation et d’autre part
le profil de tension qui permet de déterminer le rayonnement de I’antenne ainsi que le rendement
par 'intermédiaire de I’énergie stockée. Ce modéle circuit est relativement peu complexe et cette
propriété est intéressante pour élaborer une méthode de synthése numérique d’antenne patch a
saut d’impédance.

Le principe de cet algorithme est donné a la figure 3.40. A partir des paramétres géométriques
de ’antenne & sauts d’impédance, un modéle circuit et un modéle de rayonnement peuvent étre
définis. Ils permettent d’estimer les performances en adaptation et en rayonnement de ’antenne
et peuvent aussi donner une estimation de l'efficacité. Ces performances en adaptation et rayon-
nement sont comparées aux spécifications souhaitées liés aux différentes applications que doit
supporter ’antenne multi-standard. Suite & cette comparaison et aux informations de rendement
et de dimension de ’antenne, une fonction de cotit est calculée. Cette fonction permet de vé-
rifier si 'antenne convient & l'application visée. Si elle ne convient pas, une modification des
caractéristiques de I'antenne est effectuée et on recommence une itération.

v
W, .., W,
Ly, oLy,
Modé e globa
= = x =
Modée PN Modée Modé& e Dimension
circuit rayonnement rendement totale
Adaptation Diagramme de
dimpédance rayonnement
enfonction de| |enfonction de
lafréguence lafréquence
v
Adaptation v v
dimpédance -» Comparaison >
souhaitée Cacul dela
v fonction coat
Diagramme de et décison
rayonnement Comparaison ——»p
souhaité

F1G. 3.40 — Principe de I'algorithme de synthése d’une antenne patch a sauts d’impédance
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Dans cette thése, cet algorithme n’a pas été implanté et la méthode d’optimisation n’a donc
pas été déterminée. La principale préoccupation de ce travail a été de développer des modéles
de comportement de I’antenne suffisamment complets pour obtenir une bonne estimation des
performances de I'antenne mais suffisamment simples pour étre placés au coeur d’un processus
d’optimisation. Le modéle permet de prendre en compte des contraintes sur :

— l’adaptation d’impédance en particulier pour le multi-fréquence,

— les diagrammes de rayonnement aux fréquences de fonctionnement,

— Defficacité de rayonnement,

— les dimensions géométriques de I’antenne (miniaturisation).

3.3.3 Reéalisation d’une antenne patch a saut d’impédance

Pour mettre en évidence les possibilités offertes par les antennes patch & sauts d’impédance,
un exemple d’antenne a deux sauts d’impédance est donné dans cette partie. L’antenne est
optimisée pour fonctionner & deux fréquences non harmoniques 1 GHz et 2.8 GH z. Les résultats
obtenus sur cette antenne sont détaillés dans la publication au congres IEEE-APS [37].

3.3.3.1 Description de ’antenne réalisée

L’antenne a saut d’impédance que nous avons utilisée pour montrer les possibilités offertes par
ce type de structure est présentée sur la figure 3.41. Elle est réalisée sur substrat Epoxy (e, = 4.4
et h = 1.58mm). Elle comporte deux sauts d’impédance. Les sauts d’impédance, contrairement
a ceux de l'antenne & sélection de mode vue dans la partie 3.3.1.1, sont relativement faibles
K = 0.35. Ceci permet de ne pas trop dégrader l'efficacité de I'antenne. La longueur de la
ligne centrale est, par contre, plus importante afin d’obtenir le décalage souhaité des fréquences
de résonance % = 2.8. L’alimentation de l’antenne est réalisée par une ligne coaxiale. Une

photographie de ’antenne est donnée 4 la figure 3.42.

9.30 2680 930
—
59.2° 36.6° 25.4°

24.5mm 16mm§

F1G. 3.41 — Description de 'antenne & sauts d’impédance réalisée (les longueurs électriques sont
données a 1 GHz)

3.3.3.2 Résultats et mesures

Le relevé du coefficient de réflexion de I’antenne est donné par la figure 3.43. On remarque
que l'antenne fonctionne bien & deux fréquences non harmoniques : 1.01 GHz et 2.78 GHz. Le
coefficient de réflexion & la premiére fréquence est égal & —10 dB alors qu’a la seconde fréquence
il est égal & —30 dB. L’adaptation a la premiére fréquence pourrait sans doute étre améliorée
en modifiant légérement la géométrie de 'antenne et la position du point d’alimentation. Les
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FiG. 3.42 — Photographie de I’antenne a sauts d’impédance réalisée

largeurs des bandes passantes sont faibles : & la premiére fréquence on ne peut définir la bande
a —10 dB mais la bande relative & —3 dB est ¢gale 4 5 % et a la deuxiéme fréquence, la bande
relative & —10 dB est égale a 1.8 %.

2 3
Freq (GHz)

FiG. 3.43 — Coefficient de réflexion de ’antenne & sauts d’impédance réalisée

Pour les caractéristiques de rayonnement, des mesures en chambre anéchoide sont présen-
tées a la figure 3.44. On remarque que pour les deux fréquences, le diagramme est quasi-
omnidirectionnel, avec des ouvertures a 3 dB de 100° pour fo = 1.01 GHz et 123° pour

Pour une antenne patch classique, le diagramme de rayonnement & la deuxiéme fréquence de
résonance posséde un zéro de rayonnement & 8 = 90°. On voit que le saut d’impédance permet
non seulement de décaler les fréquences de fonctionnement mais aussi de modifier les diagrammes
de rayonnement.

Pour illustrer 'effet du saut d’impédance et l'intérét du modéle circuit dans la prévision
du diagramme de rayonnement, un calcul des profils de tension le long de l'antenne & saut
d’impédance est réalisé a partir du modéle circuit pour les deux fréquences de fonctionnement.
Ces profils sont comparés & ceux déduits de simulations électromagnétiques sur IE3D, comme le
montre la figure 3.45.
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90° 101GHz —

0° 180°

F1G. 3.44 — Diagrammes de rayonnement en plan E de I’antenne & sauts d’impédance réalisée
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F1G. 3.45 — Profils de tension de ’antenne a sauts d’impédance réalisée
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Le logiciel IE3D permet, en autres, de calculer le champ électrique E sous l'antenne. Les
lignes de champ au milieu de la largeur de ’antenne sont verticales, c’est-a-dire que le champ
électrique se propageant avec un mode TEM n’a qu’une composante suivant ’axe z F,. La tension
au niveau de la ligne microruban est alors proportionnelle & E,. Cette approximation n’est pas
valable au niveau des discontinuités, car des modes evanescents sont alors présents. Cependant,
comme le montre la figure 3.45, cette méthode permet de comparer les allures des profils de
tension simulés par TE3D et calculés par le modéle. A la premiére fréquence de résonance fy, on
peut remarquer une augmentation des pentes des courbes au niveau du troisiéme trongon. Ceci
est di aux sauts d’impédance et permet d’obtenir une résonance sur une longueur plus faible
que pour un patch sans saut d’impédance. Comme le montrent les modéles de rayonnement de
la figure 3.46, les champs étant proportionnels aux valeurs de tension & chaque discontinuité,
les deux modes de résonance n’excitent pas les mémes fentes rayonnantes. Pour la premiére
fréquence fy, trois fentes rayonnent principalement dont une en opposition de phase, ce qui a
tendance & légérement diminuer la directivité de I’antenne & I’azimut. Pour la deuxiéme fréquence
f1, seulement deux fentes contribuent majoritairement au rayonnement. Les champs créés sont
en phase et le rayonnement est quasi-omnidirectionnel. Les fentes situées "au deld" du saut
d’impédance ne rayonnent pas : cela montre que la vision modification fréquentielle de modes
présentée précédemment est aussi valable dans ce cas.

Fréquencef, Fréquencef,
< ] < € —
- ] — < | | —
- - —
- - —
- —] -~ <« [ —
-« - - < ]

F1G. 3.46 — Modéles de rayonnement de ’antenne aux deux fréquences de résonance (I’amplitude
des champs au niveau des fentes est proportionnelle a la taille des fleches)

Pour ce qui est du rendement, aucune mesure fiable n’a pu étre réalisée pour l'instant.
Nous nous contentons donc de fournir les résultats de simulation réalisés par le logiciel IE3D. A
1.01 GHz, lefficacité de I'antenne réalisée est égale a 3.2 % et & 2.78 GHz, elle est de 31.1 %.
On voit donc que l'efficacité de ’antenne est trés réduite. Ceci peut étre expliqué par les pertes
importantes du substrat. Pour vérifier cela, une simulation d’un patch rectangulaire sur Epoxy
ayant la méme fréquence de résonance basse a été effectuée. L’efficacité simulé est alors égale a
16.1 % a 1 GHz. On voit que le saut d’impédance dégrade de facon significative I'efficacité. Pour
comprendre les phénoménes qui interviennent dans cette dégradation, nous avons effectué des si-
mulations de ’antenne & sauts d’impédance en prenant un substrat sans perte et des conducteurs
parfaits. Les efficacités simulées sont alors égales & 11.3 % pour fo = 1.01 GHz et 73.1 % pour
f1 =278 GHz. Ce sont donc les pertes par ondes de surfaces qui influencent le plus lefficacité.
A partir de ces simulations, on peut dire que les sauts d’impédance augmentent les pertes mais
que l'utilisation d’un substrat de faible permittivité est une solution pour réduire les pertes par
ondes de surface et maintenir une efficacité élevée.
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3.3.4 Bilan sur les fonctionnalités de I’antenne patch a sauts d’impédance

Avant de faire un bilan des fonctionnalités de 'antenne & saut d’impédance, il parait pertinent
de comparer ses performances avec celles d’'une antenne patch rectangulaire classique, ce qui est
fait dans le tableau 3.4.

Paramétres Performances
Patch rectangulaire Patch a sauts d’impédance
Bande passante qq% qq%
fi= 2o # 2/o
Rayonnement & fj Quasi-omnidirectionnel Quasi-omnidirectionnel
Rayonnement a f; Zéro a la verticale Quasi-omnidirectionnel
Efficacité a fo > 80% sur mousse > 80% sur mousse
16% sur Epoxy 3% sur Epoxy
dimension (fo =1 GHz sur Epoxy L =73mm L =51mm

TaAB. 3.4 — Comparaison des performances d’une antenne patch rectangulaire et d’'une antenne
patch a sauts d’impédance

3.3.4.1 Fonctionnalité filtrage

La structure étudiée permet principalement de positionner les fréquences de fonctionnement
a des valeurs non multiples. Les caractéristiques fréquentielles sont imposées par la forme du
résonateur a saut d’impédance qui constitue 'antenne. La fonction de filtrage est donc limitée
a un ordre 1 (un seul résonateur). En dehors des bandes de fréquence d’utilisation, la réflexion
étant maximale, peu de puissance est rayonnée. La fonctionnalité de filtrage de 'antenne patch
a saut d’impédance, tout comme celle d’'une antenne patch rectangulaire, n’apporte donc pas de
réjection proche des bandes de fonctionnement.

3.3.4.2 Fonctionnalité rayonnement

Dans un cas général, l'insertion de sauts d’impédance dans une antenne patch permet de
contrdler les diagrammes de rayonnement aux différentes fréquences de fonctionnement. Ainsi,
I’antenne & saut d’impédance peut par exemple avoir deux diagrammes de rayonnement sans zéro
de rayonnement pour les deux premiéres fréquences de fonctionnement, ce qui n’est pas le cas
d’une antenne patch rectangulaire classique. Par contre, le fait d’insérer des sauts d’impédances
entraine une dégradation de l'efficacité qui peut étre limitée par l'utilisation d’un substrat de
faible permittivité, comme un substrat mousse par exemple.
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3.4 Filtrage spatio-fréquentiel

Dans un systéme d’émission RF, I’antenne permet de convertir une onde guidée en onde
rayonnée. Comme on I’a vu dans la partie 1.1.2.3 avec le tableau 1.2, pour certaines applications,
un rayonnement directif est nécessaire afin d’améliorer l'efficacité de la liaison et de limiter
les perturbations sur d’autres liaisons. Pour cela, des systémes dit de formation de voies ou
beamforming sont utilisés. Le principe consiste & utiliser un réseau d’antennes alimentées de
maniére différentes de fagon & obtenir une recombinaison cohérente des puissances rayonnées
par chaque antenne autour d’une direction privilégiée et une recombinaison destructive dans
les autres directions. Dans cette partie, nous montrons la faisabilité d’utiliser ces structures de
formation de voies pour réaliser du filtrage fréquentiel.

3.4.1 Principe

Un dispositif de formation de voies (ou de faisceaux) peut étre décrit de fagcon générale par
la figure 3.47. 1l est constitué d’un diviseur de puissance qui répartit la puissance d’entrée sur
les différentes voies, d’éléments de pondération en amplitude et en phase et enfin d’antennes
élémentaires réparties spatialement.

Hy(flf) <

H () ——Jv

—D(fff) [~ H,,(F/f) Q/ vod,

H, () <]

Fia. 3.47 — Systéme de formation de voies

Le but de cette étude est de montrer la faisabilité d’utiliser une telle structure pour apporter
a la fois du filtrage spatial (beamforming) et du filtrage fréquentiel, soit du filtrage spatio-
fréquentiel. Dans la suite, nous utilisons donc un dispositif plus simple mais couramment utilisé :
le réseau linéaire d’antennes. Le principe de filtrage spatio-fréquentiel est néammoins générali-
sable & d’autres systémes de formation de voies. Ce travail a fait 'objet d’une publication au
congrés IEEE-APS en 2004 [36].

3.4.1.1 Facteur de réseau

Un réseau linéaire d’antennes est constitué de :

— un diviseur de puissance en entrée introduisant dans chaque voie une fonction de transfert
identique dépendant de la fréquence : D(%),

— un élément, apportant & la fois du déphasage et une modification d’amplitude, différent
pour chaque voie : Hk(fio) = |Hk(fi0)|e_]¢k(7%),

— des antennes élémentaires disposées en réseau et ayant des diagrammes de rayonnement
identiques : Eg(%,ﬁ). La distance entre I'antenne k et ’antenne 0 est dj, (dy = 0).
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Le champ total rayonné dans une direction par le réseau d’antennes s’exprime par la somme
des champs rayonnés par chaque antenne dans cette direction. Ainsi, I’équation (3.31) représente
le champ rayonné par le réseau d’antennes dans la direction 6.

2ndy, f .

Iy d o S gL B s
)Eg(fU,H)kZ:OHk(fU)e ] (3.31)

fo
Dans I’équation (3.31), on peut distinguer V'effet de la mise en réseau des antennes des autres

effets (division de puissance et rayonnement propre de chaque antenne). On définit alors le facteur
de réseau F(fio, 0) par la relation (3.32).

Etotal =D (

2ndy, f
Ao

f n—1 f . .
F(4.0) = ng%)e‘ffosm” (3.32)

Dans de nombreux cas, on utilise uniquement les déphasages pour réaliser la formation de
faisceaux. C’est-a-dire qu’on considére que |H, k(%)| est identique (ou méme unitaire) dans toutes
les branches. La relation (3.33) donne alors le facteur de réseau réduit F,«(fio, ). Le champ total
rayonné par le réseau d’antennes est donné dans 1’équation (3.34).

n—1 omdy, f .
(L ) = 3¢9 (50 g sinoran() (3.33)
fo P
_ e L LINTRA
Etotal - D(fO)EU(f(]’HNH( 0)|Fr(f070) (334)

Pour avoir un maximum de rayonnement de ’antenne pour f = fy dans la direction 6,,, il
faut que le facteur de réseau réduit soit maximum. Ceci est donné par la condition (3.35). La
valeur de la constante ¢,.s est prise arbitrairement et ne change pas la position du maximum.
La constante A¢ est liée a 0,, par la relation (3.36).

bro = 24T + A+ drey 1 EN (3.35)
o7d

Ady = — 7; k sin 6, (3.36)
0

Pour avoir un minimum de rayonnement, les retards dans chaque voie doivent étre tels que
la combinaison de puissance soit destructive. Ceci n’est donc possible que si certains dépha-
sages aménent plus de 180° par rapport aux autres. Ainsi, le filtrage fréquentiel intervient si les
variations de phase en fonction de la fréquence du réseau de déphaseurs sont supérieures a 180°.

3.4.1.2 Filtrage spatio-fréquentiel

Dans le dispositif de formation de faisceaux présenté, le facteur de réseau (réduit ou non)
dépend & la fois de la fréquence et de la direction de rayonnement. La formation de faisceaux
congiste & maitriser le comportement du facteur de réseau en fonction de la direction pour une
fréquence donnée et le filtrage fréquentiel consiste & maitriser le comportement du facteur de
réseau en fonction de la fréquence pour une direction donnée. Les effets des deux filtrages n’étant
pas séparables analytiquement, il est nécessaire d’étudier 1’évolution du facteur de réseau en
fonction de ces deux parameétres : 6 et %
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C’est pour cela que nous proposons un outil graphique, le diagramme spatio-fréquentiel pré-
senté a la figure 3.48. Il représente I’amplitude normalisée élevée au carré du facteur de réseau en
fonction de I’angle 6 et de la fréquence réduite f_{) Les zones noires correspondent a des maxima
du facteur de réseau. Il est possible avec ce graphique, de repérer une fonction présentant un
filtrage plutot fréquentiel (rayures & tendance horizontale), un filtrage plutot spatial (rayures a
tendance verticale) ou un filtrage mixte (rayures obliques ou tiches) comme le montre la figure
3.49.

F1G. 3.48 — Support graphique d’étude du filtrage spatio-fréquentiel

3.4.1.3 Déphaseurs

Comme on peut le remarquer dans la relation (3.33), le facteur de réseau dépend fortement
du comportement des déphaseurs en fréquence : ¢k(%) C’est sur cela que 'on va jouer pour
réaliser le filtrage spatio-fréquentiel souhaité. En microondes, ce déphasage peut étre obtenu
de maniéres différentes. Les trois principes suivants sont par exemple utilisées : le déphaseur &
base de lignes de transmission, le déphaseur a base de filtre passe-tout et le déphaseur en réflexion.

Déphaseur a base de lignes de transmission
Ce déphaseur est trés simple & réaliser puisqu’il est constitué d’une ligne de transmission adaptée
a I'impédance d’entrée de I’antenne élémentaire comme le montre la figure 3.50. Afin de réduire
I’encombrement de la ligne, il est possible de réaliser des coudes. Dans ce cas, des phénomeénes
supplémentaires de réflexion et de couplage apparaissent. Dans le cadre de notre étude, nous
considérerons que ces effets sont négligeables.

L’expression (3.37) donne le déphasage qﬁk(fio) apporté par la ligne en fonction de sa longueur
Ly, de la permittivité relative effective du substrat €,.7; et de la célérité de la lumiére c. On
remarque que le déphasage est proportionnel & la fréquence.

27, feref L
¢k(i) = ¢koi = VeI (3.37)
fo fo c
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Filtrage spatial seul Filtrage a tendance spatiale
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F1G. 3.49 — Les différents types de filtrage

FiG. 3.50 — Ligne de transmission
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Déphaseur a base de filtre passe-tout
Le principe du filtre passe-tout est de réaliser une fonction de transfert de la forme donnée par
la relation (3.38) (au signe pres). |Hk(fi1)| = 1 quelle que soit la fréquence. La variation de phase
apportée par une telle structure est donné par la relation (3.39).

Iy 1 _j% _1)t L
Hﬂﬁ)_1+j%x 1)f =01 (3.38)
qbk(%) = Zarctan(%) +m (3.39)

La figure 3.51 présente un montage possible réalisant un filtrage passe-tout. On remarque
que le principe est de réaliser deux tensions de valeurs opposées v, et d’y ajouter le réseau
R-C de tension de sortie vgs avec un étage suiveur inverseur pour limiter le courant is; ~ 0. En
s’affranchissant de la valeur continue des signaux par les capacités de découplage en entrée et en
sortie, on obtient les relations (3.40) & (3.42). En prenant fil = .~ = RCw, on obtient la fonction
de transfert (3.43).

V

cc

1
i7

Fi1G. 3.51 — Exemple de réalisation d’un filtre passe-tout

Vg1 = Ve (3.40)
1—-jRCw

= —_— 3.41

Vs2 Vsl 1+ jRCw ( )

Vg = —Ug (3.42)
1—j4L

e (3.43)
Vs1 1+ ]F

Pour I'étude dans un systéme de formation de faisceaux, il faut faire apparaitre ¢gg, le
déphasage a la fréquence fy. Deux expressions possibles (suivant la valeur de i) sont données
par les relations (3.44) et (3.45).
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qbk(%) = 2arctan (% tan %) (3.44)
qﬁk(%) = 7 + 2arctan (% tan qbk(éi) (3.45)

Déphaseur en réflexion
Ces déphaseurs sont constitués d’un coupleur directif 3dB et de deux charges identiques ima-
ginaires pures comme le montre la figure 3.52. Le coupleur, si I’on prend 'accés 1 pour entrée,
posséde un acces isolé 4 qui est pris comme sortie et deux accés couplés 2 et 3 sur lesquels on
place les charges. La matrice S du coupleur donnée en (3.46) permet de calculer la fonction de
transfert (3.47) du déphaseur.

b, b
entrée———— | 1 2 j ,

Ch 8, | X(f)
jX(@) % A .

— 3 4 sortie

b3 b4

F1G. 3.52 — Principe d’un déphaseur en réflexion

b1 0 s91 s31 0 b1
by [ _ [ sz 0 0 sz by
bs | | s;1 0 0 sy b3 (3.46)
by 0 s31 821 O by
) X — 7
S41 = 2821831], (f) 0 (3.47)

JX(f) + Zo

Pour simplifier I’étude, on prend les hypothéses suivantes :

1 . 1
S91 = —=e 172 S31=—2=¢€

V2 V2

Avec ces conditions, les coefficients de réflexion en entrée et en sortie sont nuls. A l'aide de

ces conditions et de I’équation (3.47), le déphasage ¢y, est déduit et donné par la relation (3.48).
Zy est I'impédance de normalisation pour le calcul des parameétres s;; du coupleur.

_j(¢21+7T/2—i7T) Z — 0’ 1

X
or(f) =im — /2 4+ ¢o1 + 2arctan Z(f) (3.48)
0
Dans le cas ou les charges sont des capacités C, on a X(f) = —ﬁ. L’équation (3.48) peut
se mettre sous la forme (3.49).
dr(f) =im + /2 + ¢o1 + 2arctan(2nC Zy f) (3.49)

L’expression de ¢y, en fonction de ¢y est donnée par la relation (3.50), le paramétre supplé-
mentaire ¢91 est fixé par le type de coupleur utilisé.
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¢k(fi) — i+ /2 + o1 + 2arctan <fi tan(ro/2 — in /2 — /4 — ¢21/2)) i=0,1 (3.50)
0 0

La figure 3.53 présente un exemple de déphaseur en réflexion utilisant un coupleur hybride.
Pour ce coupleur, on a ¢91 = 7/2 et i = 1. La relation (3.51) donne alors la variation de phase
introduit par cette structure.

Zch2

entrée

Lortie
Zav?2

FiG. 3.53 — Exemple de déphaseur en réflexion

I
Jo

Cette relation (3.51) est identique a celle trouvée pour un filtre passe-tout (relation (3.44)).
En pratique, les parameétres so; et s3; d’un tel coupleur varient énormément en fonction de la
fréquence, & la fois en phase mais aussi en amplitude et ’expression en arctan n’est vraie que sur
une plage de fréquence limitée.

¢r(5-) = 2arctan <% tan(¢k0/2)) (3.51)

Bilan
Dans la suite de 1’étude, la faisabilité du filtrage spatio-fréquentiel est étudiée en utilisant des
modéles de déphasage simples mais possédant des caractéristiques proches de la réalité. Apres
avoir étudié quelques types de déphaseurs réels, il est possible d’en tirer deux caractéristiques de

variations de phase gbk(fio) données ci-dessous.

¢k(fi) = ¢k0i $ro quelconque (3.52)

0 fo

¢k(i) = 2arctan <i tan(¢k0/2)) 0< o < (3.53)
Jo fo

On remarque que pour les lignes de transmission, le déphasage en f = fy peut étre quel-
conque. Pour les déphasages en "arctan", il faut cascader plusieurs cellules du premier ordre
pour avoir ¢go > w. Dans ce cas, soit le déphasage est réparti sur les cellules de facon identique,
soit certaines cellules déphasent plus que d’autres. De méme, il est possible de cascader les dif-
férents types de déphaseurs et d’obtenir ainsi des filtrages spatio-fréquentiels différents.
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3.4.2 Mise en évidence du filtrage spatio-frequentiel

En insérant les déphaseurs vus précédemment dans une structure de formation de faisceaux,
nous allons vérifier I’évolution en fréquence du rayonnement ou, plus précisément, du facteur de
réseau réduit. Dans le cadre de cette étude simplifiée destinée & valider le phénoméne de filtrage
spatio-fréquentiel, un réseau linéaire de quatre antennes est utilisé. Ainsi, les distances entre
antennes sont égales et dp = k d. La formule 3.35 donnant les valeurs de déphasage ¢ro & f = fo
pour lesquels le facteur de réseau réduit est maximum dans la direction 6,, peut étre simplifiée
par la relation 3.55.

orkd

dro = 2im— %Gng, ieN (3.54)

o = 2im+EkAp+ ey iEN (3.55)
97d

Ap = —%sin@m (3.56)

Le terme A¢ donné par I’équation 3.56 est appelé gradient de phase. Entre les alimentations
de chaque antenne d’un réseau linéaire, il doit exister une différence de phase de A¢ modulo
360° pour obtenir un maximum dans la direction désirée.

3.4.2.1 Paramétres de réglage

Les différentes simulations réalisées dans cette étude montrent que pour un pointage 6,,, désiré
a f = fo, plusieurs diagrammes spatio-fréquentiels sont obtenus. Il est donc important de voir
quels paramétres influencent ces changements. En fait, ils sont principalement au nombre de
trois :

— l'espacement entre les antennes. Mais ce paramétre reste constant pour un réseau donné
et il est donc choisi une fois pour toutes. Dans la suite de ’étude, nous avons fixé % =0.5
qui correspond en formation de faisceaux au cas ou les lobes de réseau n’apparaissent pas.

— le gradient de phase qui détermine le maximum spatial du facteur de réseau. Il est nécessaire
de fixer une phase de référence ¢,.;. On prend par la suite la phase de I'antenne 0 ¢go
comme référence. Ce paramétre peut aussi, dans certains cas, influencer le diagramme
spatio-fréquentiel.

— l'indice i qui permet un nombre illimité de valeurs possibles de variation de phase. Le choix
des indices i est donc déterminant.

3.4.2.2 Utilisation de lignes de transmission

Dans un premier temps, les déphaseurs utilisés pour la simulation sont des lignes de trans-
mission. Leur variation de phase est donnée par la relation 3.57.

m(%) =¢ko% — (g w4k DG+ o) T (3.57)

Pour cette étude, six configurations de déphaseurs sont utilisées. Elles sont récapitulées dans
le tableau 3.5. Les diagrammes spatio-fréquentiels simulés correspondants sont donnés par la
figure 3.54. On remarque que les pointages désirés 6, & f = fy sont bien obtenus pour les
différentes configurations. Par contre, les diagrammes spatio-fréquentiels sont différents dans
chaque cas. Pour les autres configurations, il existe du filtrage fréquentiel, avec la présence de

S
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nombreux zéros de rayonnement placés différemment en fonction de la fréquence et de la direction
de rayonnement.

O, A | Pre |10 doo | i1 Po1 19 $o2 i3 $o3 N°
-20° | 61.6° | 180° | 0 180° | O 241.5° 0 303.2° -1 33.2° 1
-20° | 61.6° | 270° | 0 270°| O 331.6° -1 33.2° -1 94.8° 2
220° | 61.6° | ¢o | 0 o | 0 poi61.6° | 0 for1232° | 0 o 1848° | 3

0° | 0° | do |0 do | T oi360° | 0 % 0 % 4

0° | 0° | ¢ |0 do |1 0i360° | 1 o i360° | 0 o 5
20° | 298.4° | 90° 0 90° | -1 28.4° -1 326.8° -2 265.2° 6

TAB. 3.5 — Différentes configurations de variation de phase linéaire étudiées

Dans le cas de réseau linéaire d’antennes alimentées avec des déphaseurs linéaires, on observe
la présence de maxima & toutes les harmoniques de fy. Si on ne veux pas obtenir ces maxima,
une solution consiste a utiliser des déphaseurs non-linéaires en fonction de la fréquence.

3.4.2.3 Utilisation de déphaseurs "arctan"

Dans cette partie, les déphaseurs utilisés pour la simulation sont des déphaseurs en "arctan".
Leur variation de phase est donnée par la relation 3.58.

) uston (L 1o
qﬁk(%) = 2arctan <f0 t (¢k0/2)) (3.58)

Pour ce type de déphaseurs, on a 0 < ¢o < 180°. Si I'on utilise un seul déphaseur par voie, les
diagrammes spatio-frequentiels dépendent donc uniquement des valeurs de ¢, et du pointage 6,
souhaité, les valeurs de i étant prises pour vérifier I'inégalité précédente. La figure 3.55 présente
les diagrammes obtenus pour différentes configurations. On remarque que le pointage 6,,, est bien
obtenu mais qu’il y a tres peu de filtrage fréquentiel. Ceci est da au fait que le déphasage utilise
une seule cellule, n’amenant qu’une variation de phase d’au maximum 360° par voie. En cascadant
plusieurs déphaseurs "arctan", il est possible d’obtenir du filtrage spatio-fréquentiel, comme le
montre la figure 3.56. On voit néammoins qu’avec huit déphaseurs "arctan", le filtrage fréquentiel
reste peu important par rapport a4 un réseau avec des déphaseurs linéaires en fréquence. Comme
il a été dit précédemment, avec des déphaseurs non linéaires comme les déphaseurs en arctan,
on remarque qu’il n’y a pas de périodicité des maximums pour les harmoniques de fy.

3.4.2.4 Bilan

Cette étude, limitée a quelques déphaseurs simples, permet de valider 1'utilisation d’un dis-
positif de formation de faisceaux pour apporter un filtrage fréquentiel supplémentaire dans la
chaine de transmission.

Dans tous les cas, des conditions sur les valeurs de déphasage aux fréquences d’utilisation
sont imposées pour obtenir une formation de faisceaux correcte a ces fréquences. Par contre, les
variations de phase entre ces fréquences permettent d’obtenir un filtrage fréquentiel.

Ce filtrage fréquentiel existe pour certains types de déphaseurs comme les lignes de trans-
mission de longueurs judicieusement choisies. Par contre, pour des déphaseurs en arctan ne
comprenant qu'une cellule de déphasage par voie, il n’est pas possible d’obtenir un filtrage en
fréquence intéressant. On voit donc que le choix des déphaseurs est primordial.
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F1G. 3.54 — Diagrammes spatio-fréquentiels des différentes configurations de variation de phase
linéaire
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F1G. 3.55 — Exemples de diagrammes spatio-fréquentiels avec un déphaseur "arctan" par voie

\&‘

6 =-20° @ =0° 0 =-20° @ =45°

9 0
8, =20° ¢ =0°

-50 0 50 -
9 50 0 0 50

—

-50 0 50

Fic. 3.56 — Diagramme spatio-fréquentiel avec déphaseurs "arctan" : voie 1 : 90°; voie 2 :
4 x 112.5°; voie 3 : 90°; voie 4 : 2 x 45°



132 CHAPITRE 3. CONCEPTION DE COMPOSANT FILTRANT

Il semble a priori difficile de prévoir les caractéristiques des déphaseurs a utiliser pour obtenir
un filtrage spatio-fréquentiel donné. Cependant, en utilisant des modéles simples de comporte-
ment de quelques déphaseurs, un algorithme d’optimisation peut étre développé pour permettre,
a partir d’'un gabarit spatio-fréquentiel, d’obtenir ces informations.

3.4.3 Reéalisation d’une expérimentation mettant en évidence le filtrage spatio-
fréquentiel

3.4.3.1 Principe des mesures

Afin de mettre en évidence le filtrage spatio-fréquentiel apporté par un réseau d’antennes,
un réseau de quatre antennes patchs rectangulaires & 2GHz sur FR4 a été réalisé. Les antennes
sont espacées de A/2. En dehors des résonances des antennes (2GHz et 3.7 GHz), la puissance
rayonnée est trés faible et les mesures en dehors de ces fréquences sont bruitées.

Comme le montre la figure 3.57, les antennes sont alimentées par I'intermédiaire d’un diviseur
de puissance de Wilkinson équilibré, c’est-a-dire qui améne un déphasage et une atténuation
identiques dans chaque voie. Entre les antennes et le diviseur, quatre cables coaxiaux sont utilisés.
Le déphasage apporté par ces cables est quasiment identique : 1° d’écart & 2GHz. Deux cables
supplémentaires de longueur 360° & 2GHz peuvent étre placés sur une ou deux voies du réseau.

[e]

Diviseur Lignesde

. Lignes 360° > Réseau
- de | . transmission :
 puissance optionnelles identiques dantennes

Fi1G. 3.57 — Dispositif utilisé pour mettre en évidence le filtrage spatio-fréquentiel

Grace a automatisation des mesures dans une chambre anéchoide, une mesure spatio-fré-
quentielle peut étre réalisée. Pour 101 angles variant de -90° & 90°, 101 mesures en fréquence
(1GHz a 5GHz) sont effectuées. Ainsi, une mesure spatio-fréquentielle d'un des patchs du réseau
alimenté par le diviseur de puissance adapté aux sorties non-utilisées est effectuée. Cette mesure
permet d’isoler les variations fréquentielles des caractéristiques du diviseur de puissance et de
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I’antenne patch. Ensuite, la mesure spatio-fréquentielle du réseau alimenté sans ou avec déphasage
supplémentaire est réalisée. Pour obtenir I’effet de la mise en réseau, il suffit alors de retrancher
les effets du diviseur de puissance et des antennes patchs précédemment mesurés au rayonnement
global du réseau.

3.4.3.2 Diagrammes spatio-fréquentiels mesurés

Dans l'expérimentation choisie, le gradient de phase est égal a 0° (modulo 360°). Les diffé-
rentes configurations possibles avec des lignes de 360° sont données dans le tableau 3.6.

N° | Voie 1 | Voie 2 | Voie 3 | Voie 4 Remarques
1 0° 0° 0° 0°

2 0° 0° 0° 360°

3 0° 0° 360° 0°

4 0° 0° 360° 360°

) 0° 360° 0° 0° symeétrique 3
6 0° 360° 0° 360°

7 0° 360° 360° 0°

8 0° 360° 360° 360° idem 9

9 360° 0° 0° 0° symeétrique 2
10 | 360° 0° 0° 360° idem 7

11 | 360° 0° 360° 0° symétrique 6
12 | 360° 0° 360° 360° idem 5

13 | 360° 360° 0° 0° symétrique 4
14 | 360° 360° 0° 360° | symétrique 12
15 | 360° 360° 360° 0° symétrique 8
16 | 360° 360° 360° 360° idem 1

TAB. 3.6 — Configurations du réseau avec des lignes optionnelles de 360°

Certaines combinaisons donnent des diagrammes spatio-fréquentiels identiques comme par
exemple 360° 360° 360° 0° et 0° 0° 0° 360°. D’autres donnent des diagrammes équivalents mais
spatialement symétriques comme par exemple 0° 360° 0° 0° et 0° 0° 360° 0°. En tenant compte
de ces configurations spatialement symétriques et de celles qui donnent les mémes diagrammes
spatio-fréquentiels, il est possible de limiter I’étude aux six configurations suivantes :

- 0°0°0°0°

- 0% 0° 0° 360°

- 0° 0° 360° 0°

— 0° 0° 360° 360°

- 0° 360° 0° 360°

— 0° 360° 360° 0°

En utilisant deux déphaseurs, il est donc possible de tester I’ensemble des configurations. Les
diagrammes spatio-fréquentiels théoriques et mesurés sont donnés par les figures 3.58 a 3.63.

Les mesures réalisées en chambre anéchoide confirment le fait que chaque configuration ap-
porte un filtrage spatio-fréquentiel différent. On remarque que pour les différentes configurations,
le filtrage spatial est identique pour f = fy. Ceci montre que la formation de faisceaux est la
méme quel que soit le filtrage fréquentiel apporté par le réseau. De méme, comme on utilise ici
des lignes de transmission qui ont un comportement périodique, la formation de faisceaux est
identique pour toutes les configurations aux harmoniques de fy, et en particulier & f =2 fy.
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FiG. 3.60 — Diagrammes spatio-fréquentiels simulé et mesuré pour la configuration 0° 0° 360° 0°
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2
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i

0.5

FiGc. 3.61
360°

)

o\

FiG. 3.62 — Diagrammes spatio-fréquentiels simulé et mesuré pour la
360°

i

F1G. 3.63 — Diagrammes spatio-fréquentiels simulé et mesuré pour la configuration 0° 360° 360°
OO
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3.4.3.3 Filtrage fréquentiel

Les diagrammes spatio-fréquentiels, s’ils permettent de mettre en évidence le filtrage spatio-
fréquentiel, ne donnent pas d’indication trés précise sur les niveaux de réjection de ce filtrage.
C’est pourquoi nous présentons aussi les résultats de mesures sous forme de réponses fréquen-
tielles pour des pointages 6 donnés.

Le réseau étudié est toujours un réseau linéaire de quatre antennes espacées de Ag/2 mais il
est optimisé pour avoir des pointage a 6,, = 20° et 6,, = 0°. Les différentes configurations du
tableau 3.7 donnent les valeurs des longueurs électriques des lignes optionnelles a f = fj.

N° | Pointage | A¢ | Voie 1 Voie 2 Voie 3 Voie 4
1 20° -62° | 186° 124° 624+-360=422° | 360°
2 20° -62° | 186° 124° 624-720=782° | 360°
3 20° -62° | 186° | 124+360=484° | 62+720=782° | 1080°
4 0° 0° 0° 0° 360° 360°
5 0° 0° 0° 0° 720° 360°
6 0° 0° 0° 360° 720° 1080°

TaB. 3.7 — Valeurs des lignes optionnelles pour différentes configurations

La figure 3.64 donne les diagrammes de rayonnement a f = fy pour les six configurations.
On vérifie bien que les configurations 1 a 3 ainsi que les configurations 4 & 6 sont identiques d’un
point de vue formation de faisceaux.

\— N°4&5&6
---N°1&2&3}

FiG. 3.64 — Diagrammes de rayonnement & f = fy des différentes configurations avec variation
de phase linéaire

La figure 3.65 donne les réponses fréquentielles simulées pour ces différentes configurations.
Les réponses fréquentielles des configurations 1 et 4, ainsi que 2 et 5, ou encore 3 et 6, sont
identiques. On remarque donc que, quel que soit I’angle, il est possible d’apporter un filtrage
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fréquentiel identique, principalement constitué de zéros de rayonnement. Suivant la configura-
tion des déphaseurs, la bande passante autour de la fréquence centrale change et les zéros sont
plus ou moins nombreux et sélectifs. Avec des déphaseurs non linéaires, ce qui n’est pas mon-
tré ici, il est possible d’obtenir des filtrages différents, sans remontées aux harmoniques. Ainsi,
chaque configuration posséde des propriétés fréquentielles différentes qui peuvent permettre de
contribuer, quel que soit ’angle de pointage, aux exigences de filtrage globales de la chaine RF.

B-10
12
-14
-16

-18

-20
0

Fréquence réduite

Fi1G. 3.65 — Réponse en fréquence des configurations avec variation de phase linéaire

3.4.4 Bilan sur les fonctionnalités de la mise en réseau d’antennes
3.4.4.1 Fonctionnalité formation de faisceaux

Le réseau d’antennes est spécialement congu pour réaliser de la formation de faisceaux. Cette
formation de faisceau est généralement optimisée pour une ou des fréquences de fonctionnement
données. Pour cela, les pondérations dans chaque voie sont optimisées pour les fréquences de
fonctionnement. Le principe du filtrage spatio-fréquentiel tel que nous I'avons présenté est d’uti-
liser les variations en fréquence des pondérations en dehors de ces fréquences de fonctionnement.
Les diagrammes de rayonnement aux fréquences de fonctionnement ne sont alors pas modifiées.
La fonctionnalité formation de faisceaux est donc identique avec ou sans utilisation du filtrage
fréquentiel.

3.4.4.2 Fonctionnalité filtrage fréquentiel

Le filtrage fréquentiel introduit par la structure peut étre optimisé pour des pointages dif-
férents en modifiant le comportement fréquentiel des pondérations en dehors des fréquences de
fonctionnement. Ainsi, en utilisant des déphaseurs reconfigurables, un systéme de formation de
faisceaux tel que celui présenté ici permet d’apporter une fonction de filtrage donnée et ce quel
que soit le pointage sélectionné. Ce filtrage peut alors étre pris en compte dans la conception
globale de la chaine d’émission.

Le filtrage fréquentiel introduit par la mise en réseau d’antennes est un filtrage de type trans-
verse : le signal d’entrée est divisé sur toutes les voies puis, dans chaque voie, les signaux sont
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modifiés en amplitude et/ou en phase et enfin la recombinaison des signaux se fait de facon
spatiale. Le filtrage fréquentiel apporté par la mise en réseau est donc peu sélectif, sauf dans le
cas d’un nombre élevé de voies et n’est pas basé sur des phénomeénes de réflexion. Par contre, il
est possible d’obtenir des zéros de rayonnement.

Pour obtenir des phénomeénes de type récursif dans une telle structure, il faudrait créer une
boucle de rétroaction entre la sortie de la structure et le circuit d’alimentation des antennes.
La sortie de ce systéme est la puissance rayonnée. Il faudrait donc récupérer une partie de la
puissance rayonnée et la réinjecter dans le circuit. Une des solutions possibles est celle de la
figure 3.66. Une antenne réceptrice est placée au milieu des autres antennes. Le couplage par
rayonnement entre ces antennes est tel qu’elle récupére une fraction de I’énergie rayonnée par
chaque antenne. Cette énergie récupérée est amplifiée et réinjectée dans le circuit. Suivant la
position de ce retour, suivant les éléments de pondération et suivant les couplages entre antennes
émettrices et réceptrice, de multiples boucles de résonance peuvent apparaitrent et créer ainsi
des poles récursifs.

h 4

— | J
[

Fi1G. 3.66 — Exemple de mise en réseau d’antennes avec effets récursifs



Conclusion générale

Ce mémoire a pour but de montrer I'intérét du filtrage réparti sur une chaine d’émission radio-
fréquence. Ce concept de filtrage réparti est basé sur la possibilité d’intégrer lors de la conception
d’un composant d'un émetteur (amplificateur de puissance, antenne, diviseur de puissance...) une
ou plusieurs contraintes de filtrage. En associant de maniére controlée ces filtrages "secondaires"
aux filtrages principaux amenés par les filtres RF et le duplexeur, on montre qu’il est possible de
répondre & des gabarits de filtrage plus complexes, tels que ceux rencontrés dans des systémes
multi-standards.

Pour amener ces filtrages secondaires sans détériorer les fonctions principales des composants,
il est nécessaire d’utiliser des structures pour lesquelles des phénomeénes de filtrage existent intrin-
séquement : filtrage de type récursif, transverse, actif ou passif. La conception de ces composants
doit alors tenir compte & la fois des contraintes liées & la fonction principale et des contraintes
du filtrage que I'on souhaite insérer.

Ainsi, les travaux menés durant cette thése ont abouti & plusieurs structures "filtrantes".

— Le diviseur de puissance filtrant peut étre utilisé dans certaines structures distribuées,
formation de faisceaux ou amplification, pour amener un filtrage d’ordre limité (un ou
deux) sur plusieurs fréquences avec possibilité d’insérer des zéros de transmission.

— L’amplificateur de puissance, basé sur une structure transverse et utilisant le diviseur de
puissance filtrant, améne les mémes propriétés de filtrage que celles du diviseur avec une
possibilité de zéros transverses supplémentaires.

— L’antenne filtrante est basée sur un résonateur & sauts d’impédance, ce qui lui donne
des propriétés multi-bandes. Mis & part cet avantage de positionnement des fréquences
d’utilisation, la fonction de filtrage apportée par ’antenne est limitée & un ordre un.

— Un réseau d’antennes destiné & la formation de faisceaux peut étre utilisé pour apporter
du filtrage fréquentiel. Ce filtrage peut étre obtenu quel que soit le pointage sélectionné et
apporte principalement des zéros de transmission.

Le principal avantage de cette méthode du filtrage réparti réside dans le fait que les filtrages
secondaires ne nécessitent pas de composants supplémentaires mais sont intrinséquement déja
présents dans les structures apportant les fonctions principales d’amplification ou de rayonne-
ment. Sans cette technique de filtrage réparti, les contraintes seraient supportées entiérement par
les filtres RF et le duplexeur, augmentant alors leur complexité ce qui aurait une incidence sur
la taille globale et/ou sur le coit de 1'émetteur.

Ce concept de filtrage réparti ouvre la voie & de nombreuses études aussi bien sur la concep-

tion de composants multi-fonctions que sur 'optimisation de la répartition du filtrage sur la
chaine RF. Il est ainsi intéressant d’étudier des composants pouvant amener des filtrages divers
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comme par exemple le filtrage récursif apporté par les réseaux d’antennes utilisant une antenne
de rétroaction ou le zéro transverse du diviseur de puissance avec couplage entrée sortie. De
méme, d’un point de vue systéme, des études plus approfondies sur la maniére de répartir les
différents types de filtrage sur la chaine RF sont nécessaires si ’on veut répondre au mieux & une
multitude de contraintes multi-standards.

Pour compléter les investigations sur le filtrage réparti, I'utilisation de structures reconfigu-
rables utilisant ce principe est a étudier. En particulier, dans le cas des systémes de formation
de faisceaux, il est important de maitriser le filtrage fréquentiel pour chaque configuration de
pointage.

Par ailleurs, compte tenu des difficultés d’intégration des filtres, méme dans les technologies
actuelles (FBAR), il peut étre intéressant d’imaginer des architectures permettant d’en limi-
ter I'usage. Les futurs émetteurs-récepteurs utiliseront sans doute la diversité et donc plusieurs
voies de traitement en paralléle. On peut alors imaginer des circuits, complétement intégrés sur
silicium, utilisant le filtrage réparti et permettant, du fait des différentes voies présentes, un trai-
tement du signal en analogique ou en numérique. L’association de ces deux concepts permettrait
ainsi de respecter les normes.

Pour terminer sur une perspective plus générale, les systémes & fonctionnalités réparties,
et pas seulement & filtrage réparti, peuvent apporter leur contribution a l'augmentation des
performances de systémes de communication actuels et futurs. La encore, outre I’étude de com-
posants multi-fonctions (filtre rayonnant, antenne amplificatrice...), il est important de prendre
en compte la répartition de la fonction sur I’ensemble de la chaine afin d’obtenir la solution la
plus performante par rapport aux applications souhaitées.
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Annexe A

Contraintes sur I’émetteur pour la
norme UMTS

Pour tout standard de télécommunication donné, des contraintes sont fixées par des normes.
Elles correspondent & des exigences sur la qualité de communication (débit, rapport signal sur
bruit...), sur la réduction d’interférences avec d’autres standards et sur d’éventuels risques liés a la
santé des utilisateurs. Pour expliciter les différentes exigences sur les performances d’un systéme
de communication, les principales contraintes sur un émetteur UMTS sont détaillés dans cette
annexe. Ces données sont tirées d'un document élaboré par 'ETSI (European Telecommunication
Standards Institute) dans le cadre du projet 3GPPTM (37¢ Generation Partnership Project)
[55], visant & spécifier les équipements de radio-transmission de 3°™¢ génération (UTRA : UMTS
Terrestrial Radio Access). Pour I'émetteur, les spécifications sont regroupées sous sept points :

— Puissance maximum de sortie

— Erreur en fréquence

— Dynamique de puissance en sortie

— Puissance a 'état OFF
Spectre RF de sortie
— Spécifications sur 'intermodulation
— Spécifications sur la modulation

Pour chaque point, une description des méthodes de mesure permettant de tester la validité
de ’émetteur est donnée. Les différentes spécifications permettent de fixer des contraintes en
filtrage fréquentiel, en puissance et en linéarité. Dans le cadre de ce travail de thése portant sur
le filtrage, les aspects spectraux sont détaillés.

A.1 Spécifications générales

A.1.1 Spécification sur ’antenne

Dans le document de travail 3GPP"™ il est noté que les caractéristiques préconisées pour
I’émetteur sont spécifiées au niveau de la connexion de l'antenne. C’est-a-dire que l’antenne
n’est pas prise en compte dans I’émetteur. Néanmoins, dans le cas d’antenne intégrée, le gain
de I'antenne est supposé égal & 0 dBi. Il est aussi noté que, les performances de ’antenne ayant
un impact significatif sur les performances globales du systéme, une version future du document
inclura une spécification sur un minimum d’efficacité d’antenne.
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146 ANNEXE A. CONTRAINTES SUR L’EMETTEUR POUR LA NORME UMTS

A.1.2 Bandes de fréquence

Les bandes de fréquence allouées a 'UTRA/FDD sont données dans le tableau A.1. Dans
la suite de 'annexe, sauf indications contraires, la bande utilisée est la bande I (1920MHz-1980
MHz pour ’émetteur).

Bande Voie montante Voie descendante
(du mobile a la station de base) | (de la station de base au mobile)
I 1920-1980 MHz 2110-2170 MHz
I 1850-1910 MHz 1930-1990 MHz
111 1710-1785 MHz 1805-1880 MHz
v 1710-1770 MHz 2110-2170 MHz
A% 824-849 MHz 869-894 MHz
VI 830-840 MHz 875-885 MHz

TAB. A.1 - Bandes de fréequence UTRA/FDD

A.1.3 Canaux d’émission

Le débit chip de 'UMTS est de 3.84Mcps. Chaque bande de fréquence est alors divisée
en canaux de largeur de bande 5MHz multiplexés en FDD. Chaque canal porte un numéro N
correspondant au produit entre la fréquence porteuse du canal et la largeur de canal. Ainsi,
la bande I en émission contient 12 canaux du canal 9612 a 9888 (9612/5 = 1922.4 MHz a
9888/5 = 1977.6 MHz) et la bande I en réception contient 12 canaux du canal 10562 & 10838
(2112.4 MHz & 2167.6 MHz).

A.1.4 Spécifications en puissance

La premiére spécification en puissance concerne la puissance nominale de sortie. Les quatre
classes de puissance définies par la norme sont données dans le tableau A.2.

Classe 1 Classe 2 Classe 3 Classe 4
Bande | Puissance Tol Puissance Tol Puissance Tol Puissance Tol
(dBm) (dB) (dBm) (dB) (dBm) (dB) (dBm) (dB)

I 133 | +1/3| 427 |13 24 [ 4+1/-3| w21 | +42/-2
i - - - - 24 | 1/3 | 21 | 42/2
I - - - - 24 |13 121 | 42/2

TAB. A.2 — Classes de puissance

Les autres spécifications concernant la puissance concernent le contréle de puissance avec des
aspects de mise en veille de 'émetteur et de dynamique de controle. L’ensemble de ces points
sont décrits dans le document du 3GPPTM [55].
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A.2 Spécifications sur le spectre d’émission

Les spécifications sur le spectre d’émission sont de trois types : les émissions dans le canal,
les émissions hors canal et les émissions hors bande.

A.2.1 Emission dans le canal

La bande occupée est définie comme la bande de fréquence autour de la fréquence porteuse
contenant 99% de la puissance émise. Cette bande occupée doit étre inférieure & 5MHz pour un
débit chip de 3.84MHz.

A.2.2 Emission hors canal

Les émissions hors canal, & ne pas confondre avec les émissions hors bande, concernent les
émissions dans les canaux adjacents diies & la modulation et aux non-linéarités des mélangeurs
et des amplificateurs. Les spécifications concernant ces émissions sont de deux types : sous forme
d’un gabarit spectral et sous forme d’un calcul de 'ACPR (Adjacent Power Channel Ratio).
L’ajout de filtres RF ne permet pas de réduire les émissions hors canal sans filtrer aussi les
émissions des canaux adjacents.

A.2.3 Emission hors bande

Les émissions hors bande sont causées par les mélangeurs et par les amplificateurs. Elles
regroupent les harmoniques, les produits d’intermodulation et les produits de conversion en
fréquence. L’ensemble de ces émissions parasites se situant hors bande, il est possible de les réduire
en utilisant des filtres RF. En sortie d’émetteur, les niveaux de ces émissions doivent respecter
le gabarit donné figure A.1. Les niveaux de puissance sont mesurés avec une largeur de bande de
résolution (RBW : Resolution Band Width) différente suivant les bandes. Ces spécifications ne
sont valables que pour des fréquences éloignées de plus de 12,5MHz de la fréquence centrale du
canal utilisé. Par exemple, lors d’une émission sur le canal 9612 (1922,5MHz), les spécifications
sur les niveaux d’émissions pour des fréquence comprises entre 1910MHz et 1920MHz ne sont
pas prises en compte.
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————————— e e B e S

i1k bz | 100k
Rew | JeJoc, oz G DR amup O
Ok 150k30M | 925 960 | 1805 | 1893519196 1980 2170 o7,
921 935 1000 1880 2110

Fi1a. A.1 - Niveaux de puissance maximaux des émissions hors bande pour 'UMTS (Bande 1)



Annexe B

Caractéristiques d’une ligne microruban

Pour le modéle d’une antenne patch, certaines caractéristiques liées a la ligne microruban
sont nécessaires, comme la permittivité relative effective €., ou I'impédance caractéristique Z,.
Nous nous placons ici dans une approximation quasi-statique. Les paramétres caractéristiques
de la ligne sont donnés pour une propagation de type TEM (approximation quasi TEM). Ainsi,
la ligne étudiée est considérée comme non dispersive et les caractéristiques qui lui sont associées
(Z¢, €re) ne dépendent pas de la fréquence.

Pour plus de détails sur les concepts et les niveaux d’approximation utilisés, il est nécessaire
de se reporter aux articles cités en référence. I’ensemble de ces modéles sont repris dans le livre
[57].

B.1 Modéle de Wheeler [63] (1965)

La méthode introduite par Wheeler pour calculer la permittivité effective d’une ligne microru-
ban passe par une transformation conforme. Certaines approximations permettent de distinguer
deux cas : le cas de lignes larges W/h > 2 et le cas de lignes étroites W/h < 2.

Pour les lignes larges, la permittivité effective est donnée par :

€re = (1 _p) +per (B'l)
avec
1 d+c 0732, d+c . e —1 1
= 1—-=1 l — cosh™"(0.358d + 0.595 0.386 — ——
P i et e | s + )]+ de, [ 2(d—1)
d = 1++V1+c2
2
w_2 (c — sinh™tc)
h s
Pour les lignes étroites, la permittivité est donnée par :
e +1 L= 1in(n/2) + (1/€ ) In(4/m) (B.2)

re =79 2 In(8h/W)

On remarque, apres calcul, que les deux relations ne donnent pas les mémes valeurs pour
la condition limite W/h = 2, en particulier quand la permittivité relative e, est importante
(e, > 2). La formulation de Wheeler, avec toutes les approximations réalisées pour obtenir une
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formulation simple, semble donc peu exacte pour des lignes ni étroites ni larges.

Pour I'impédance caractéristique, Wheeler donne deux relations suivant les deux conditions
(lignes larges et étroites) :

W/h > 2

Z,= 2z [W/h +0.883 + <EL{in ("% +0.94) + 1451} + 0.165 —;1] h (B.3)
W/h <2

7, = - [m(%) + 3 () - g a5t {ing + éln%}] (B4

Les résultats obtenus par Wheeler sont issus de raisonnement théoriques et sont, dans un
cas général, assez éloignés des valeurs réelles obtenues par simulations électromagnétiques ou
mesures. Les modéles que nous allons présenter maintenant utilisent des formulations proches
de celle de Wheeler mais sont corrigés par "curve-fitting" pour correspondre a des résultats de
simulations électromagnétiques.

B.2 Modéle de Hammerstad [58] (1975)

Hammerstad propose en 1975 une formulation basée sur les travaux de Wheeler qui distingue
le cas des lignes larges W/h > 1 et des lignes étroites W/h < 1 suivant un paramétre q appelé
facteur de remplissage.

e&+1 e —1
€re = : D) + = D) q (B5)

Pour les lignes larges, le facteur q est donné par :

h -1
=(14+12—) 2 B.6
¢=(1+1277) (B.6)
Pour les lignes étroites, le facteur q est donné par :
h,_1 W2
=|(14+12—) 2+0.04(1 - — B.7
g=|(1+1257) > +0.04 (1 - 5-) (B.7)

Avec la formulation de Hammerstad, la continuité des courbes est réalisée & la condition li-
mite W/h = 1.

Pour I'impédance caractéristique, il propose, 1a aussi, deux relations (avec €, choisie suivant
la condition) :

_ 1207

Z
¢ VE€re

-1
W/h + 1.393 + 0.667 In(W/h + 1.444)] pour W/h > 1 (B.8)

60
Ver

Hammerstad annonce que ’erreur relative sur €., et sur Z. est de moins de 1%.

8
Ze = In <W—/h +0.25 W/h) pour W/h < 1 (B.9)
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B.3 Modéle de Hammerstad et Jensen [59] (1980)

Hammerstad et Jensen proposent en 1980 un modéle plus précis ne séparant pas les cas des
lignes étroite et large tout en conservant comme base le concept de facteur de remplissage.
L’expression du facteur q est alors donnée par :

10 —a(W/h) b(er)

avec

w/h)* W/hy2
a(W/h) = 1+ %ln((ﬂ///gz)j—i—(OSfBé + 181.7 In [1 + (T/S—/f)3] (B.11)
ble,) = 0.564(62 _+039>0'053 (B.12)

La précision donnée par Hammerstad et Jensen pour la permittivité relative est meilleure
que 0.2% pour 0.01 < w/h < 100 et €, < 128.

L’expression de I'impédance caractéristique est alors :

7, =

60 [f(W/h) .

i 14 (2 )2] (B.13)

W/h

€re

avec

(B.14)

FOV /1) =6+ (2 = 6) eap | — (7)™

W/h

B.4 Modéle de Bahl et Garg [54] (1977)

Les modéles donnés ci-dessus sont basés sur I’hypothése que 1’épaisseur du conducteur est
négligeable. Mais, en pratique, cette épaisseur modifie les caractéristiques de la ligne. Seul I'effet
sur la permittivité est donné ici a ’aide d’une correction sur le facteur q.

Le facteur ¢ peut étre décomposé comme le montre la relation B.15 en la différence de
deux facteurs goo €t q;. oo est le facteur correspondant a une ligne microruban & épaisseur de
conducteur nulle et espace infini. Il peut étre exprimé par exemple a ’aide de ’équation B.16
(modeéle de Hammerstad et Jensen). ¢4 est le facteur correctif 1i¢ & 1a prise en compte de I’épaisseur
du conducteur t. Il est donné par la relation B.17.

q= (oo — 1) (B.15)
10 —a(W/h) b(er)
oo = <1 n W_/h) (B.16)
_2In2 t/h

(B.17)

Qt_T\/w—/h



152 ANNEXE B. CARACTERISTIQUES D’UNE LIGNE MICRORUBAN

B.5 Comparaison des modéles

La figure B.1 donne les évolutions de la permittivité relative effective obtenues par les dif-
férents modeles présentés précédemment. On remarque que les modéles de Hammerstad et de
Hammerstad et Jensen sont proches quelques soient les valeurs de W/h alors que le modéle de
Wheeler semble moins précis pour des W/h faibles (W/h < 2).

L’effet de la prise en compte de I’épaisseur du conducteur sur la permittivité relative effective
€re (en utilisant le modéle de Hammerstad et Jensen) est donné par la figure B.2. On remarque
que dans le cas on t/h < W/h, la permittivité effective est trés peu modifiée mais que dans le
cas de lignes étroites, la prise en compte de 1’épaisseur du conducteur devient indispensable.

Sur la figure B.2, I’évolution de 'impédance caractéristique suivant W/h est donnée suivant le
modele utilisé. On remarque que le modele de Wheeler pour W/h < 2 est encore une fois inexact
alors que pour toutes les autres conditions et tous les modéles, 'impédance caractéristique est
la méme.
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9.5 T T T T T T T T T T

= = Hammerstad (1975)
| = Hammerstad & Jensen (1981) q
9 m—\Wheeler (1965) :
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F1G. B.1 — Evolution de ¢, en fonction de W/h pour différentes valeurs de e,
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Fi1a. B.2 — Evolution de €, en fonction de W/h pour différents ¢/h et évolution de Z. en fonction
de W/h pour les différents modéles



Annexe C

Modélisation de quelques discontinuités
d’une ligne microruban

Pour modéliser une discontinuité d’une ligne microruban, on peut séparer deux effets : 1'effet
capacitif associé au stockage d’énergie réactive et donc aux modes évanescent et 'effet résistif lié
a Iénergie rayonnée. Dans cette annexe, seuls les modeéles de 'effet capacitif sont présentés. Le
modeéle résistif est équivalent a celui présenté pour modéliser le rayonnement d’une antenne par
Pannexe D. Les expressions sans référence sont tirées du livre [57].

C.1 Le circuit ouvert

Dans cette partie, une comparaison de modéles de l'effet de bout d’une ligne microruban
(pseudo-circuit ouvert : CO) est donnée. Cet effet traduit la déformation de champ en bout de
ligne associé & la présence de modes évanescents. Il existe deux modeles pour rendre compte de
cet effet : I'un sous forme d’une capacité localisée en bout de ligne C,, (figure C.1b), 'autre sous
forme d'un allongement de la ligne d’une longueur AL, (figure C.1c). Le lien entre ces deux
grandeurs est donné par la relation (C.1).

ALy  Cup cZoW/h ©1)
h W e '

@ Ol ©

FiG. C.1 — Discontinuité de bout de ligne microruban et schémas équivalents

La détermination de C., ou AL, se fait, en général, par des méthodes de calcul numérique
permettant d’estimer 1'une de ces deux valeurs. Des formules analytiques valables sur des do-
maines plus ou moins restreints sont alors déduites de ces simulations par curve-fitting. Ce sont
ces résultats que nous allons exposer puis comparer.
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C.1.1 Modéle capacité localisée

Modéle de Silvester et Benedek [62] (1972)
Silvester et Benedek, en utilisant la méthode "method of line sources with charge reversal", ont
présenté I'expression empirique (C.2) donnant la capacité C,, en utilisant des constantes c;(e,)
donnés dans le tableau C.1 suivant les valeurs de ¢, du substrat.

% = emp{ln(l(]) Zci(er) [10910¥]i_1} (pF'/m) (C.2)

=1

€r 1.0 2.5 4.2 9.6 16.0 51.0
1.110 1.295 1.443 1.738 1.938 2.403
-0.2892 | -0.2817 | -0.2535 | -0.2538 | -0.2233 | -0.2220
0.1815 | 0.1367 | 0.1062 | 0.1308 | 0.1317 | 0.2170
-0.0033 | -0.0133 | -0.0260 | -0.0087 | -0.0267 | -0.0240
-0.0540 | -0.0267 | -0.0073 | -0.0113 | -0.0147 | -0.0840

CU B W N R

TaAB. C.1 — Coefficients ¢; de I'expression empirique (C.2)

Modéle de Alexopoulos et Wu [53] (1994)

Alexopoulos et Wu ont présenté un modéle plus complet qui fait intervenir le comportement en
fréquence de 'admittance de bout de ligne en tenant compte du rayonnement et de 'effet de
la déformation des champs. Ce modéle ne séparant pas de fagon simple les deux phénoménes
(rayonnement et effet capacitif), il n’est pas utilisé par la suite. Par contre, en prenant les
conditions statiques (pour un rayonnement considéré nul et pour une fréquence faible), le modéle
tend vers une capacité de bout de ligne dont I’expression (C.3) dépend du rapport W/h et de
I'impédance caractéristique Zp de la ligne.

Ceo 15748
W~ ZyW/h

[1.125tanh(1.358 W/h) + 6.832tanh(0.0109 W/h) + 0.595] (pF/m) (C.3)

C.1.2 Modéle accroissement de la longueur : concept de longueur effective

Modéle de Garg et Bahl [56] (1978)
A partir des résultats numeériques présentés par Silvester et Benedek [62], Garg et Bahl ont
obtenu une expression empirique (C.4) de AL /h. Celle-ci présente moins de 4% d’erreur par
rapport a ’équation (C.2) associée a la relation (C.1) pour 0.2 < W/h <3 et 2 <€, <50.

ALey _ o 419 Ere 03 W/h + 0.264
h T € —0.258 W/h+0.8

Modéle de Kirschning, Jansen et Koster [61] (1981)
A partir de simulations numériques basées sur une analyse de type "hybrid-mode fullwave",
Kirshning et Jansen ont présenté la relation (C.5) précise a 0.2% par rapport a ces simulations
pour 0.01 < W/h <100 et e, < 128.

(C.4)

ALco _ §1§3§5

- 5 (C.5)
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avec les paramétres &; donnés par les relations suivantes.

€81 1+0.26 (W/h)0854 1 0.236

S = 0434907 69181 —0.189 (W/h)0854 1 (.87
62 . (W/h)0.371
1+ 2.358¢,
& = 1+ (;]‘29% arctan (0.084(W/h)1-9113/¢2)
& = 1+0.0377 arctan(0.067(W/h)**5%) {6 — 5 exp[0.036(1 — ¢,)] }
& = 1—0.218exp(—7.5W/h)

C.1.3 Comparaison des différents modéles

On utilise la relation (C.1) pour pouvoir comparer les valeurs de longueur de ligne & ajouter
pour chacun des modeéles. Les courbes de la figure C.2 donnent la variation de AL, /h en fonction
de W/h pour différentes valeurs de ¢,.

€=9.6 £=4.2
r r

s -~ Garg & Bahl 028 -~ Garg & Bahl
" K!rschnmg & Jansen e - Kirschning & Jansen
0.1fF — Silvester & Benedek — Silvester & Benedek
- - - Alexopoulos et Wu 0.1 - - - Alexopoulos et Wu
0 L - 0 i i
10" 10° 10" 10° 10" 10° 10" 10°

Wih

== Garg & Bahl
0.2 . Kirschning & Jansen
— Silvester & Benedek
0.1 - - - Alexopoulos et Wu
0 i i
0™ 10° 10" 10°
Wrh

Fia. C.2 — AL /h en fonction de W/h pour différentes valeurs de e,

On remarque que le modéle de Alexopoulos et Wu, qui ne sépare pas l'effet de rayonnement
et Veffet de stockage d’énergie, donne des résultats sensiblement différents. Pour W/h < 2, les
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autres modeéles sont & peu prés équivalent. Pour des largeurs plus importantes, ce qui est en
général le cas pour les antennes patch rectangulaire, les modeéles divergent un peu. Ainsi, entre
le modéle de Kirschning, Jansen et Koster, basé sur des simulations numériques et a priori plus
réaliste, et les modeéles de Garg et Bahl et Silvester et Benedek, un écart maximum inférieur
a 20 % est constaté. Pour une application aux antennes patchs, on utilise donc le modeéle de
Kirschning, Jansen et Koster afin de rendre compte de maniére réaliste des effets des modes
évanescents des discontinuités de largeurs importantes W/h > 2.

C.2 Saut d’impédance

Dans cette partie, on présente deux modélisations du saut d’impédance. Une des modélisa-
tions fait un lien entre les modeéles de discontinuité de bout et les modéles de saut d’impédance
et ’autre modélisation est tirée directement d’une analyse électromagnétique.

a) / )

N “é
NE :
N
N

L t L I
b) 9
L+aL ' L-AL AL N T L,
| ————
Z, Z, Z T , Z
L ‘

FiGg. C.3 — Schémas représentants le saut d’impédance et ses modéles équivalents

C.2.1 Modéles dérivés de la discontinuité de bout

La discontinuité de bout peut étre modélisée par un allongement de la ligne microruban
d’une longueur ALc,, traduisant les débordements de champ au bord de la ligne dus aux modes
évanescents. En utilisant le méme raisonnement sur la discontinuité saut d’impédance, on peut
dire que la ligne la plus large (Zg1) est rallongée d’une longueur AL et que la ligne la moins large
(Zo2) est raccourcie de la méme longueur, comme le montre la figure C.3b. La valeur de AL est
donnée par la relation C.6

Wo
AL=AL,l1— — C.6
o(1- ) (c:6)

La valeur AL, correspond & une des valeurs de discontinuité de bout. De plus, comme pour
cette discontinuité, il est possible de donner une capacité équivalente & ’aide de la relation C.1.
Pour cela, on considére que la discontinuité de la ligne de largeur maximale est équivalente &
une capacité Cg; et que la discontinuité de la ligne de largeur minimale est équivalente & une
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capacité Cgo. La capacité totale de la discontinuité Cg; de la figure C.3c est la différence des
deux comme le donne la relation C.7.

AL, Winin vV €rel VE€re2
Cgr = 1-— — C.7
5 c < W mam) < Zo1 Zo2 ) (€D

C.2.2 Autre modéle

Le modele présenté ici est celui de la figure C.3d qui est constitué de deux inductances séries
Ly et Lo et d'une capacité parallele Cg. Les valeurs de ces composants sont données par les
relations suivantes :

Ly

L — — L C.8
! Lin+Lp ° (©8)
Ly
Ly = ———— C.9
! Lin+Lp ° (©9)
avec Lg = L1 + Lo donnée par :

Wy 117] Wy 2
L H)=h|405 — — 1] — 751 — +02(=—-1 C.10
s (nH) [ <W2 ) oW, " <W2 ) ] (C.10)

Cette relation est donnée a 5% pour Wy /Wy < 5 et Wa/h proche de 1.
Les inductances L;j; et Ljs sont respectivement les inductances par unité de longueur des
lignes microrubans de largeur Wy et Ws. Elles sont données par :

Zi re
L, = 2vVere (C.11)
c
Pour la valeur de Cs on donne :
Wy
Cgs (pF) = /W1 W5 [(10.110g19€, + 2.33) W 12.6 log1pe, — 3.17 (C.12)
2

Cette relation est donnée a 10% pour €, < 10 et 1.5 < Wy /Wy < 3.5.

On remarque que les plages d’utilisation du module L-C-L sont réduites et que, pour un saut
d’impédance trés faible par exemple, la capacité C's ne tend pas vers zéro. Dans le cas d’une
modélisation d’un saut d’impédance quelconque (et en particulier Wy /h # 1), on utilise le modéle
dérivé de la discontinuité de bout.
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Annexe D

Modélisation du rayonnement de
quelques discontinuités microrubans

Dans cette annexe, des modéles de rayonnement de quelques discontinuités d’une ligne mi-
croruban sont décrits. Ils sont en particulier utiles pour décrire le comportement en rayonnement
d’antennes patchs rectangulaires ou & sauts d’impédance.

D.1 Modéle de rayonnement de quelques discontinuités

Comme le montre la figure D.1, il est possible de modéliser un quasi-circuit ouvert ou un saut
d’impédance par une ou des fente(s) rayonnante(s). Un quasi-circuit ouvert est équivalent & une
fente de largeur W} alimentée par une tension Vj, correspondant a la tension a la discontinuité
(Figure D.1 a ). Un saut d’impédance peut étre modélisé par la mise en réseau de deux fentes
identiques (Figure D.1 b ) ou par la superposition de deux fentes, une de largeur Wy, alimentée
par Vi et 'autre de largeur Wy, alimentée par —Vj, comme le montre la figure D.1 c).

Fi1a. D.1 — Equivalence discontinuités/fentes rayonnantes : a) discontinuité de bout, b) et ¢) saut
d’impédance

161
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D.1.1 Modéle du circuit ouvert

Une fente rayonnante avec plan de masse comme celle de la figure D.1 a), alimentée par une
tension Vi, rayonne, a une distance R, un champ électrique E; donné par la relation (D.1) [41].
Le module Ej de ce champ est alors défini par (D.2). Le plan de masse est ici considéré comme
infini, autrement dit on ne tient pas compte des diffractions sur les bords du plan de masse.

: Wy
Vi _;2zR SIN (/\— cos@)
E, = I R sinf e 7 o (:(;JT (D.1)
: Wi
Vi .  sin (Tk cosH)
E = — g —~ 2 7 D.2
k R sin - ( )

D.1.2 Modéle du saut d’impédance

En utilisant le principe de superposition, le module du champ lointain rayonné par la fente k
E, i (avec plan de masse), donné par la relation (D.3), est la soustraction des deux champs créés
par les fentes de la figure D.1 c).

ﬂ/\ﬂ cos 9) — sin (% cos 9)
7 sin @ i i (D.3)
X R cos 6

sin (

Erk

D.2 Modéle circuit du rayonnement

La modélisation circuit des pertes par rayonnement est généralement donnée sous la forme
d’une admittance de rayonnement G. Au niveau de la discontinuité, la puissance perdue par
rayonnement est égale & P, = %G |V |2. Elle est aussi égale & la puissance rayonnée dans le demi-
espace au dessus du plan de masse.

D.2.1 Modéle du circuit ouvert

Si I'on considére la figure D.2; les champs rayonnés en un point M de l'espace par la fente
sont donnés par les relations (D.4) et (D.5). Le vecteur de Poynting correspondant p(M) est
alors donné par la relation (D.6) et la puissance totale rayonnée P, dans le demi-espace par la
relation (D.7) (k = 2%).

s
Ao

-, . Vo _.an . sin(kW/2cosf)
E = Eipy = J—ge IEE gin 6 ( p— )uphi (D.4)
-, . 1 . Vv kR . oS0 (kW/QcosO) .
H = Hylpeta = mEqﬁutheta =] 1207T2Re I sin 6 cos 0 Utheta (D5)
- 1 o r1% =
p(M) = §§R(E ANH ) = 2407T|Etheta|2ur (D6)

1 V2 7 4 sin® (kW/2cos6)
n

—_— do D.7
1207 27 J, cos? 0 (D-7)

=7 ro=n
P = / p(M)R? sin 0d0dp =
0=0 Jo¢=0
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FiG. D.2 — Définition des angles par rapport a la position de la fente rayonnante

A partir de cette expression (D.7), on déduit 'admittance de rayonnement G donnée par la
relation (D.8).

do (D.8)

1 T 3esin2 (kW/2cos6)
N 1207r2/0 cos?

D.2.2 Modéle du saut d’impédance

Pour le saut d’impédance, le principe de calcul de G reste le méme en utilisant comme champ
rayonné l'expression (D.3). L’admittance de rayonnement du saut d’impédance Gy, est donnée
par la relation (D.9).

1 Tsin?O [ . ) 2
Gr = 1207r2/0 COSQQ[SIH (kW /2 cos 0) — sin (kWy,_1/2cos 0) | df (D.9)
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Annexe E

Méthode d’estimation du rendement
d’une antenne patch rectangulaire

Le but de cette annexe est de proposer des méthodes d’estimation du rendement d’une an-
tenne patch rectangulaire. Ce rendement ne tient pas compte des pertes par ondes de surface.
Ainsi, pour une antenne sur substrat a faible permittivité (e, ~ 1), le rendement estimé tient
compte de toutes les pertes existantes, ce qui n’est pas le cas sur substrat & plus forte permittivité,
pour lequel les pertes par ondes de surface deviennent non négligeables, voire prépondérantes. Le
modéle prend donc en compte les pertes par conduction, les pertes diélectriques et les "pertes"
par rayonnement.

Les différentes relations utilisées dans cette annexe sont tirées d’un livre de Gupta [57] et
d’un article écrit par Wheeler [63].

E.1 Définitions

Dans cette partie, les définitions de certains paramétres de I’antenne sont données.

E.1.1 Définition des Puissances

Pour le calcul du rendement, on peut distinguer deux puissances : la puissance rayonnée P,
et la puissance perdue P,. Les pertes peuvent étre décomposées en trois parties : les pertes par
conduction P, les pertes diélectriques P, et les pertes par ondes de surface. Ces derniéres pertes,
comme on I’a déja dit, ne sont pas prises en compte ici.

E.1.1.1 Puissance rayonnée

Pour une antenne simple (antenne patch rectangulaire par exemple), la somme sur tout
I’'espace de la puissance rayonnée permet, a partir d’'un modéle circuit de I’antenne, de déterminer
la conductance de rayonnement avec la relation (E.1).

P.=G|V)? (E.1)

Dans le cas de ’antenne patch rectangulaire, le calcul de G est donné dans I'annexe D.

165
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E.1.1.2 Pertes par conduction

Les pertes par conduction sont dues a la résistivité des conducteurs constituant ’antenne.
Ces pertes sont des pertes par effet Joule. La constante traduisant la résistivité des conducteurs
est la conductivité o (en S/m). Pour le cuivre, o, = 4.9¢". Un autre paramétre utilisé par la suite
et dérive de la résistivité est la profondeur de pénétration ;. Son expression est donnée par la
relation (E.2).

0s = L (E.2)
T Voo '

Pour certaines méthodes de détermination du rendement, on définit les pertes par conduction

de la maniére suivante :

P, = (;l—SQTPT (E.3)

avec 0, le coefficient de surtension ou facteur de qualité de I’antenne défini plus loin.
11 est aussi possible de traduire ces pertes par le parameétre d’atténuation dans une ligne a,
(Np/m) donné par (E.4).

WHo

ds (E.4)

E.1.1.3 Pertes diélectriques

Les pertes diélectriques sont les pertes dans le substrat. La constante traduisant ces pertes
est la tangente de perte diélectrique tand.

Pour certaines méthodes de détermination du rendement, on définit les pertes par conduction
de la maniére suivante :

P; =tand Q. P, (E.5)

Il est aussi possible de traduire ces pertes, tout comme pour les pertes par conduction, par
le paramétre d’atténuation dans une ligne g (Np/m) donné par (E.6).
w € (€re — 1)
Qg = ——————tand E.6
¢ 2\/€re(e, — 1) (E.6)
Dans le cas ol €. =~ €., alors 'expression se simplifie par (E.7). Ceci est vrai en particulier
si¥>>1ouer:1.

Qg =

Yy ;re tand (E.7)
c

E.1.2 Coefficient de surtension

Le coefficient de surtension ou facteur de qualité de I’antenne est donné par le rapport de
I’énergie stockée W, pendant une période par ’antenne sur 1’énergie utile rayonnée. Cela peut
se traduire par :

Qr = (E8)
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L’énergie stockée dans l’antenne est donnée par une intégrale sur le volume situé sous 1’an-

tenne :
W, = L& /// | E|2dw (E.9)
2 volume

La définition du rendement ou efficacité pour une antenne peut étre multiple. La puissance
utile est elle toujours la méme, c’est-a-dire P,. La puissance perdue peut par contre tenir compte
ou non de la puissance réfléchie Pyegqdapt & U'entrée de I'antenne lorsque celle-ci est désadaptée.
Ainsi, il y a principalement deux efficacités : ’efficacité d’antenne 7, et 'efficacité de rayonnement
7y, donnés par les relations suivantes :

E.1.3 Rendement

Pr

77(1 = PT+PC+Pd+Pdesadapt (E].O)
Py

" = PTP.TP; (E.11)

Ici, c’est la deuxiéme définition qui est utilisée pour 7 et on a donc plusieurs écritures possibles
du rendement :

U = 1+P%Pd (E.12)
P
_ 1
T T 150 tani+ Q. 5 (E-13)

E.2 Meéthodes de calcul du rendement d’une antenne patch rec-
tangulaire

Dans cette partie, on étudie ’antenne patch rectangulaire de la Figure E.1. Quatre méthodes
de calcul du rendement de cette antenne sont présentées. Deux sont basées sur le calcul de I’énergie
stockée W, et deux sur un calcul direct de P‘%Pc par bilan de réflexions dans la structure.

E.2.1 Meéthodes basées sur le calcul de I’énergie stockée

Comme le montre I'équation (E.9), pour calculer 'énergie stockée, il faut déterminer le champ
électrique E sous ’antenne. Pour simplifier le calcul, on considére que le champ est uniforme selon
la hauteur Oz : ainsi, on peut considérer que E(M) = V(,iv[) avec V(M) tension en un point M
du patch. De plus, on considére que seul le mode longitudinal TEM est excité sur 'antenne. On
peut alors considérer que V(M) est uniforme transversalement (suivant la direction Oy). Ainsi,
la détermination de la tension V le long de I’antenne permet de calculer ’énergie stockée par la
relation (E.14).

1 h w L
W, = —eoe,/ /2 /2 Y 2 gy
2 =0 Jy=—w J_L h
2 2
oL W e E 14
a-geoerf _%| (z)|"dx (E.14)

Pour déterminer le profil de tension le long de I'antenne, on utilise deux méthodes.
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Fi1G. E.1 — Antenne patch rectangulaire : géométrie et modéle

E.2.1.1 Meéthode simplifiée

Cette premiére méthode utilise le fait que 'antenne se trouve & la résonance. Si on ne tient
pas compte des débordements de champ en bord de patch (C = oo) et de U'influence des pertes
(G = oo et a = 0) sur le profil de tension, autrement dit si on considére que I’antenne est un
résonateur \/2 sans perte, on a alors : V(z) = Vjcos(fz) avec SL = m. On utilise ce résultat
établi dans un cas trés simplifié pour calculer ’énergie stockée W,. On obtient ’expression (E.15).

1

w 1
W, o= 5e06 / Vo cos(ﬁm)| dzW, = eoe,«—VO /Lcos (Bz)d

2

1 W L
 qen———
4707 h

Pour la puissance rayonnée, on détermine les tensions aux extrémités du patch V(L) =

—V(—=L) = V. Ainsi, en utilisant la relation (E.1), on trouve I'expression de P, donnée par
(E.16).

W, = Vi (E.15)

P, =GV{ (E.16)

A partir des relations (E.15) et (E.16) et de la définition (E.8), on en déduit la relation (E.17)
donnant le facteur de qualité (), de ’antenne.

wfege, W L

@ ==

(E.17)

E.2.1.2 Méthode plus compléte

Pour déterminer le profil de tension, on utilise cette fois-ci un modéle plus exact de I’antenne :
c’est-a-dire que ’on prend en compte les débordements de champ et les pertes dans I'antenne.
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Pour cela, on définit un coefficient d’atténuation global tenant compte des pertes par conduction
et des pertes diélectriques : & = a, + a4 en Np/m. Le modéle utilisé pour I'antenne est celui de
la Figure E.1. Aprés avoir déterminé V(x) tout le long de 'antenne, on en déduit les relations

suivantes qui permettent de calculer ), = ‘*’W‘l :
1
= egeTW/ )2 (E.18)
1
P =1a [|V<—L/2)|2 v |V(L/z)|2] (E.19)

E.2.2 Meéthodes basées sur un bilan en réflexion

Pour ces méthodes, on utilise le modéle de la Figure E.1 et on fait intervenir le coefficient de
réflexion aux extrémités du patch p. Ce coefficient est donné par les relations suivantes :

Y.-Y 1-
— e 7Y (E.20)
Y.+Y 1+y
avec Y, = - l'admittance caractéristique de la ligne microruban.

Y=G+ ij l’admlttance de bout de patch
Yy = ;,/C I’admittance réduite de bout de patch.
E.2.2.1 Résultat de James et Hall (1981) [60]
James et Hall ont calculé, par une méthode approchée, qu’un résonateur demi-onde posséde

un facteur de qualité dont I’expression est donnée ci-dessous :

7|p|
= E.21
QT‘ 1 _ |p|2 ( )

E.2.2.2 Calcul complet

Nous allons, dans cette partie, détailler le calcul du bilan de puissance dans une ligne de

- . R ) 1 P,
transmission quelconque (pas forcément a la résonance). Nous en déduirons le rapport 7= =

P C;,“ P4 Nous utilisons le modele de la Figure E.2 pour réaliser le bilan de puissance, en partlcuher

grace au formalisme des ondes incidentes a; et réfléchies b;. L’alimentation de ’antenne est placée
a une distance L; du bord gauche de 'antenne (Lj + Ly = L).
Détermination des puissances

Au niveau de 'alimentation, on définit la répartition de puissance incidente entre les deux
troncons de ligne par la relation (E.22) dérivée de la conservation de tension au niveau de
I’alimentation : a1 + by = ag + bs3.

14+ 5%
a___ o (E.22)
as 1+ 2

ai

Au niveau des lignes de transmission, on peut définir les quatre relations suivantes :
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a Y.L b | b Y L “a
C—/—| |G Alimentation c_—| |G

Fi1G. E.2 — Modéle de ’antenne patch rectangulaire utilisé pour le bilan de puissance

by = e 2l iBlig, (E.23)
by = el iflig, (E.24)
by = e L2 IBl2g, (E.25)
by = e bz iflzg, (E.26)

Au niveau des extrémités de I’antenne, on peut définir les deux relations suivantes :

as = pbg (E27)
a4 = pb4 (E.28)

11 est possible d’exprimer ensuite les puissances au niveau des entrées et sorties des troncons
de ligne.

— Puissance a I'entrée du premier trongon : P; = |a1|? — |by|?
— Puissance a la sortie du premier troncon : Py = |by|? — |ag|?
— Puissance a I'entrée du deuxiéme trongon : P3 = |az|> — |b3|?
Puissance 4 la sortie du deuxiéme troncon : Py = |by|? — |ay|?

A Taide des relations entre ondes a; et b; et les expressions de ces puissances, on en déduit :

Po= laf (1= e (B.29)
o= P e (1-1o2) (8.30)
Py = las|? <1 p|%e 4aL2> (E.31)
P= P e (1-10p) (B.32)

(E.33)
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avec ,
14+ pef2aL1 67]2ﬂL1

a3 = a -
3 1 1 + p672aL2 67]2,31/2

Détermination des pertes et de la puissance rayonnée

Pour déterminer les pertes dans une ligne microruban, on soustrait la puissance en sortie de
la ligne a la puissance en entrée. Cette différence donne les pertes de la ligne. De méme, au niveau
d’une réflexion, la perte par rayonnement est donnée par la différence de la puissance incidente
moins la puissance réfléchie, qui est, dans notre cas, la puissance au niveau de la discontinuité.
On peut donc écrire :

— Pertes dans les lignes : P, = Py1 + Ppo =Py — P, + P3 — Py.
— Puissance rayonnée : P, = Py + Pro = Py + Py.

— Puissance fournie & 'antenne : Py, = P + P, = P + P3

A partir des puissances calculées précedemment, on peut donc en déduire les pertes et la
puissance rayonnée de I’antenne en fonction d'un parameétre comme par exemple |aq].

1 +p672aLlefj2ﬂL1 2

Pp — |a1|2 (1 _ e—QaLl) (1 4 |p|26—4aL1) 4 (1 _ 6—2aL2) (1 4 |p|26—4aL2)

1 + p 67206112 e*jQIBLQ
(E.34)

14 pe20l1 ¢=i26Ln

2
Py =la1*(1 - |p?) [e—ml 4 ¢ 20l2 ] (E.35)

1 + P e—2aL2 e—j2BL2

Rendement

On reprend la définition (E.12) :
1

1+

avec le rapport de la puissance perdue sur la puissance rayonnée donnée par :

Ui

1ype=20Ll1e=i2BL1

P, (1 — eanLl) (1 + |p|2e*404L1) + (1 — e*QGLg) (1 + |p|26*4aL2) 1+pe 2al2e 72PL; E30
Fr (1 _ |p|2) e—2ali | g—2aLs 14pe2aly =261 2] )

T+pe20L2— 7281y
E.3 Comparaison des méthodes de calcul du rendement d’une
antenne patch rectangulaire

E.3.1 Antenne a W/h > 1

La premiére antenne patch rectangulaire utilisée pour comparer les méthodes est celle de la
figure E.3 (L=147mm, W=90mm et h=1mm) de fréquence de résonance 1 GHz. On utilise un
substrat de permittivité égale & 1 pour ne pas avoir d’onde de surface. Ainsi, seules les pertes par
conduction et diélectriques sont présentes. Les résultats donnés par les méthodes sont comparés
a ceux d’une simulation sur IE3D.
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a4 A

| /mm 73 1Imm

Fi1G. E.3 — Antenne patch rectangulaire utilisée pour la comparaison

E.3.1.1 Pertes diélectriques

On considére, dans ce premier cas, des pertes diélectriques seules : §; = 0. Le tableau E.1
donne les valeurs de rendement calculées et simulées pour différentes valeurs de ay.

On remarque que, pour cette antenne, les différentes méthodes donnent des résultats avec
moins de 7% d’écart par rapport a la simulation IE3D. Les valeurs données par les différentes
méthodes permettent une bonne estimation du rendement.

E.3.1.2 Pertes par conduction

On considére, dans ce deuxiéme cas, des pertes par conduction seules : tand = 0. Le tableau
E.2 donne les valeurs de rendement calculées et simulées pour différentes valeurs de ..

On remarque que, pour cette antenne, les différentes méthodes donnent des résultats a peu
prés identiques mais la simulation TE3D est elle différente. L’estimation du rendement semble
néammoins correcte.

E.3.1.3 Pertes par conduction et diélectriques

On considére, dans ce troisiéme cas, des pertes par conduction et diélectriques. Le tableau
E.3 donne les valeurs de rendement calculées et simulées pour différentes valeurs de a, et ay .

Encore une fois, les résultats donnés par les différentes méthodes sont trés proches et ren-
seignent de fagon pertinente sur le rendement de I'antenne.

E.3.2 Antenne a W/h modéré

La seconde antenne utilisée pour comparer les méthodes de calcul du rendement est une
antenne ayant les caractéristiques suivantes : L = 147mm, W = 10mm, h = lmm et ¢, = 1. Pour
ce cas, nous nous limiterons au cas général ot les deux pertes sont présentes dans la structure. La
tableau E.4 donne les résultats des calculs par les différentes méthodes et par simulation TE3D.

On remarque que, pour cette antenne, les méthodes donnent des résultats trés différents.
Néammoins, il semble que les méthodes basées sur le calcul du coefficient de réflexion sous-
estiment le rendement. Les méthodes basées sur le calcul de I’énergie stockée donnent une ap-
proximation sans doute plus réaliste de celui-ci.

E.3.3 Bilan

Les différentes méthodes présentées dans cet annexe ont été testées sur le cas d’antennes
patchs rectangulaires. Deux résultats principaux se dégagent. Tout d’abord, les méthodes utili-
sant le calcul de I’énergie stockée W, donnent, quelle que soit I’antenne, une bonne approximation
du rendement de celle-ci. Les méthodes basées sur le calcul du coefficient de réflexion sont, par
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aqg(Np/m) | W, simple | W, compléte | James et Hall | Bilan puissance | IE3D
0.0052 89.8 90 89.15 89.15 89
0.0524 46.8 47.3 45.1 45.1 45.2
0.2095 18.0 18.3 17.0 17.1 17.15
1.0476 4.2 4.3 3.95 4 3.98
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TAB. E.1 — Rendements (en %) calculés par les différentes méthodes et simulés sur IE3D en
présence de pertes diélectriques uniquement (W/h = 90)

ac(Np/m) | W, simple | W, compléte | James et Hall | Bilan puissance | IE3D
0.0079 86 86.2 85.1 84.5 89.2
0.025 65.9 66.4 64.4 63.3 2.7
0.1748 21.7 22 20.5 19.8 28.1

TAB. E.2 — Rendements (en %) calculés par les différentes méthodes et simulés sur IE3D en
présence de pertes par conduction uniquement (W /h = 90)

ac(Np/m) | ag(Np/m) | W, simple | W, compléte | James et Hall | Bilan puissance | IE3D
0.0079 0.0052 78.3 78.6 7.1 76.6 78.5
0.025 0.0105 57.3 57.8 55.7 54.8 58.2
0.025 0.105 26.4 26.8 25.1 249 25.6
0.1748 0.0105 20.6 21 19.5 18.8 22.3
0.1748 0.105 14.5 14.7 13.7 13.3 15.05

TAB. E.3 — Rendements (en %) calculés par les différentes méthodes et simulés sur IE3D en
présence de pertes par conduction et diélectriques (W/h = 90)

ac(Np/m) | ag(Np/m) | W, simple | W, compléte | James et Hall | Bilan puissance | IE3D
0.031 0.0105 13.8 14.1 10.7 9.0 17.8
0.0098 0.0052 30.1 30.5 244 21.5 36.8

TAB. E4 — Rendements (en %) calculés par les différentes méthodes et simulés sur IE3D en
présence de pertes par conduction et diélectriques (W/h = 10)
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contre, peu précises pour p trés proche de 1, ce qui est le cas pour les lignes de transmission
de largeurs faibles. Par contre, pour les lignes a W/h élevé (typiquement supérieur a 20), elles
donnent des résultats tout & fait correct.

11 est donc important de voir leffet du rapport W/h sur le rendement de ’antenne. Ceci peut
étre fait en calculant, pour o, et tand donnés, le rendement en fonction de W/h. On obtient
les courbes du graphique E.4. On remarque que le rendement estimé par les méthodes de calcul
d’énergie stockée est toujours supérieur & celui estimé par les méthodes basées sur le calcul du
coefficient de réflexion.

On remarque que pour W/h < 40, les simulations IE3D semblent avoir une déformation
anormale par rapport aux courbes données par les modéles. On peut donc émettre un doute
sur la précision des résultats donnés par IE3D. Si 'on regarde de fagon générale les courbes de
rendement en fonction de W/h, on voit que les allures sont identiques, que les valeurs données
par les méthodes de calcul d’énergie réactive sont plus élevées et plus proches des simulations
que celles données par le calcul du coefficient de réflexion.

On utilisera donc, de préférence, une méthode utilisant le calcul de I’énergie réactive stockée
dans ’antenne.
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Résumé en frangais

Avec le nombre croissant de services accessibles par l'utilisateur sur un terminal mobile, les caractéristiques
multi-standards et la reconfigurabilité des chaines radio-fréquences aménent des contraintes de conception de
plus en plus importantes sur les composants RF, en particulier sur les filtres. La solution que nous proposons
dans ce travail consiste a répartir la fonction de filtrage sur I'ensemble de 1'émetteur RF. Ainsi, tout en gardant sa
fonctionnalité premiére, chaque composant (filtre, duplexeur, amplificateur, antenne...) apporte une fonction de
filtrage supplémentaire et/ou complémentaire qui permet, une fois intégré dans l'ensemble de la chaine, de
répondre aux gabarits imposés par les différents standards. Ce mémoire présente une premiére étude sur ce sujet.
Il met en évidence la faisabilité du concept de filtrage réparti, avec la présentation de quelques architectures
multi-fonctions : amplificateur-filtrant, diviseur de puissance filtrant, antenne filtrante...

Titre et Résumé en Anglais

OPTIMIZATION OF COMMUNICATION TERMINAL PERFORMANCES
BY MASTERING OF THE FILTERING DISTRIBUTION IN A HF TRANSMITTER

Due to the increasing number of user applications available on mobile phones, raising requirements on the radio-
frequency components and particularly on the filters are a consequence of the multistandard characteristics and
the reconfigurable RF systems. In this work, we propose a solution which consists in distributing the filtering
function on the entire RF transmitter. Thus, while maintaining its basic functionality, each component (filter,
diplexer, amplifier, antenna) creates additional filtering so that the filtering capabilities of the global transmitter
are satisfactory for the different standard requirements. This dissertation presents a first study on this subject. It
demonstrates the feasibility of the filtering distribution concept, showing several multi-functional architectures
such as filtering-amplifiers, filtering-power-dividers, filtering-antennas. ..
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Mots-clés :

Télécommunications — Amplificateur de puissance — Antennes microrubans — Multi-standard — Filtre transverse
— Diviseur de puissance — Antennes multi-bandes.

Discipline : Electronique
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