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Introduction Générale

Dans des circuits complexes comprenant, un grand nombre de fonctions passives (filtres, cou-
plers,...) ou actives (LNA,....), une des nécessités réside dans la connaissance des interactions qu’ils
existent entre les éléments constituants. Ces interactions, liées à la propagation des champs électro-
magnétiques dans le circuit, dégradent les performances du système globale - par exemple : Courants
induits sur les pistes par propagation de champs électromagnétiques issus eux même de pistes ad-
jacentes -. Cette tendance est accentuée par un besoin grandissant de miniaturisation conjuguée à
une montée en fréquence des composants.

S’il est possible de s’affranchir d’une partie des interactions par une approche “software” -
programmation spécifique des puces - d’autres nécessitent de travailler sur le layout du circuit :
plus particulièrement sur la disposition des éléments au sein du circuit (“floor planning”) ou sur la
topologie de ces éléments constituants.

La réduction des interactions entre composants par des approches topologiques implique une
connaissance approfondie des facteurs qui régissent leur(s) fluctuation(s) comportementale(s). La
modélisation électromagnétique se positionne dans cet objectif. Elle permet de générer des modèles
paramétrés sur les grandeurs physiques régissant les comportements effectifs des structures du cir-
cuit.

Pour des raisons de ressources actuellement indisponibles, la simulation EM de circuit com-
plet, reste inaccessible. La complexité et le nombre des éléments constituants le circuit imposeraient
des capacités mémoire et des temps de calcul prohibitifs.

La simulation circuit, basé sur l’association ou le chaînage d’éléments de bibliothèque reste
une alternative à une analyse partielle ou complète des circuits. Ce type de simulation, fait référence
à des “modèles” dont les éléments sont élaborés à partir de mesures ou de simulations électroma-
gnétiques. Dans chaque cas, le composant modélisé est considéré isolément, indépendamment de
son environnement. L’association de l’ensemble des éléments indépendants, constituant le circuit,
ne peut être représentative du comportement global du circuit. La question est donc de savoir com-
ment introduire l’interaction entre l’élément et son environnement ? Et de façon plus générale, est
t’il possible d’inclure l’environnement dans le modèle de l’élément ?

Cette dernière question nous amène à introduire la notion de partitionnement car à une échelle
de “maillage” supérieure, l’élément peut être intégrer dans un système comprenant d’autres com-
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posants identiques ou différents - Par souci de simplification on les considérera en premier lieu
identiques. Ce fractionnement du circuit doit pouvoir distinguer, par ailleurs, les composants de
leur connectique. En d’autre terme, le partitionnement doit pouvoir se faire à différentes échelles
d’observation - système et connectique.

Chaque fragment de circuit, issue du partitionnement doit pouvoir être représenté électrique-
ment et/ou être modélisable. En revanche, un même circuit électrique peut donner lieu, au stade
de la conception dans une technologie donnée à des layout différents. De la même façon, un même
circuit électrique, selon les caractéristiques de la technologie disponible peut imposer des contraintes
de layout (proximité ou connectique) différentes. Ces différences pourront être significatives au ni-
veau des interactions entre le circuit finalement réalisé et son environnement. Il est donc nécessaire
que la représentation électrique puisse contenir l’information de la topologie et des contraintes de
connexion, afin de privilégier un design parmi les autres. La question est donc de savoir comment
distinguer un layout dans une représentation électrique ?

Le layout définit la distribution des champs électromagnétiques et des courants, dont le circuit
électrique doit rendre compte. Représenter électriquement les répartitions de champs signifie donc
pouvoir témoigner de l’énergie réactive stockée et dissipée par l’élément. La combinaison de ces deux
grandeurs définissant, par ailleurs, la surtension. Pour tenter d’incorporer dans le circuit électrique
des informations liées au layout, l’étude doit :

– prendre en compte rigoureusement les caractéristiques technologiques (pertes diélectriques
et métalliques).

– permettre de rendre compte des particularités de la topologie ou de la connectique.
– permettre d’introduire les interactions lors de la conception.

Lorsque le composant se trouve imbriqué dans un environnement, sa répartition de champs
change. Des lors discerner électromagnétiquement l’élément de son environnement - ou les configu-
rations de champs de l’élément, de celles du système dans lequel il est inclus - devient délicat. On
substitue alors à la représentation des éléments, la notion d’état.

De fait, lorsque l’élément est couplés dans un environnement, seul les états du système ainsi
constitué par cette association - système : l’élément dans son environnement -, peuvent donner une
information précise sur les configurations de champs. La superposition des représentations électriques
des états plutôt que celles des constituants individuels permet, en particulier, d’associer selon la
fréquence, les niveaux de perte et de surtension appropriés. Dans le but de privilégier l’utilisation
des états d’un système, plutôt que les éléments qui le composent, l’étude doit démonter :

– Que les états sont mesurables et contrôlables topologiquement.
– Qu’un état est modifiable indépendamment des autres.
– Qu’ils permettent d’apporter des informations sur le layout.
Afin de répondre à ces attentes de l’étude - les couplages diffus restant difficiles à appréhender

-, nous avons étudié des systèmes intrinsèquement couplés : systèmes multiconducteurs et multi-
résonateurs et recherché les représentations électriques les plus pertinentes tant à l’égard de la
largeur de bande considérée que de l’évolution de la surtension associée.
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D’un point de vue expérimental, trois technologies ont été utilisées pour appliquer et valider
les concepts d’analyse et de modélisation présentés dans cette thèse :

– La première est une technologie bas coût utilisée au sein du laboratoire MOSE-Supaero sur
substrat époxy.

– La seconde une technologie d’intégration multicouche - composées de BCB - sur substrat
Silicium développée par le LAAS-CNRS.

– La troisième une technologie de report - PICS - crée et étudiée par NXP-Seminconductor.

Le premier chapitre est une introduction à la modélisation EM et aux notions de partition-
nement : il présente l’étude des systèmes à multiconducteurs. Ces systèmes sont des cas extrêmes
du problème posé par l’influence de l’environnement - le système de ligne - sur le comportement
individuel d’un élément qui le compose - ici une ligne de transmission.

Le second chapitre s’intéresse à la modélisation des systèmes à multi-résonateurs, en intro-
duisant la notion d’état du système : ces états offrent une signature idéale des répartitions de
champ, et donc des pertes - mais aussi de la surtension - du système. Ce chapitre précise les
nomenclatures et les lois de dégénérescences des états de systèmes à N résonateurs ; il introduit
également l’idée d’“interrupteurs électromagnétiques” permettant la création de connexion(s) “vir-
tuelle(s)” d’élément(s) flottant(s) présent(s) dans le système. Leur rattachement au système modifie
les propriétés des états et, par conséquent, permet de contrôler la réponse fréquentielle du système.
Les validations expérimentales des modélisations de la surtension des systèmes résonants, ont été
réalisées au laboratoire MOSE / Supaero sur substrat époxy.

Le troisième chapitre, répertorie, en premier lieu, les différentes grandeurs permettant la ca-
ractérisation des technologies. Une nouvelle variable topologique est adoptée, et assimilée à l’énergie
réactive emmagasinée par le système. Le concept d’état, introduit dans le chapitre 2 est ici utilisé
afin d’analyser les rôles et les effets des fluctuations topologiques - effets de substrat et de “groun-
ding” - sur les états de systèmes sélectifs conçus sur une technologie d’intégration développée par le
LAAS-CNRS. Ce chapitre doit, en autre, répondre à la possibilité d’intégrer des structures sélectives
performantes sur les couches de BCB.

Enfin le dernier chapitre imbrique la notion d’état dans la modélisation électromagnétique
large bande. Le but étant d’incorporer des effets de layout et/ou de connexion dans la modélisa-
tion. Cette étude est basée sur la mesure de structures élaborées sur les technologies développées
respectivement par NXP-Semiconductor et le LAAS-CNRS.

Il examine ensuite, une méthode de caractérisation des éléments de connexion verticaux - les
vias holes -.

Afin de s’affranchir de l’utilisation de ces connexions verticales, une étude est finalement
entreprise sur l’incidence de la présence d’une métallisation arrière flottante sur un système couplé.

25





C
ha

pi
tr

e1 Introduction à la Modélisation

Électromagnétique

Ce chapitre initie un discours sur la modélisation électromagnétique
(EM) de circuit complexe. L’on introduit ici la notion de partitionne-
ment, qui reste conceptuellement totalement indépendante des techno-
logies utilisées. Il s’agit de scinder un circuit en blocs élémentaires où
les interactions au sein de chaque sous-système sont prises en compte.
L’on tente donc d’enrichir la diversité des éléments de bibliothèques,
en s’appuyant dans un premier temps sur les systèmes constitués de
multi-conducteurs.

Introduction

Les circuits et systèmes analogiques RF sont habituellement basés sur des représentations
schématiques de design et des méthodologies de simulations. Le point critique des représentations
électriques est leur incapacité à rendre compte des données de layout et d’architecture relatifs à
une topologie spécifique dans les circuits équivalents. Ce fait est partiellement dû aux limites de
l’approche nodale des lois de Kirchoff, qui s’appuient sur des concepts de courant et de tension
plutôt que sur des notions de puissance, et qui supposent une référence de masse globale et non une
masse localisée et/ou distribuée dans le circuit.

La modélisation d’un circuit complexe s’appuie généralement sur une discrétisation du layout,
c’est-à-dire sur une représentation électrique élaborée à partir d’éléments infinitésimaux réactifs et
éventuellement résistifs.

La modélisation de circuit plus simple peut se faire par association d’éléments de bibliothèques
- ou kit de design. Ces derniers considèrent certains composants constitutifs du circuit - blocs élé-
mentaires : segments de lignes couplées, capacité MIM, self-inductance, transformateur, connexion
via-hole, pont à air, etc... comme des entités indépendantes. Les techniques de cascade ou de chaî-
nage de ces éléments ne peuvent répondre aux fluctuations de leur comportement lorsqu’ils sont
implémentés ou intégrés dans un environnement [1]. Ces éléments de bibliothèque ne tiennent au-
cun compte des couplages existant entre les différents composants intégrés, qu’ils soient de type
passif ou actif.

Pour pouvoir exploiter l’intégralité des potentialités des technologies d’intégration, l’on peut
envisager la mise en oeuvre de modélisations électromagnétiques. Cette méthodologie de conception
associe les représentations électriques et la simulation électromagnétique (EM), non seulement pour
rendre compte du comportement EM des structures, mais aussi pour générer des représentations
électriques paramétrées prenant en compte l’environnement.

L’avantage de la modélisation EM sur la simulation est son aptitude à compresser les infor-
mations. La modélisation EM génère des blocs distincts qui peuvent être associés entre eux de façon
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à générer la réponse de la structure globale.
Pour obtenir une modélisation EM aussi proche que possible de la réponse mesurée, l’on

peut faire usage du partitionnement des structures. Le partitionnement est une méthodologie de
découpage des composants qui s’appuie sur les répartitions de courants et de champs électromagné-
tiques générés sur la structure. En d’autres termes, dans la modélisation, l’on ne tient compte que
des parties physiques des structures possédant une réelle influence sur leur comportement. A titre
d’exemple, la modélisation d’une ligne coudée doit tenir compte du déficit de courant présenté par
l’angle extérieur du coude. La répartition du courant sur la structure change les longueurs électriques
à prendre en considération dans la modélisation.

Ce premier chapitre est une introduction à la modélisation électromagnétique et aux notions de
partitionnement. Ce dernier étant très général, il pourra se faire sur différentes échelles d’observation
des circuits : d’abord sur des circuits globaux, donnant lieu à la création de blocs élémentaires,
puis au sein même de ces blocs, sur des éléments de connexion. Le premier cas sera illustré par
un cas canonique d’interconnexions couplées, et le second par la modélisation électromagnétique
de différentes structures, telles les structures à méandre. Le cas particulier des systèmes à multi-
conducteurs offre un exemple concret du problème posé par l’influence de l’environnement - le
système de ligne - sur le comportement individuel d’un élément qui le compose - ici une ligne
de transmission. Généralement, pour simplifier, l’approche des multi-conducteurs se fait par une
approche quasi-statique [2]-[5]. Nous avons choisi de l’étudier dans le domaine dynamique (“Full
Wave”), afin d’inclure les pertes du systèmes dans la modélisation, mais aussi l’excitation.

1.1 Notion de partitionnement

Le partitionnement est un découpage pertinent des structures complexes, qui permet de cerner
au plus près leur comportement électromagnétique. Pour exemple, la structure représentée en Fig.??
- structure constituée de différents niveaux de métallisation, de lignes de transmission couplées et
de connexions verticales - ne peut être étudiée comme une juxtaposition d’éléments passifs localisés
ou distribués qui ne tiennent pas compte de l’environnement : elle doit être scindée en sous-blocs
contenant l’information environnementale.

Vias

Interconnexions

M1

M0

M2

Masse

Vias + Pads

Croisements 
d interconnexions

Interconnexions 
coupl es

Fig. 1.1: Principe de partionnement.

Dans la Fig.??, trois blocs peuvent être créés : le premier est un multipôle de lignes couplées
contenant trois lignes de transmission, qui doit pouvoir rendre compte des couplages existant entre
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les différentes interconnexions. Le second est un bloc constitué par un via et ses pads, c’est-à-dire
les métallisations sur lesquelles il s’appuie : l’influence capacitive qu’ils ont sur le comportement EM
du via doit être prise en compte. Le dernier bloc est une superposition de lignes d’interconnexion :
dans ce partitionnement, l’on partitionne un circuit complet, mais chaque bloc élémentaire peut, lui
aussi, faire l’objet d’un partitionnement à une échelle inférieure.

1.2 Partitionnement - Étude d’un cas canonique

L’étude du partitionnement se fait à partir d’un cas canonique d’interconnexions couplées. Ce
cas permet de comprendre les interactions existant entre un élément - une ligne de transmission - et
son environnement - les autres lignes. Finalement l’ensemble, environnement et élément, constitue
un système. Dans un premier temps, l’approche du système s’appuie sur une approche dynamique,
à partir de mesures appropriées ou de résultats de simulation EM. Enfin l’On applique les résultats
obtenus à partir de l’étude des systèmes multiconducteurs à la modélisation de différentes structures.
Par l’une de ces applications, nous tentons de démontrer qu’un hexapôle ne peut être représenté
par l’association de deux octôpoles imbriqués (Partie(1.2.3.3)).

1.2.1 Approche dynamique

Considérons un système symétrique à N conducteurs composé de lignes de transmission iden-
tiques (même largeurs W et même longueurs L), agencées parallèlement et de façon uniforme (même
espacement S). La matrice d’impédance du système de dimension 2Nx2N est obtenue par simula-
tion électromagnétique - donc dans le cas dynamique, ou par des mesures appropriées d’un système
à 2N accès. La connaissance de celle-ci permet, par diagonalisation, de trouver les états propres ou
état d’excitation des N états se propageant sur la structure. A chaque état propre correspond une
impédance caractéristique Z∗ck

, ainsi qu’une constante de propagation γk.

N N+1 

1 2 

2N 

N-1 

v1 v2 vN-1

i1

iN

i2

iN+1

i2N

iN-1

W S

L

Symm trie 
Transverse

Symm trie 
Longitudinale

Masse arri re

Fig. 1.2: Schéma paramétré d’un multiconducteur symétrique

La diagonalisation introduit une transformation semblable, construite sur les vecteurs propres
définis par :

Zxn = ξnxn (1.1)
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et ayant la structure bloc suivante :

P =

[
Wn Wn

Wn −Wn

]
(1.2)

telle que :

P−1.Z.P = Λ (1.3)

avec

Λ = diag(ξ) (1.4)

Dans Eq.(1.2), Wn est la matrice des vecteurs propres du problème quasi-statique associé à la
section droite dans le plan transverse. Pour obtenir la matrice des vecteurs propres P (Eq.(1.2)), il
suffit d’utiliser la parité du plan de symétrie longitudinal : côté pair, les sorties présentent les mêmes
états d’excitation que l’entrée ; côté impair, ces états sont de signes opposés à ceux de l’entrée.

Cette symétrie du N -pôles suggère d’appliquer la transformation Π, telle que :

Π =

[
Wn 0

0 Wn

]
(1.5)

qui traduit la superposition des ondes incidentes et réfléchies. L’application de Π à Z produit, dans
le cas d’un système symétrique de lignes, une matrice diagonale par blocs de dimensions NxN . Nous
introduisons la matrice Λb obtenue, en réordonnant la matrice impédance, de façon que :

VL = Λb.IL (1.6)

où les vecteurs tensions et les courants sont construits non plus en deux blocs consécutifs relatifs
aux entrées et aux sorties, mais en N blocs entrée-sortie consécutifs relatifs aux N lignes XL =
[xI ,xII , ..xk, ..xn] , où xk représente le vecteur (xink

, xoutk ) à XL = VL ou IL. L’application de
P, définie par Eq.(1.5), donne à Λb la structure diagonale par blocs 2 x 2 :

Λb =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

[Zk=1] 0 . . 0

0 [Zk=2] 0 . .

. 0 . . .

. . . . 0

. . . 0 [Zk=N ]

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (1.7)

Les blocs diagonaux de Λb, ont la forme de la matrice d’impédance d’une ligne seule dans l’état
propre k :

Zk = Z∗ck

[
coth(γkL) sinh−1(γkL)

sinh−1(γkL) coth(γkL)

]
(1.8)

où γk et Z∗ck
représentent respectivement les constantes de propagation et d’impédance caracté-

ristique complexe de l’état propre k. L’extraction des constantes secondaires γk et Z∗ck
associées à
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chacun des états propres peut se faire par traitement des matrices de chaîne résultantes des matrices
d’impédance définies en (1.8). L’on peut alors écrire :

Ck =
1

Zk12

[
Zk11

Zk11
Zk22

− Zk12
Zk21

1 Zk22

]
(1.9)

c’est-à-dire :

Ck =

[
cosh(γkL) Z∗ck

sinh−1(γkL)
1

Z∗

ck

sinh−1(γkL) coth(γkL)

]
(1.10)

Le rapport des termes hors diagonaux permet d’obtenir la valeur de la constante secondaire complexe
Z∗ck

, et les valeurs propres de la matrice Eq.(1.10) permettent d’obtenir la constante de propagation
γk, c’est-à-dire les valeurs de αk et βk, mais aussi les valeurs de ε∗eff .

Discussion sur l’orthogonalité des états k

L’on sait que toute matrice symétrique réelle possède des valeurs propres réelles et des vecteurs
propres orthogonaux. La matrice d’admittance ou d’impédance d’un système sans pertes est imagi-
naire pure : en d’autres termes, la matrice des imaginaires est réelle, et obéit donc à ce théorème.
Par conséquent, les états propres d’un système symétrique sans perte sont orthogonaux.

Or, l’orthogonalité des vecteurs propres d’une matrice complexe s’obtient uniquement dans le
cas des matrices hermitiennes (Zij=Z∗ij). La matrice d’un système symétrique à pertes n’étant plus
dans ce cas, il est évident que les pertes du système font perdre l’orthogonalité des états propres.

Remarque sur les impédances complexes

Selon sa définition, Zc doit être vu comme le scalaire qui relie les amplitudes de tensions et de
courants des ondes progressives le long de la ligne à pertes. Si ce scalaire Zc, est complexe, les am-
plitudes des tensions et courants sont déphasées, et plus elles sont déphasées, moins l’onde véhicule
d’énergie active : la puissance est proportionnelle au produit scalaire V (x, y).I(x, y) (propagation
selon z), et l’énergie active est :

V(x,y).I(x,y) = |V(x,y)|.|I(x,y)| cos(ϕ) (1.11)

où ϕ est l’angle de Zc. Les pertes impliquent donc un déphasage entre tension et courant.
De fait l’utilisation de la constante de propagation γ dans les termes d’un calcul de modélisation
implique nécessairement l’utilisation de Zc

∗.

1.2.2 Introduction des cas asymétriques

Pour l’ensemble des cas présentés dans la suite de ce travail, et par souci de simplification, l’on
s’intéressera à des systèmes symétriques, mais la méthodologie présentée ici s’applique tout aussi
bien à des systèmes asymétriques. Rien n’interdit, après diagonalisation, de projeter les vecteurs
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propres d’un système asymétrique sur ceux d’un système identique, mais symétrique : en d’autres
termes, le cas asymétrique devient un problème symétrique couplé.

1.2.3 Applications

Nous exposerons ici la modélisation de différentes structures symétriques présentant des
conducteurs couplés, qu’il s’agisse de structures de type interconnexions couplées ou, plus parti-
culièrement, de filtres composés d’un unique résonateur excité par deux brins en circuit ouvert. Ce
dernier cas sera d’autant plus intéressant qu’il comparera les résultats de modélisation selon deux
méthodologies de génération de la partition, comprenant les couplages entre excitateurs et résona-
teur. Les nomenclatures des états utilisées dans cette partie ne seront pas explicitées, puisqu’elles
feront l’objet d’une étude approfondie dans le chapitre 2. A ce stade, nous considérerons que leurs
indices portant les voyelles E ou O impliquent des configurations de champ particulières.

1.2.3.1 Système de trois conducteurs microruban symétriques

Analyse du système

Cette partie concerne la modélisation d’un système à trois conducteurs identiques, symétriques
et uniformément répartis, en référence à [6] pour le paramètre géométrique μ=1. La Fig.1.3 présente
le type de structure étudiée, ainsi que les différentes impédances de couplage entre conducteurs. Il
est important de noter que la réflexion et la transmission sur le conducteur central (R2 et T2) ne
peuvent être identiques à celles concernant les conducteurs extérieurs (R1 et T1).

1 2 
v1 v2 v3

i1

i2 i3

i4 i5

W S

L

Masse arri re

3 

4 5 6 i6

R1

R2

T1

T2

F1

F2

N1
N2

Fig. 1.3: Schéma paramétré d’un système à trois conducteurs symétriques et six ports d’excitation

Quelles que soient les valeurs de W, S et L données à la structure représentée Fig.1.3, la
matrice d’impédance s’exprime toujours comme suit :
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Z =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

R1 N1 N2 T1 F1 F2

N1 R2 N1 F1 T2 F1

N2 N1 R1 F2 F1 T1

T1 F1 F2 R1 N1 N2

F1 T2 F1 N1 R2 N1

F2 F1 T1 N2 N1 R1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(1.12)

[6] et [7] définissent les états propres d’un système symétrique à trois conducteurs, à partir de
la diagonalisation des matrices L et C, définies dans [2] et décrites dans la partie 1.2.

Dans le cas de [7], l’introduction d’un paramètre géométrique μ - paramètre qui tient compte
de la proportion dimensionnelle du conducteur central par rapport aux conducteurs périphériques
(des conducteurs identiques satisfaisant à la symétrie du système) - permet de définir les états
propres du système à 3 conducteurs comme étant, à une constante de normalisation près, (1, μ, 1)

et (1,−2/μ, 1) pour les états respectivement EE et EO (indicé comme OO dans l’article [7]), et
(1, 0,−1) pour l’unique état impair OO (indicé comme OE dans l’article [7]). Sur l’ensemble du
travail précédent, les systèmes symétriques ont été considérés comme composés de conducteurs
identiques : dans ce cas particulier, μ doit donc être considéré comme égal à 1. Dans ces conditions,
la matrice des vecteurs propres w3 définissant, par colonne, chacun des états propres du système à
3 conducteurs (symétriques, identiques) devrait s’écrire :

W3 = k

⎡
⎢⎣1 1 −1
1 −2 0

1 1 1

⎤
⎥⎦ (1.13)

Cette matrice définit clairement une base, puisque l’ensemble de ces vecteurs-colonnes sont
orthogonaux entre eux, mais il faut y considérer un problème de normation. Elle montre en outre
que l’état impair présente nécessairement un zéro sur le conducteur central, et la condition d’or-
thogonalité impose que, dans le cas d’un système à N conducteurs impairs, il ne puisse exister que
(N − 1)/2 états comportant une composante nulle. Afin de normer cette matrice, il convient de
modifier les valeurs des états propres des états EO et OO, et d’écrire, finalement :

W3 =
1√
3

⎡
⎢⎢⎣
1
√

1
2 −

√
3
2

1 −√2 0

1
√

1
2

√
3
2

⎤
⎥⎥⎦ (1.14)

Une diagonalisation brute, numérique, de la matrice d’impédance d’un Tripôle, lorsqu’il est
constitué de conducteurs identiques et d’égal espacement (Hexapôle en circuit ouvert sur les sorties)
simulé sur le logiciel Sonnet (Version 9.52), et quels que soient la fréquence ou les dimensions des
conducteurs, donne :

W3 =
1√
3

⎡
⎢⎣0.9724 0.7446 −1.2247
1.0531 −1.3752 0.0000

0.9724 0.7446 1.2247

⎤
⎥⎦ (1.15)
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Il est intéressant de noter la grande similitude entre les valeurs numériques de la matrice
Eq.(1.15) et les valeurs rationnelles de Eq.(1.14). Il faut néanmoins préciser que les valeurs des états
pairs (EE et EO) peuvent très légèrement fluctuer selon différents paramètres : la position de la
structure dans la boîte (dont les parois sont considérées comme des murs électriques dans le cas du
logiciel Sonnet (v.9.52)), ou l’utilisation pour l’excitation de “single port” ou de port “autoground”.

A partir de l’équation Eq.(1.2), l’on peut écrire la matrice des vecteurs propres de cette
matrice ; après diagonalisation, l’on obtient Λb, qui après réarrangement Eq.(1.4), peut s’exprimer
comme suit :

Λb =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ZEE11
ZEE12

0 0 0 0

ZEE12
ZEE11

0 0 0 0

0 0 ZOO11
ZOO12

0 0

0 0 ZOO12
ZOO11

0 0

0 0 0 0 ZEO11
ZEO12

0 0 0 0 ZEO12
ZEO11

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(1.16)

avec :

Zk11
= Z∗ck

coth(γkL) (1.17)

Zk12
= Z∗ck

sinh−1(γkL) (1.18)

En comparant les expressions de Eq.(1.14) et Eq.(1.16), l’on peut faire la relation entre les
états générés sur la structure et les composantes de vecteurs propres ou états d’excitation qui les
caractérisent.

La comparaison des Eq.(1.16) et Eq.(1.40) montre que, si la première est constituée de 8
paramètres - R1, R2, T1, T2, N1, N2, F1, F2 - la seconde n’en présente que 6 - ZEE11

, ZEE12
, Z0011

,
Z0012

, ZE012
, ZE012

. Il y a donc deux termes dans Eq.(1.40), qui sont des combinaisons linéaires de
6 des 8 termes de cette même matrice. L’on trouve que R2 et T2 s’exprime comme suit :

R2 = R1 +N2 −N1 (1.19)

T2 = T1 + F2 − F1 (1.20)

Ces deux expressions démontrent qu’à partir de la connaissance de la réflexion (respectivement
transmission) sur les lignes extérieures, et des couplages proches (respectivement lointains) entre
ligne adjacentes ou éloignées, il est possible de connaître la réflexion sur la ligne centrale. Si l’on
généralise ce cas à l’ensemble des systèmes à N2p+1 conducteurs, les réflexion et transmission sur le
conducteur central seront toujours exprimables à partir de la connaissance des autres termes de la
matrice d’impédance.

La Fig.1.4 présente les différentes configurations des états générés sur une structure à trois
conducteurs, par ordre croissant d’apparition fréquentielle. L’on peut noter l’alternance des états
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pairs et impairs dans leur ordre croissant d’apparition fréquentielle, une particularité qui sera réuti-
lisée dans le chapitre 2.
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Fig. 1.4: Représentation des états se propageant sur un système à 3 conducteurs en microruban. État EE (a). État
OO (b) et État EO (c)

Génération du modèle

Les représentations des états du système à 3 conducteurs, dans Fig.1.4, sont données pour un
mur magnétique dans le plan de symétrie longitudinale. Nous verrons par la suite que l’état OO

sera indicé O pour des questions de nomenclature (chapitre 2). A partir de la matrice Eq.(1.16),
après réarrangement inverse (voir (Eq.1.4)), mais aussi de la matrice Eq.(1.14) imbriquée dans
Eq.(1.5), il est possible de calculer analytiquement les termes de la matrice Z de l’hexapôle par la
transformation :

Z = Π.Λ.Π−1 (1.21)

et l’on obtient :

R1 =
ZEE11

3
+

ZEO11

6
+

ZOO11

2
(1.22)

R2 =
ZEE11

3
+
2ZEO11

3
(1.23)

N1 =
ZEE11

3
− ZEO11

3
(1.24)

N2 =
ZEE11

3
+

ZEO11

6
− ZOO11

2
(1.25)

T1 =
ZEE12

3
+

ZEO12

6
+

ZOO12

2
(1.26)
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T2 =
ZEE12

3
+
2ZEO12

3
(1.27)

F1 =
ZEE12

3
− ZEO12

3
(1.28)

F2 =
ZEE12

3
+

ZEO12

6
− ZOO12

2
(1.29)

Il est possible de quantifier l’importance de chacun des états pairs dans l’expression de R1 ou
de T1 ; en effet, la parité du système impose que :

R1 =
ZE11

2
+

Z011

2
(1.30)

avec ZE11
et ZO11

représentant les impédances d’entrée du système dans chacun des états
respectivement pair et impair, par le plan de symétrie transverse principal P1 ; ce plan se situe
sur un conducteur. Il est possible de positionner un mur électrique ou magnétique dans l’espace
inter-conducteurs, après dissociation des deux sous-systèmes créés par le plan de symétrie P1, mais
uniquement lorsque celui-ci héberge un mur magnétique (dans le cas où il est électrique, le zéro
de courant sur le conducteur central impose obligatoirement un mur électrique dans l’espace inter-
conducteurs : cette observation sera approfondie dans le chapitre 2). L’impédance d’entrée de l’état
pair par le plan principal P1 peut donc être décomposée en deux impédances, paire et impaire, selon
la nature du mur hébergé dans l’espace inter-résonateurs ; par conséquent, l’on peut écrire, à partir
de Eq.(1.22) et Eq.(1.30) :

R1 =
1

2

[
2

3
ZEE11

+
1

3
ZEO11

]
+
1

2
[ZOO11

] (1.31)

On peut procéder d’une façon identique avec T1 et écrire :

T1 =
1

2

[
2

3
ZEE12

+
1

3
ZEO12

]
+
1

2
[ZOO12

] (1.32)

Dans le cas très particulier étudié ici, l’on peut constater que l’état à parité uniquement pair
a deux fois plus d’importance que l’état mixte dans la valeur de l’état pair de l’impédance d’entrée
des conducteurs extérieurs.

Résultat de la modélisation

La Fig.1.5 montre que les résultats de modélisation EM et de simulation EM sont en parfait
accord, et ce, sur une bande de 20 GHz (large bande), en tenant compte du fait que les impédances
caractéristiques et permittivités effectives complexes de chaque état ont été conservées constantes
sur l’ensemble de la bande.

Le Tab.1.1 présente les valeurs de Z∗ck
et ε∗effk

obtenues par diagonalisation de la matrice
d’impédance du système simulé sur le logiciel Sonnet (V.9.52). L’on remarque que chaque état
possède ces valeurs d’impédances et de permittivités relatives, mais aussi ces pertes, qui diffèrent
d’un état à l’autre : les états peuvent donc être classés selon leur niveau de pertes.
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Tab. 1.1: Paramètres du modèle. Valeurs de constantes secondaires des états k.

état Zck

∗ εeffk

∗

EE 220.19-j*33.03 2.10-j*0.17
OO 114.35-j*0.79 1.80-j*0.005i
EO 78.75-j*0.47 1.71-j*0.01i
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Fig. 1.5: Comparaison Modélisation EM et Simulation EM pour 3 conducteurs couplés sur un substrat d’époxy de
largeur W et d’espacement entre conducteurs S identiques.

1.2.3.2 Système de quatre conducteurs microruban symétriques

Analyse du système

Dans cette partie, nous allons modéliser un système à quatre conducteurs identiques, sy-
métriques et uniformément répartis. La Fig.1.6 présente le type de structure étudiée, ainsi que
les différentes impédances de couplage entre conducteurs. Contrairement au cas précédent à trois
conducteurs, le plan de symétrie principal P1 se situe dans un espace inter-conducteurs.
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S
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Fig. 1.6: Schéma paramétré d’un système à quatre conducteurs symétriques et huit ports d’excitation
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La symétrie de la structure présentée sur la Fig.1.6 impose que les impédances de couplage
entre les différents conducteurs soient réciproques (Zi,j=Zj,i). Quelles que soient les valeurs de W ,
S et L données à la structure présentée Fig.1.6, la matrice d’impédance s’exprime toujours comme
suit :

Z =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

R1 N1 N2 N3 T1 F1 F2 F3

N1 R2 N4 N2 F1 T2 F4 F2

N2 N4 R2 N1 F2 F4 T2 F1

N3 N2 N1 R1 F3 F2 F1 T1

T1 F1 F2 F3 R1 N1 N2 N3

F1 T2 F4 F2 N1 R2 N4 N2

F2 F4 T2 F1 N2 N4 R2 N1

F3 F2 F1 T1 N3 N2 N1 R1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(1.33)

Les vecteurs propres wn (1.2) et (1.5) obtenus par la diagonalisation de cette matrice s’écrivent,
quelle que soit la fréquence :

W4 =

√
1

4

⎡
⎢⎢⎢⎣

A −B D C

B A C −D

B A −C D

A −B −D −C

⎤
⎥⎥⎥⎦ (1.34)

Cette matrice, contrairement à w3, ne comporte pas de zéro : il est donc plus délicat de calculer les
valeurs rationnelles des composantes de ses états propres. Une diagonalisation brute d’un quadripôle
(octopôle dont 4 accès sont en circuit ouvert) - nous nous intéressons au cas comportant un mur
magnétique dans le plan de symétrie longitudinal - donne :

W4 =

√
1

4

⎡
⎢⎢⎢⎣
1.0238 −0.9756 0.7574 1.1943

0.9756 1.0238 1.1943 −0.7574
0.9756 1.0238 −1.1943 0.7574

1.0238 −0.9756 −0.7574 −1.1943

⎤
⎥⎥⎥⎦ (1.35)

Les valeurs de rationnels déjà utilisées dans le cas de trois conducteurs (Partie 1.2.3.1) donnent les
plus proches valeurs des composantes numériques trouvées dans (1.35) A=B=1, D=

√
1/2 ≈ 0.7071

et C=
√
3/2 ≈ 1.2247.

Nous pouvons constater que le mur magnétique sur le plan de symétrie principal d’un système
à 4 conducteurs impose que les composantes des vecteurs propres du sous-système constitué restent
proches de celles du cas à deux conducteurs (1,-1) ou (1,1). Toutefois, il est important de noter que la
présence du mur magnétique sur le plan de symétrie principal génère un sous-problème asymétrique -
un mur, deux conducteurs, l’espace libre -, contribuant à la fluctuation des valeurs des états propres,
qui ne sont plus tout fait égales à 1. Dans le cas des sous-problèmes impairs, cette fluctuation est
beaucoup plus importante, puisque les valeurs sont très éloignées de (1,-1) ou (1,1).

Comme dans le cas à trois conducteurs précédemment présenté, l’on peut extraire Λb, qui
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s’exprime ainsi :

Λb =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ZEE11
ZEE12

0 0 0 0 0 0

ZEE12
ZEE11

0 0 0 0 0 0

0 0 ZEO11
ZEO12

0 0 0 0

0 0 ZEO12
ZEO11

0 0 0 0

0 0 0 0 ZOE11
ZOE12

0 0

0 0 0 0 ZOE12
ZOE11

0 0

0 0 0 0 0 0 ZOO11
ZOO12

0 0 0 0 0 0 ZOO12
ZOO11

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(1.36)

Avec

Zk11
= Zck

coth(γkL) (1.37)

Zk12
= Zck

sinh−1(γkL) (1.38)

En comparant les expressions de Eq.(1.35) et Eq.(1.36), nous pouvons faire la relation entre
les états générés sur la structure et les états d’excitation qui les caractérisent. La Fig. (1.7) présente
les différentes configurations des états générés sur une structure à quatre conducteurs par ordre
croissant d’apparition fréquentielle (l’on note toujours l’alternance des états pair et impair).
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Fig. 1.7: Représentation des états se propageant sur un système à 4 conducteurs en microruban. État EE (a). État
EO (b). État OE (c). État OO (d)
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Notons que, dans Eq.(1.35) et Eq.(1.33), les états et leurs états d’excitations (vecteurs propres)
sont regroupés par parité - d’abord pairs, puis impairs -, mais cet ordre, présenté sur la Fig.1.7,
n’est pas celui de leur apparition fréquentielle.

Génération du modèle

Comme dans le cas à trois conducteurs, il est possible de calculer analytiquement les termes
de la matrice Z de l’octopôle, à partir de la matrice Eq.(1.33) et après réarrangement inverse (voir
Eq.(1.4)), mais aussi de la matrice Eq.(1.35) imbriquée dans Eq.(1.5), par la transformation :

Z = Π.Λ.Π−1 (1.39)

L’ensemble des expressions de chacun des couplages de la matrice Eq.(1.33) ne sera pas donné
ici, mais chacun des termes est composé de la contribution de chacun des états propres pondérés
par des combinaisons des composantes des vecteurs propres, comme dans le cas des expressions
Eq.(1.22)-Eq.(1.29).

Résultats de la modélisation

La Fig.1.8 montre que les résultats de simulation et de modélisation restent proches pour les
paramètres de réflexion observables. Le Tab.1.2 présente les valeurs de Z∗ck

et ε∗effk
obtenues par

diagonalisation de la matrice d’impédance du système simulé sur le logiciel Sonnet (V.9.52).

Tab. 1.2: Paramètres du modèle. Valeurs de constantes secondaires des états k..

état Zck

∗ εeffk

∗

EE 242.75-j*6.59 2.25-j*0.13
OE 126.46-j*0.17 1.89-j*5e-3
EO 94.69-j*0.16 1.84-j*6e-3
OO 79.07-j*0.16 1.84-j*7e-3
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Fig. 1.8: Comparaison Modélisation EM et Simulation EM pour 4 conducteurs couplés sur un substrat d’époxy de
largeur W et d’espacement entre conducteurs S identiques.
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Dans la suite de ce travail, nous étudierons différents types de structures à conducteurs couplés,
à partir de la modélisation des multiconducteurs énoncée dans cette partie du chapitre 1. L’on
s’intéressera tout particulièrement à la modélisation de structures à méandres comportant trois ou
quatre conducteurs parallèles, ou de filtres comportant un pôle.

1.2.3.3 Hexapôle modélisé par des octopôles imbriqués

L’objectif de cette partie est de comparer la modélisation d’un hexapôle élaboré à partir d’un
système à 3 conducteurs avec celle issue de l’association de deux octopôles imbriqués ; puis d’ap-
pliquer ces deux types de modélisation au fonctionnement d’un filtre à un pôle conçu et mesuré
Fig.1.9, dont l’unique résonateur est excité par couplage électromagnétique. La Fig.1.9(a) montre
la photographie du filtre à modéliser selon les règles de partitionnement établies sur la Fig.1.9(b).
Ce filtre est conçu sur un substrat de silicium de 525 μm d’épaisseur (εr=11.7), sur lequel re-
posent deux couches successives de BCB (Benzo-Cyclo-Butene) d’épaisseur respective 10 μm et 15
μm (Fig.1.11(b)). Cette technologie développée par le LAAS-CNRS fera l’objet d’une étude plus
approfondie dans le chapitre 3.

Il faut noter que la Fig.1.9(a) présente un filtre dont les plans de masses sont coplanaires.
L’étude présentée ci-après est faite sur une structure identique, mais présentant un plan de masse
arrière, dans la mesure où la génération d’un modèle de trois lignes couplées n’est pas accessible
lorsque celles-ci présentent un plan de masse coplanaire (le conducteur central n’a aucun plan de
masse en regard). D’un point de vue plus général, la notion de modélisation de N conducteurs
couplés - N>2 -, à partir de la théorie des lignes, n’a pas de sens en dehors du cas microruban. La
modélisation sera comparée aux simulations électromagnétiques Fig.1.11(a).
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3
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1’ 2’ 3’
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(b)

Fig. 1.9: Représentation du filtre coplanaire à 1 pôle modélisé et conçu. Photographie (a), Représentation schématique
et Partionnement pour la modélisation (b).

La modélisation d’une telle structure se fait par la théorie des lignes, et suit les points suivants :

1. Construction du dodécapôle représentant le système couplé constitué de tronçons d’excitateur
et de résonateur

2. Passage vers un hexapôle, en fermant trois accès (2’, 4’ et 6’) par des circuits ouverts (
admittance nulle)
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3. La modélisation se termine par l’ajout des longueurs de lignes chargées par les 50 Ω du
générateur et par celle en court-circuit

Si les deux dernières étapes restent totalement accessibles, la première nécessite en revanche
de construire le dodécapôle avec soin. Deux méthodes au moins permettent de le construire : la
première consiste à générer sa matrice d’impédance ou d’admittance sur le modèle de deux lignes
couplées, la seconde étant liée à l’utilisation de la matrice d’admittance ou d’impédance de trois
lignes couplées (exposé dans la Partie 1.2.3.1).

Elaboration du dodécapôle

Le dodécapôle représenté sur la Fig.1.9(b) est constitué de trois lignes couplées. Dans cette
partie, nous allons nous intéresser aux deux formes de modélisation de ce système à trois conducteurs,
afin de comparer et vérifier la pertinence d’une modélisation de plus en plus complexe. La matrice
d’admittance de ce dodécapôle symétrique s’exprime (en relation avec Eq.(1.40)) comme suit :

Y =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

R1 N1 N2 T1 F1 F2

N1 R2 N1 F1 T2 F1

N2 N1 R1 F2 F1 T1

T1 F1 F2 R1 N1 N2

F1 T2 F1 N1 R2 N1

F2 F1 T1 N2 N1 R1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(1.40)

Modélisation 1 : A partir du modèle de deux lignes couplées

Si l’on admet que la différence de largeur entre les excitateurs et le résonateur a une influence
limitée sur les couplages, et que ces couplages influent très peu sur l’impédance d’entrée de chaque
élément, l’on peut d’abord poser :

– R1=R2

– T1=T2

Pour exprimer R1, T1, N1 et F1, considérons le système global comme la superposition de sys-
tèmes à deux conducteurs couplés, autrement dit en prenant en compte uniquement les couplages
entre deux conducteurs consécutifs, et en admettant que le troisième conducteur extérieur n’inter-
vient pas dans ces couplages. Les quantités N2 et F2 sont exprimées par le même procédé, mais en
considérant cette fois les conducteurs les plus éloignés, et en négligeant l’influence du conducteur
central (Voir Fig.1.10).
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1’ 2’ 3’ 1’ 2’ 1’ 3’

4’ 6’5’4’

Zco1 
, Zce1

Zco2 
, Zce2

εffo1 
, εffe1

εffo1 
, εffe1

6’5’4’

F2

N2
N1

F1

T1

R1

T1

R1
N1

F1

F2

N2

Zcee 
, Zco, Zceoεffee 
, εffo, εffeo

Fig. 1.10: Génération du dodécapôle de trois lignes couplées par deux modèles à deux lignes couplées.

A partir des couples de valeurs d’impédance caractéristique et d’angle électrique, dans chacun
des états pair et impair pour les deux couples de structures à deux conducteurs couplés (en référence
à la Fig.1.10), l’on peut écrire les quantités de la matrice comme suit :

R1 =
1

2
(Zce1

coth(θe1
) + Zco1

coth(θo1
))

T1 =
1

2

(
Zce1

sinh(θe1
)
+

Zco1

sinh(θo1
)

)

N1 =
1

2
(Zce1

coth(θe1
)− Zco1

coth(θo1
))

F1 =
1

2

(
Zce1

sinh(θe1
)
− Zco1

sinh(θo1
)

)

N2 =
1

2
(Zce2

coth(θe2
)− Zco2

coth(θo2
))

F2 =
1

2

(
Zce2

sinh(θe2
)
− Zco2

sinh(θo2
)

)

Modélisation 2 : A partir du modèle de trois lignes couplées

La génération du modèle à trois lignes couplées est identique à celle du modèle présenté dans la
partie 1.2.3.1. Nous allons donc étudier les valeurs de permittivités effectives εeffk

∗ et d’impédances
caractéristiques Zck

∗ de chaque état k du système couplé, par la diagonalisation de la matrice
d’impédance du système à 3 conducteurs couplés, extraite de la simulation EM.

Génération du modèle et résultat de modélisation

La Fig.1.11 présente les résultats comparés de la modélisation et de la simulation EM des
paramètres S de la structure présentée Fig.1.9(a) sur le substrat Fig.1.11(b).
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Fig. 1.11: Comparaison de la modélisation d’un filtre à 1 pôle à partir du modèle d’un dodécapôle par 2 systèmes
à deux lignes couplées (Modélisation A) ou par un système à 3 lignes couplées (Modélisation B)- Comparaison des
paramètres S (a)- Représentation schématique de la structure modélisée et simulée par le logiciel Sonnet (V.9.52) (b).

Les étapes de la modélisation, après génération du dodécapôle, sont identiques dans les deux
cas. Les expressions analytiques des quatre termes du quadripôle équivalant à la structure modélisée
- et découlant de cette modélisation - sont relativement lourdes, et nécessitent donc d’être évaluées
numériquement.
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Fig. 1.12: Réponse mesurée du filtre à 1 pôle

L’on peut constater que la modélisation conçue à partir d’une génération du dodécapôle par
un système à trois conducteurs couplés est plus proche de la simulation EM. En revanche, quel que
soit le type de modélisation, la fréquence de résonance du filtre est bien respectée, mais les zéros
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de transmission du filtre peuvent être décalés fréquentiellement, ou totalement inexistants, selon le
type de modélisation employé.

Cette dernière observation implique qu’une connaissance judicieuse des couplages entre conduc-
teurs est nécessaire à l’élaboration d’un modèle hors bande précis, alors que la résonance du filtre
est uniquement liée à la longueur électrique du conducteur central - que n’importe quel type de
modélisation est capable de la placer correctement. La Fig.1.12 présente les résultats de la mesure
du filtre présenté.

D’un point de vue plus général, l’association imbriquée de deux octopôles ne peut satisfaire
l’ensemble des couplages existant au sein d’un hexapôle. Ceci implique que le partitionnement ne
peut être établi de façon rigoureuse sur les éléments qui constituent déjà un système.

1.3 Interprétation de layout

La modélisation doit se baser sur l’interconnexion de blocs élémentaires. L’on discute ici des
longueurs électriques à prendre en considération dans chacun des blocs constitutifs de la modélisation
de structures à méandres. Si l’on conçoit aisément que la modélisation d’une ligne à méandre ne
peut être faite à partir d’un tronçon de ligne uniforme, son recourbement implique une utilisation
de blocs élémentaires basée sur le modèle de ligne couplée.

Analyse du système

La modélisation des structures à méandres a fait l’objet de différents travaux [8]-[10], mais
ces derniers se limitent généralement à des études réalisées à partir d’éléments localisés réactifs et
résistifs. Dans cette partie, nous nous intéresserons à la modélisation EM large bande - nécessitant
donc l’utilisation d’éléments distribués - de structures à méandres constituées de 3 ou 4 tronçons
de lignes parallèles, de largeur et d’espacement identiques. L’on étudiera ces méandres comme des
quadripôles, c’est-à-dire, ici, comme des structures comportant une entrée et une sortie.

Multip le de 
 lignes coupl es

Q

Q

Q

Q

I1

I2

V1

V2

1

2

Fig. 1.13: Méthode schématisée de fermeture du multipôle de lignes couplées par des quadripôles (Q) de tronçon de
lignes.

La Fig.1.13 présente la modélisation d’une structure à méandres par blocs élémentaires : le
bloc correspondant au multipôle de couplage doit être fermé par des quadripôles représentant les
tronçons de lignes de transmission qui joignent les interconnexions couplées.
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Se pose alors la question de la longueur des tronçons de lignes des quadripôles fermant les
accès du multipôle de lignes couplées, soit, en d’autres termes, celle de la longueur des intercon-
nexions couplées à prendre en compte dans la modélisation du multipôle. La Fig.?? présente deux
méthodologies distinctes de partitionnement des structures à méandres.

Génération du Modèle

La modélisation du multipôle se fait comme présenté dans les parties 1.2.3.1 et 1.2.3.2. Afin de
connaître les valeurs des impédances caractéristiques et permittivités effectives des états propres du
multipôle, l’on étudie, à une fréquence donnée, la matrice d’impédance du système d’interconnexions
couplées extraite d’une simulation EM, et l’on considère en première approximation (très grossière)
que ces valeurs restent identiques sur l’ensemble de la bande de fréquence où l’on souhaite modéliser
le méandre. Ensuite, sur le logiciel de calcul numérique Matlab (V.7 R14), l’on modélise les blocs
élémentaires à partir des données du problème (longueur L1 et L2, permittivités effectives εeffk

et
impédances caractéristiques Zck

des états k).

1

2

L1

L2

Longueur des tron ons 
de lignes du quadrip le 

de connexion

Longueur des tron ons 
de lignes du multip le 

(a)

1

2

L1

L2

Longueur des tron ons 
de lignes du quadrip le 

de connexion

Longueur des tron ons 
de lignes du multip le 

(b)

Fig. 1.14: Partionnement de la structure méandre pour sa modélisation. Modélisation de type A (a). Modélisation
de type B (b).

Les Fig.1.15(a) et Fig.1.15(b) ci-dessous présentent les résultats comparés des partitionne-
ments de type A et B selon la simulation EM de deux méandres composés, de longueurs de lignes
couplées identiques et uniformément réparties, et constitués respectivement de trois et quatre lignes.
L’on peut constater que, quelle que soit la composition du méandre, le partitionnement de type A
paraît le mieux adapté à la modélisation du comportement électromagnétique des structures.

Cette observation est en parfait accord avec les répartitions des courants dans les angles
droits formés par les coudes du méandre : en effet, la densité de courant est très importante sur
les bords intérieurs de l’angle, et quasiment inexistante ailleurs. Cette répartition a une incidence
particulièrement importante sur les longueurs électriques des différents éléments modélisés.
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1.3 Interprétation de layout

Résultat de la modélisation
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Fig. 1.15: Résultats du paramètre de réflexion S11 en fonction du type de modélisation du méandre utilisé (type A
ou B - Fig.??). Modélisation d’un méandre à 3 tronçons de lignes couplées - Simulation EM élaborée sur Momentum
(V.2006C) (a). Modélisation d’un méandre à 4 tronçons de lignes couplées - Simulation EM élaborée sur Sonnet
(V.9.52) (b).

Sur la Fig.1.15, l’on peut constater que les résultats du partitionnement de type B présentent
des fréquences de résonance plus élevées que pour celui de type A, ou de la simulation EM. Cette
observation implique que la longueur électrique totale du méandre dans le partitionnement de type
B est plus courte que dans la simulation électromagnétique. Lorsque les distances entre les tronçons
de ligne parallèles sont très petites, les tronçons de ligne de connexion pourraient être modélisés
par des éléments localisés de type inductif. L’on note en outre l’importance d’un partitionnement
représentatif des comportements des courants sur la précision de la réponse de la modélisation.

Conclusion

Ce chapitre démontre que la diagonalisation des systèmes à N conducteurs permet de connaître
avec précision les constantes de propagation et les pertes des états du système. A chaque état sont
associées une répartition de champ électromagnétique particulière et une combinaison d’excitation
des éléments qui composent le système.

Les pertes du système sont donc une combinaison des pertes des états : par conséquent, il est
envisageable de réduire les pertes de certains états - et donc de diminuer les pertes du système - par
des topologies spécifiques.

Les résultats obtenus sur la modélisation du méandre montrent que la façon de partitionner
une structure a une influence sur la réponse de cette modélisation. Pour la maîtriser, il faut privilégier
les répartitions de courant sur la structure.

Des études supplémentaires seraient nécessaires pour conclure sur les systèmes asymétriques.
D’un vue conceptuel, l’on peut envisager d’étudier les systèmes asymétriques comme des cas symé-
triques couplés.
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e2 Systèmes Multi-résonateurs :

L’Approche des Résonateurs

Composés

Technique développée au sein du groupe MOSE, de l’ISAE, l’Approche
des Résonateurs Composés peut être utilisée parallèlement aux syn-
thèses de filtre classique. Cette méthodologie s’appuie sur la connais-
sance des états propres d’un système multiconducteur, et sur la possi-
bilité d’introduire la notion de pertes et de facteur de qualité dans des
systèmes couplés. Elle n’est, en aucun cas, une nouvelle méthodologie
de synthèse, mais elle autorise certain design que les synthèses clas-
siques ne permettaient pas d’obtenir en introduisant, par exemple, la
notion “d’interrupteurs électromagnétiques”. Illustré par des exemples
concrets, ce chapitre va donc présenter le développement complet des
lois de dégénérescence, des nomenclatures, des représentations élec-
triques, des états propres |k〉 d’un système à N résonateurs.

Introduction

Le chapitre 1 présentait la notion de partitionnement et son influence sur les comportements
électromagnétiques modélisés : or, les états de résonance sont particulièrement sensibles à la précision
du partitionnement. Dans ce chapitre, la notion de partitionnement concernera les systèmes de N

résonateurs et sera appliquée à des états, et non plus à des éléments physiques. L’avantage des
systèmes à N résonateurs est que leurs résonances successives sont en corrélation avec les résonances
de leurs états propres.

Aujourd’hui, il existe un certain nombre de méthodologies de design de filtre, que l’on peut
classer en deux grandes catégories. La première - et la plus ancienne - est directement liée à la créa-
tion de prototype [1] [2], susceptible de répondre aux comportements fréquentiels souhaités du filtre,
et approximé par des fonctions polynomiales. Cette technique, très efficace, peut présenter certains
désavantages, comme celui lié à la transposition du schéma équivalent - conçu à partir d’éléments
localisés réactifs, de type capacitif ou inductif - vers le design final du filtre comprenant intercon-
nexion et topologie de masse. La deuxième s’appuie sur les mêmes approximations de la réponse
fréquentielle, mais extrait de ces approximations la matrice dite de “couplage” [3]-[5], qui comprend
l’ensemble des couplages existant entre chaque élément constitutif du système filtrant. Cette métho-
dologie, très robuste, demande en outre un nombre important de simulations électromagnétiques,
nécessaires à l’obtention de la matrice de couplage souhaitée par le gabarit du filtre.

Les systèmes sélectifs élaborés à partir de cavités impliquent des pertes très faibles. L’obtention
d’une matrice de couplage idéale peut par ailleurs être facilitée par l’utilisation de vis, permettant
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un ajustement des paramètres sans modifier la topologie interne de la cavité. Pour ces systèmes, la
synthèse par matrice de couplage reste particulièrement fiable [6].

En revanche, dans le cadre des technologies planaires, ces méthodologies se font dans un cadre
où les pertes de la technologie employée sont ignorées. Toutefois, elles laissent aux concepteurs le
choix des topologies de résonateur à employer et de leur agencement dans le design, afin de reproduire
au mieux la réponse fréquentielle souhaitée tout en laissant une certaine liberté sur l’encombrement
de la structure. L’utilisation de résonateurs en anneau [2] (ring, open ring,...) ou de méandre [7]-[9]
peut, par exemple, permettre de diminuer considérablement l’encombrement de la structure

Dans le cas de technologie planaire bas coût, les pertes peuvent avoir une incidence importante
sur la non-réalisabilité du design car, comme il sera montré par la suite, il existe généralement une
partie résistive dans les impédances de couplage, et s’en affranchir peut donner lieu à des réponses
fréquentielles en total désaccord avec la réponse souhaitée. Depuis un certain nombre d’années, les
recherches élaborées sur le design de filtre tendent à introduire la notion de Q-facteur dans ces
synthèses [10]-[14], ce qui induit nécessairement les prises en compte des pertes du système. [10]
introduit Q dans le développement de la synthèse de filtre en qualité de premier paramètre, permet-
tant ainsi de généraliser la procédure de synthèse indépendamment de la topologie du résonateur,
et [12] examine la distribution optimale des surtensions dans un système de résonateurs dans le cas
de filtres asynchrones. Dans ces deux cas, l’étude s’appuie sur la surtension du résonateur dans le
système couplé. Si se vérifient les hypothèses qui seront posées, dans le chapitre 3, autour du fait
que la surtension des résonances d’un système est nécessairement liée à la distribution de champ
électromagnétique dans la structure, alors le lien entre surtension d’un résonateur pris isolément et
surtension d’un même résonateur imbriqué dans un système couplé n’est pas trivial.

L’une des solutions au problème exposé dans le paragraphe précédent est de définir des configu-
rations de champs électromagnétiques bien précises dans le système couplé à des fréquences définies.
[15] démontre qu’à un état de résonance du système couplé s’associe un état propre du système (pair
ou impair).

La démarche qui suit va nous conduire à considérer le système à N résonateurs couplés non
comme la juxtaposition de N résonateurs indépendants couplés par des inverseurs, mais comme
un système composé d’un ensemble de N états de résonance, ou N états propres. [16] applique les
notions d’état de résonance dans les matrices de couplage. Il faut noter, par ailleurs, que chacun de
ces états propres définit bien une configuration de champ électromagnétique particulière entre chaque
résonateur. L’on ne peut donc plus considérer un résonateur parmi les autres dans le système, car ce
dernier est composé d’un arrangement d’états. L’on s’intéressera donc, ici, aux propriétés des états
possibles du système à N résonateurs. L’avantage de cette méthode réside dans sa capacité a décrire
précisément la nature des pertes de chaque état propre, chose impossible avec les méthodes actuelles
de synthèse de filtre. Dans l’ensemble de ce travail, tous les systèmes étudiés seront symétriques, et
les états propres de ces derniers seront étudiés en relation avec le travail sur les états d’excitation
d’un système à multiconducteurs, travail effectué dans le chapitre 1.

En tout premier lieu, ce chapitre présentera la définition des états propres |k〉 d’un système à N

résonateurs symétriques, ainsi que leur représentation électrique. Il définira ensuite les nomenclatures
de ces états par leur configuration de champs électriques entre résonateurs, en dissociant les cas de
N pair (N2p) ou N impair (N2p+1).

Pour des raisons que nous explorerons plus tard, la suite de l’étude s’appuiera sur les cas de
N2p+1 résonateurs, pour leur particularité à héberger un résonateur sur leur plan de symétrie. La
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topologie des résonateurs ayant une influence notable sur les états propres du système, une partie
de ce chapitre sera dédiée à leur classification. Toutes les parties seront illustrées par des mesures
de structures conçues, préférées aux simulations électromagnétiques, pour des raisons de pertes
inconnues dans la technologie - substrat époxy (εr=4.1) - à bas coût employée.

2.1 L’analyse de la réponse d’un système de N résonateurs

Les N résonances du Système de Résonateurs (N -RS), nommé Résonateur Composé (“Com-
pound Resonators”) dans [17], sont le résultat d’une combinaison particulière d’excitation de chaque
résonateur qui compose le système. Pour une résonance observée du système, chaque résonateur
est dans une configuration de courant et de tension particulière, et l’ensemble des contri-
butions électromagnétiques de chacun des résonateurs donne lieu à un état particulier du
système. Dans le chapitre 1, l’on a montré que, par diagonalisation des systèmes à N conducteurs,
l’on pouvait trouver chacun des N états de ceux-ci.

Dans ce chapitre 2, nous allons donc considérer un système de N résonateurs, non comme la
somme de N éléments physiques couplés, mais comme un ensemble présentant N états de résonance
des N états propres du système. Le système sera étudié indépendamment de son excitation, c’est-
à-dire comme étant non perturbé physiquement par celle-ci.

De manière à quantifier, comparer mais aussi discerner la combinaison des excitations de
chaque résonateur donnant lieu à un état du système, il est nécessaire de définir un élément d’obser-
vation ou d’identification. Dans les systèmes multiconducteurs composés de lignes de transmission
suivant une approche quasi statique, la distribution de champs électriques des N conducteurs du
système fournit une signature idéale de chacun des N états propres. Dans la suite de ce chapitre,
l’on considérera la distribution de champs électriques dans le plan transverse des résonateurs comme
élément d’identification et de dénomination (nomenclature) d’un état |k〉 (|k〉 désigne un état quel-
conque). Les résultats de ces études pourront donc être joints à ceux du chapitre 1 sur la modélisation
des multiconducteurs et l’identification de leur état d’excitation.

En premier lieu, nous allons nous intéresser, d’un point de vue conceptuel, à la définition et
à la représentation électrique d’un état propre |k〉, qui, additionné à la contribution des représenta-
tions électriques des autre états propres du système, doit permettre de générer une équation de la
transmission du filtre et de positionner les zéros de transmission. Une partie sera dédiée à la notion
d’excitation du système.

2.1.1 Définition de l’état |k〉 d’un système

L’état d’un système est représenté par un ensemble de grandeurs physiques à partir duquel
l’on peut déterminer toutes les propriétés du système concerné [18]. Dans le cas de systèmes à
multi-résonateurs, un état |k〉 est défini par un certain nombres d’attributs observables :

– Une fréquence de résonance : f0k

– Une constante de propagation : γk, donc un niveau de perte αk

– Une répartition de champs électriques et magnétiques (ainsi qu’une distribution de cou-
rant) : |F0k

〉
– Une perturbation liée à l’excitation : |pk〉
– Une représentation électrique composée d’éléments réactifs et résistifs : L0k

, C0k
et R0k
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– Une nomenclature

2.1.2 Représentation électrique d’un état propre |k〉
Pour étudier les états d’un système, il faut d’abord pouvoir les extraire de la mesure ou de

la simulation électromagnétique, puis leur donner une représentation électrique. A un résonateur
est toujours associé un état de résonance, et de cet état de résonance est tirée une représentation
électrique associant en série ou en parallèle des éléments réactifs de type capacitif et inductif.

Un état peut donc être représenté par différents couples de valeurs, (γk, Z∗ck
) et/ou (L0k

, C0k
,

R0k
). γk=αk + j.βk et Z∗ck

représentent, dans un premier temps, les constantes de propagation et
l’impédance caractéristique complexe (avec les pertes) de l’état |k〉, et L0k

, C0k
et R0k

les éléments
réactifs et résistifs de la représentation électrique de ce même état.

A partir de l’excitation symétrique d’un système à N résonateurs, il est possible d’extraire les
paramètres de réflexion de chacun des états propres pairs et impairs [15] du système par le plan de
symétrie principal tel que :

Γe = S11 + S21 (2.1)

et

Γo = S11 − S21 (2.2)

Le comportement fréquentiel de Γe (even state) et Γo (odd state) peut comporter autant de pics
de résonance qu’il existe de sous-états, par le positionnement de murs électriques ou magnétiques
dans les sous-ensembles constitués par la symétrie principale. A partir de ces deux paramètres,
il est possible d’extraire l’impédance d’entrée du dipôle dans chacun de ces états propres |k〉 en
effectuant :

Zink
= Z0

1 + Γk

1− Γk
(2.3)

où Z0 correspond à l’impédance de référence (50 Ω). A partir de l’impédance d’entrée Zink
du

dipôle dans chaque état propre |k〉, il est possible de calculer la surtension de chacun d’entre eux.
La méthode du point critique [19][20] appliquée à chaque résonance d’état donne une méthodologie
pour calculer le coefficient de surtension à vide Qok

, ainsi que les éléments du schéma équivalent
de chaque état |k〉 (Fig.3.1), et de leur excitation à partir de leur représentation de Foster parallèle
[21]. L’expression de Zink

devient :

Zink
= Rek

+ jXek
+

Rok

′

1 + jQok
( ω

ωok
− ωok

ω )
(2.4)

avec :

Q0k
= Rok

′

√
C0k

L0k

(2.5)

Rek
, Xek dans un premier temps, et Rok

′

, Xok
, dans un second, font respectivement référence aux

parties réelle et imaginaire, d’abord de l’impédance équivalente de l’excitateur, ensuite de l’im-
pédance du résonateur à la fréquence de l’état propre |k〉, avec Rok

′

=Rok
ou n2Rok

selon que le
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couplage est direct ou par proximité (voir Fig.3.1 du chapitre 3). A partir du moment où l’excita-
tion se fait orthogonalement au plan de symétrie transverse, l’on peut, en première approximation,
considérer qu’elle n’est pas perturbée par la présence des différents murs constituant les différents
états.

La quantité Rok
fait référence aux pertes du résonateur dans chacun de ses états |k〉, et les

pertes sont d’autant moins importantes que Rok
est grand. L’on relève la fréquence de résonance

d’un état propre |k〉 sur le maximum de l’évolution de Rok
en fonction de la fréquence. ωok

fait
référence à la pulsation à la résonance de l’état |k〉 et s’exprime comme suit :

ωok
=

1√
C0k

L0k

(2.6)

Les valeurs de C0k
ou L0k

peuvent être extraites à partir de la connaissance de Rok
, Q0k

et ωok
,

relevées à partir de la représentation de Zink
dans le plan complexe et des expressions Eq.(2.5)

et Eq.(2.6). Il faut noter que ces valeurs de C0k
ou L0k

représentent respectivement les valeurs de
capacité et d’inductance relatives à une résonance d’un état |k〉 donné. Cette méthodologie sera
aussi appliquée dans le chapitre 3, où la surtension Q0k

fera l’objet d’une analyse plus détaillée.
Ici, les valeurs prises pour cette grandeur ne seront utiles qu’aux calculs des éléments réactifs du
résonateur “virtuel” dans chacun de ses états.

Zine

Ree 
+ j Xee

L0o,1

C0o,1

R0o,1

L0o,2

C0o,2

R0o,2

Zino L0o,l

C0o,l

R0o,l

L0e,1

C0e,1

R0e,1

L0e,2

C0e,2

R0e,2

L0e,m

C0e,m

R0e,m

Reo 
+ j Xeo

Association lin aire 
 des 

tats propres

1 2

Fig. 2.1: Schéma équivalent des états pairs et impairs par la symétrie principale. Chaque représentation parallèle
mise en série représente une résonance d’un des m sous-états pairs (indice : e) ou l impairs (indice o) par la symétrie
principale.

Le schéma ci-dessus (Fig.2.1) illustre l’impédance d’entrée de chaque état pair et impair par
la symétrie principale. Les valeurs de L0e,k

, C0e,k
et R0e,k

(respectivement L0o,k
, C0o,k

et R0o,k
)

représentent les valeurs des éléments équivalents des sous-états par la parité principale paire (ou,
respectivement, impaire). La reconstruction du comportement fréquentiel de la structure globale
s’effectue par l’intermédiaire d’un schéma en “T” à partir des valeurs des impédances d’entrée Zine

et Zino.
L’excitation relevée dans la Fig.2.1, et exprimée par Rei + jXei (avec i=e ou o), est une

combinaison de l’excitation de chaque état propre. Par exemple, dans le cas pair :

Ree + jXee =
n=m∑
n=1

Ree,n + j.Xee,n (2.7)

Dans le cas d’un Système de N Résonateurs pairs (N2p), la partie sur les nomenclatures des
états |k〉 (Partie 2.2) montrera que l=m, et que, dans le cas de Système de N Résonateur impairs
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(N2p+1), deux solutions sont possibles, l=m− 1 ou l=m+ 1 , selon la nature du résonateurs sur le
plan de symétrie de la structure.

2.1.2.1 Influence de l’excitation

Par souci de simplification, tout au long de cette étude, l’excitation sera considérée comme
produite par couplage électromagnétique ou par diffraction, puisqu’elle présente l’avantage de ne
pas dénaturer les résonateurs par la connexion d’élément physique. Mais, dans la pratique, sur des
technologies présentant d’importantes pertes, ce postulat n’est pas réaliste, et l’excitation doit être
produite par injection directe de courant sur les résonateurs extérieurs. Dans le plan complexe,
les cercles représentatifs des impédances d’entrée de chacun des états |k〉 - (Fig.2.2 et Eq.(2.4)) -
montrent bien le problème posé par l’excitation. Dans la Fig.2.2, l’on s’intéressera uniquement aux
valeurs de Xek

(en négligeant Rek
), représentées par des rectangles mauves sur la figure ; les autres

propriétés de ces cercles et les nomenclatures des états seront explicitées par la suite. Il est également
important de constater que l’impédance d’entrée de chaque état propre forme bien un cercle dans
le plan complexe : cette remarque permet de justifier l’utilisation de la méthodologie décrite dans
la partie 2.1.2.
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Fig. 2.2: Mise en évidence du rôle de l’excitation - Résultats expérimentaux - Cercles représentatifs, dans le plan
complexe, des impédances d’entrée Zink

mesurées sur des structures symétriques comprenant respectivement trois
(a) et quatre résonateurs λ/4 (b), excitées par injection directe de courant. Les valeurs 1, 2, 3 et 4 correspondent à
l’ordre d’apparition fréquentielle croissante des états |k〉.

L’on peut faire deux observations sur les cercles observés :

1. chacun des états présente une valeur de Xek
différente, et son comportement dans les Fig.2.2(a)

et Fig.2.2(b) fluctue en fonction de la fréquence : il peut être de type inductif ou capacitif,
selon son signe

2. l’on peut noter la décroissance de sa valeur en fonction de la fréquence puisque les états
propres apparaissent par ordre fréquentiel, comme |EE〉, |O〉 et |EO〉 dans un système à 3
résonateurs parallèles, et comme |EE〉, |OE〉, |EO〉, |OO〉 pour un système à 4 résonateurs.
Autrement dit, si l’on se réfère à la Fig.2.2(b), l’excitation passe d’un comportement inductif
à un comportement capacitif dans le cas de 4 résonateurs

56



2.1 L’analyse de la réponse d’un système de N résonateurs

Il est également important de prendre en considération les intersections qui ferment les cercles
dans la partie du plan complexe présentant une partie réelle faible. Dans un cas idéal, cette in-
tersection - nommée “detuned crossover point” dans [19], et dont les coordonnées sont uniquement
utilisées pour quantifier la surtension des résonateurs présentant un très fort coefficient de qualité
“High Q” - devrait se faire au même niveau, en ordonnée, que le maximum de partie réelle Rok

.
La position de cette intersection dans nos travaux est liée au fait que les états propres ne sont pas
réellement découplés, c’est-à-dire que l’apparition d’un nouvel état propre peut se faire alors que
l’état propre précédent n’a pas encore disparu.

Autrement dit, d’un point de vue formel, si l’excitation d’un état |k〉 peut être représentée par
une perturbation |pk〉, et sa distribution de champs (électrique et magnétique) à vide à la pulsation
ω0k

par le vecteur |F0k
〉, l’on peut écrire, pour la distribution de champs en charge |Fk〉 :

|Fk〉 = |F0k
〉+ |p〉 (2.8)

Ceci implique donc que ∀ωy / ω0k
> ωy > ω0k+1

, Fk(ωy) �= 0, et Fk+1(ωy) �= 0. C’est-à-dire
que en dehors de la pulsation de résonance de l’état |k〉, la répartition de champs électromagnétiques
à la pulsation ωy est une combinaison linéaire des répartitions de champs |Fk〉 et |Fk+1〉, soit :

|Fy〉 = a |Fk〉+ b |Fk+1〉 (2.9)

où a et b sont des réels fonctions de l’excitation. A titre d’exemple observable, l’état |O〉 d’un
système à trois conducteurs doit présenter un zéro de courant sur le conducteur central Eq.(1.15)
ou Eq.(1.14) : or, les répartitions de courant extraites des simulations électromagnétiques montrent
que, dans le cas d’un système à trois résonateurs excité par injection de courant, aucun état propre
ne présente un courant nul sur le conducteur central ; en revanche, lorsque cette excitation se fait
idéalement, cet état de courant apparaît.

Ce cas d’excitation quasi “idéale” est réalisable par simulation électromagnétique, en simulant
la structure avec des excitateurs de dimension réduite (une infime fraction des longueurs d’onde utiles
dans la bande), couplés de façon électromagnétique au système à N résonateurs. L’on démontre
[22] que, dans le couplage par proximité, l’impédance d’entrée de l’excitateur est analytiquement
calculable, et peut être représentée par l’impédance d’un tronçon de ligne en circuit ouvert. Dans
ces conditions, tous les cercles sont presque centrés sur l’axe des abscisses (l’on a Xek

≈ 0, car il
possède tout de même une longueur électrique, faible, mais existante), et les états sont totalement
découplés les uns des autres (intersection fermant les cercles positionnés sur l’axe des abscisses).
Dans l’ensemble du travail qui suit, et pour les différentes études, nous nous placerons dans ce cadre
bien particulier, tout en gardant conscience du rôle que peut avoir l’excitation sur les états propres
du système.

Discussion sur l’orthogonalité des états dans les systèmes symétriques

Dans le chapitre 1, nous avons déjà montré que l’orthogonalité des états des systèmes à N

conducteurs était discutable, si le système était considéré à pertes ou si le système n’était plus
symétrique (puisque sa matrice d’impédance ne l’était plus). Ici, nous considérerons un système
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symétrique sans pertes, en cherchant à savoir si l’excitation influe sur l’orthogonalité des états.
Si l’on reprend les notations utilisées précédemment : soit F0, la matrice des vecteurs propres du
système excité par ces excitations propres (pas de couplage avec l’excitateur, conditions aux limites
non perturbée), l’on a F0=[|F01

〉 ,|F02
〉 ,...,|F0k

〉 ,...,|F0n〉 ], et F, la matrice des vecteurs propres
du système excité par l’excitation E, avec F=[|F1〉 ,|F2〉 ,...,|Fk〉 ,...,|Fn〉 ]. L’on sait que |Fk〉=|F0k

〉
+|pk〉. Si on calcule, le produit scalaire :

〈Fk |Fp〉 =
〈
F0k

|F0p

〉
+ 〈F0k

| pp〉+
〈
pk |F0p

〉
+ 〈pk | pp〉 (2.10)

Par définition, nous savons que le premier terme est nul (dans un cas sans pertes), puisque
les états propres à vide sont par nature orthogonaux entre eux, mais rien ne laisse supposer que les
autres termes comprenant la perturbation liée à l’excitation puissent être égaux à zéro. Autrement
dit, l’on perd l’orthogonalité des états propres par l’excitation.

2.1.2.2 Position des zéros de transmission

Dans les structures couplées, l’estimation des zéros de transmission est un atout majeur de
la conception. Par exemple, l’utilisation de “stubs” sur un résonateur λ/2, excité par proximité,
permet de générer des zéros de transmission aux fréquences d’annulation de la partie imaginaire de
leur représentation électrique [23]. [24] montre que, par le changement de signe du rétro-couplage
- c’est-à-dire du couplage entre les résonateurs extérieurs du système à 3 résonateurs couplés -, il
est possible de changer la position du zéro de transmission de l’entrée de la bande passante vers la
sortie. Le terme de rétro-couplage n’a pas de sens dans notre étude, puisque celle-ci s’appuie sur les
états propres du système et non sur les résonateurs qui le composent. Pour générer une équation
estimant la position des zéros de transmission, il est donc nécessaire, ici, de travailler sur ces états
propres.

A partir du schéma équivalent présenté Fig.2.1, il est possible d’estimer la position des zéros
de transmission des filtres conçus. Un zéro de transmission s’exprime, dans le cas de structure
symétrique, par une annulation en magnitude du paramètre S21. L’on exprime S21 en fonction de
Z21 comme suit :

S21 =
2Z0Z21

(Z11 + Z0)2 − Z2
21

(2.11)

L’annulation de Eq.(2.11) s’exprime donc par le fait que Z21=0. Avec :

Z21 =
1

2
(Zine − Zino) (2.12)

et

Zine(ω) = Ree + jXee +
R0e,1

1 + jQ0e,1(
ω0e,1

ω − ω
ω0e,1

)
+ · · ·+ R0e,m

1 + jQ0e,m(
ω0e,m

ω − ω
ω0e,m

)
(2.13)

Zino(ω) = Reo + jXeo +
R0o,1

1 + jQ0o,1(
ω0o,2

ω − ω
ω0o,1

)
+ · · ·+ R0o,l

1 + jQ0o,l
(

ω0o,l

ω − ω
ω0o,l

)
(2.14)
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c’est-à-dire :

�(Z12(ω)) =
1

2
�(Zine(ω)− Zino(ω)) = 0 (2.15)

	(Z12(ω)) =
1

2
	(Zine(ω)− Zino(ω)) = 0 (2.16)

L’annulation de Z21 passe par l’annulation de son module. Par souci de simplification, l’on
travaille en premier lieu sur les solutions imbriquées de l’annulation de sa partie réelle (�(Z12)) et
de sa partie imaginaire (	(Z12)). En admettant que les états sont indépendants les uns des autres
(Considération d’orthogonalité), la connaissance de leur distribution fréquentielle permet de cher-
cher les zéros de transmission, en utilisant les deux premiers (respectivement les deux derniers) états
consécutifs qui donnent lieu à un ou plusieurs zéros de transmission en début de bande (respecti-
vement en fin de bande) de la structure filtrante. Autrement dit, l’on estime que la position d’un
zéro de transmission est liée à la contribution des deux états consécutifs en entrée ou en sortie de
la réponse fréquentielle du système. L’équation liée à l’annulation de la partie imaginaire est de
degré 6, celle de la partie réelle est de degré 4 : pour simplifier le problème, il est donc nécessaire de
travailler sur l’équation comportant le degré le plus bas, ses solutions étant toujours comprises dans
celles de degré supérieur. Le fait que les états pairs et impairs sont alternés dans la distribution
fréquentielle implique que l’expression Eq.(2.15) est toujours valable, que ce soit en début ou en fin
de bande. L’on peut ainsi exprimer l’annulation de (�(Z12)), à partir des expressions Eq.(2.13) et
Eq.(2.14) (en faisant abstraction des termes de l’excitation) en début de bande, comme suit :

(Q′0e,1
ν0e,1 +Q′0o,1

ν0o,1)(Q
′
0e,1

ν0e,1 −Q′0o,1
ν0o,1) = ΔR (2.17)

avec :

Q′0e/o,1
=
√

G0e/o,1
Q0e/o,1

ΔR = G0o,1 −G0e,1

G0e/o,1
= R−1

0e/o,1

ν0e/o,1
=

ω0e/o,1

ω
− ω

ω0e/o,1

Lors de la recherche des zéros de transmission en sortie de bande, il suffit de changer les
indices 1 par les indices l et m . En réinjectant l’expression de ν0e/o,1

dans l’expression Eq.(2.17),
l’on obtient :

{(
Q′

0e,1

ω0e,1
+

Q′

0o,1

ω0o,1

)
ω −
(
Q′0e,1

ω0e,1 +Q′0o,1
ω0o,1

)
1
ω

}
(2.18){(

Q′

0e,1

ω0e,1
− Q′

0o,1

ω0o,1

)
ω −
(
Q′0e,1

ω0e,1 −Q′0o,1
ω0o,1

)
1
ω

}
= ΔR
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Posons :

Q+
0e,1

= Q′0e,1

(
1 +

Q′0o,1

Q′0e,1

ω0o,1

ω0e,1

)

Q+
0e,1

= Q′0e,1

(
1 +

Q′0o,1

Q′0e,1

ω0e,1

ω0o,1

)

Q−0e,1
= Q′0e,1

(
1−

Q′0o,1

Q′0e,1

ω0o,1

ω0e,1

)

Q−0e,1
= Q′0e,1

(
1−

Q′0o,1

Q′0e,1

ω0e,1

ω0o,1

)

A partir de ces simplifications, l’expression Eq.(2.19) devient :

(
Q+

0e,1

ω

ω0e,1

−Q+
0e,1

ω0e,1

ω

)(
Q−0e,1

ω

ω0e,1

−Q−0e,1

ω0e,1

ω

)
= ΔR (2.19)

soit encore, après distribution des termes de chaque membre entre parenthèses et mise au
même dénominateur de l’expression Eq.(2.19) :

ω4 −
⎛
⎝Q+

0e,1
Q−0e,1

+Q−0e,1
Q+

0e,1
+ΔR

Q+
0e,1

Q−0e,1

⎞
⎠ω2

0e,1
ω2 +

Q+
0e,1

Q−0e,1

Q+
0e,1

Q−0e,1

ω4
0e,1

= 0 (2.20)

l’on écrit l’expression Eq.(2.20) sous la forme :

ω4 − (ΔQ+ΔG)ω2
0e,1

ω2 +RQω4
0e,1

= 0 (2.21)

avec :

ΔG =
ΔR

Q−0e,1
Q+

0e,1

ΔQ =
Q+

0e,1

Q+
0e,1

+
Q−0e,1

Q−0e,1

RQ =
Q+

0e,1
Q−0e,1

Q+
0e,1

Q−0e,1

Si l’on omet les solutions de ω négatives, les solutions de l’équation du 4me degré Eq.(2.21)
s’expriment comme suit :

ω =

√√√√1

2
ω2

0e,1
(ΔQ+ΔG)

(
1±
√
1− 4RQ

(ΔQ+ΔG)2

)
(2.22)
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Remarque sur l’expression Eq.(2.22)

L’expression Eq.(2.22) met en avant deux principes fondamentaux :

1. Il ne peut exister au maximum que deux zéros de transmission, en entrée et/ou en sortie de
la réponse fréquentielle de la structure couplée, si l’on considère uniquement les deux états
successifs en début ou en fin de bande

2. Si le comportement fréquentiel de la structure présente un seul zéro de transmission en en-
trée et/ou en sortie, l’une des deux solutions de Eq.(2.22) se trouve confinée entre les deux
fréquences des états propres consécutifs utilisés, c’est-à-dire dans la bande passante

Il faut toutefois noter que les deux points cités ci-dessous s’appuient sur l’utilisation de deux
états successifs, mais, au premier abord, rien ne laisse supposer qu’il ne soit pas possible d’utiliser
les trois derniers états deux à deux, pour générer les zéros de transmission, dans le cas de système
à N résonateurs avec N>3.

2.2 Définition de la nomenclature des états |k〉
Dans un système à N résonateurs, la construction des nomenclatures des états propres |k〉 se

fait par des jeux de plans de symétrie sur lesquels peuvent être disposés des murs électriques ou
magnétiques. La symétrie transverse principale est ici définie comme la première symétrie applicable
au système dans sa section transverse. Deux cas de figures sont envisageables : lorsque le système est
composé d’un nombre pair N2p d’éléments conducteurs synchrones (f0), le plan de symétrie se situe
dans un espace inter-conducteurs ; dans le cas où ce nombre est impair N2p+1, le plan de symétrie
principal est localisé sur le conducteur central.

L’application du plan de symétrie principal - défini par la position des excitations - donne donc
lieu à la création de deux sous-ensembles découplés l’un de l’autre électriquement ou magnétiquement
(selon la nature du mur disposé sur le plan de symétrie). La notion de symétrie n’étant plus applicable
aux sous-systèmes, l’on disposera des murs au centre des systèmes constitués pour les règles de
nomenclatures. Par ailleurs, certaines hypothèses doivent être posées lorsque ce nombre est impair.
Quoi qu’il en soit, la nomenclature qui en découle décrit électriquement les états en terme d’indice,
dont l’ordre d’apparition - de la gauche vers la droite - est relatif au positionnement des murs, et
dont la valeur est liée à leur nature, électrique E (Even) ou magnétique O (Odd).

2.2.1 Nomenclature des systèmes à N2p conducteurs

Lorsque que le système est composé de N2p conducteurs, le plan de symétrie principal se situe
dans un espace inter-conducteurs. Le système présente autant d’états propres (N2p/2=Np) pairs et
impairs. Si le sous-système est constitué d’un nombre pair de conducteurs - comme dans le cas du
système à quatre conducteurs (Fig.2.3(a)) -, l’on peut appliquer un nouveau mur au centre des Np

conducteurs constituant le sous-système, ici deux conducteurs. Lorsque le sous-système est impair
- cas du système à 6 conducteurs (Fig.2.3(b)) -, des règles, précisées dans la partie 2.2.2 suivante,
doivent être respectées pour pouvoir décrire les états.
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H ou E

H ou E  

Mode XE Mode XO

(a)

H ou E

E ou H

H ou E

Mode XO

Mode XEE Mode XEO

(b)

Fig. 2.3: Construction de la nomenclature des états dans le cas de systèmes à N résonateurs pairs. Représentation
des conducteurs dans le plan transverse - l’indice X fait référence à E ou O. Cas de quatre conducteurs (a). Cas de
six conducteurs (b)

2.2.2 Nomenclature des systèmes à N2p+1 conducteurs

Lorsque que le système est composé de N2p+1 conducteurs, le plan de symétrie principal se
situe sur le conducteur central. En référence au chapitre 1, la condition d’orthogonalité - dans un
cas sans pertes et sans excitation - impose que seuls Np états présentent une composante nulle au
centre de leur vecteur propre. En premier lieu, nous considérerons que cette particularité a pour
influence de privilégier le nombre d’états propres pairs (N2p+1+1)/2=Np+1 par rapport au nombre
d’états impairs (N2p+1 − 1)/2=Np, mais la suite de ce chapitre montrera que cette tendance peut
être inversée selon la topologie du résonateur central. Si la notion de symétrie est applicable sur
le système à N2p+1 conducteurs, elle n’a plus de sens dans le sous-système constitué (Fig.2.4(a) et
Fig.2.4(b)), à moins de poser certaines hypothèses.

E ou H

H ou E  

Mode O

Mode EE Mode EO

(a)

H ou E

E ou H H ou E 

H ou E  

Mode EO

Mode EEE Mode EEO

Mode OE Mode OO

(b)

Fig. 2.4: Construction de la nomenclature des états dans le cas de systèmes à N résonateurs impairs. Représentation
des conducteurs dans le plan transverse. Cas de trois conducteurs (a). Cas de cinq conducteurs (b)

La nature électrique ou magnétique du mur sur le conducteur central détermine le nombre
de conducteurs composant les sous-ensembles, sous-ensembles sur lesquels pourra être appliqué une
nouvelle section par le positionnement d’un mur. Lorsque le mur est magnétique, le sous-ensemble
est composé de (N2p+1 + 1)/2=Np+1 conducteurs (donc (Np+1) sous-sous-ensembles), sa nature
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permettant de dupliquer le résonateur central dans le sous-ensemble constitué. Lorsque ce mur est
électrique, le sous-ensemble est composé de (N2p+1 − 1)/2=Np conducteurs, car la présence des
zéros de courant sur le conducteur central impose la nature électrique des murs situés dans l’espace
inter-conducteurs positionné de chaque coté de celui-ci : ceci implique que la présence d’un mur
magnétique dans cet espace est interdit. Les figures Fig.2.4(a) et Fig.2.4(b) présentent la construction
des nomenclatures de chacun des états propres du système constitué de 3 et 5 conducteurs.

L’un des avantages particuliers aux systèmes à N2p+1 conducteurs est que leur plan de symétrie
est situé sur un résonateur : il est donc possible, par des jeux de topologie de résonateurs particuliers,
d’imposer la nature du mur sur ce plan.

2.3 Ordre d’apparition fréquentielle des états |k〉
Les fréquences de résonance des états |k〉 sont classées par nombre croissant de murs électriques

dans la représentation transverse du système. En effet, considérons la fonction “profil du potentiel”
- Fig.2.5 - définie dans les plans transverses des résonateurs : les murs électriques imposent des
changements de signe, et donc des minima sur les murs électriques et des maxima sur les murs
magnétiques ; les pulsations de résonances sont donc de la forme :

ωn
2 =

Π

Weq/2
n (2.23)

n ∈ N, et Weq est le support des champs dans la direction transverse du système qui vérifie
Weq > nW +(n−1)S, où W et S représentent respectivement, dans le cas des systèmes de tronçons
de lignes, les largeurs de ruban et espacements entre rubans.

Exemples

Deux résonateurs : deux états

Deux états, le nombre de murs électriques peut être égal à 0 ou 1 :
– 0 : état pair ; le profil de potentiel est globalement constant sur la section droite du système

de résonateurs (ceci correspond au mode TM0 transverse de la résonance transverse)
– 1 : état impair ; un mur donc un passage à zéro : un profil localement approximable par une

sinusoïde

Trois résonateurs : trois états

Trois états, le nombre de murs électriques peut être égal à 0,1 ou 2 :
– 0 : état pair ; le profil de potentiel est globalement constant sur la section droite du système

de résonateurs (ceci correspond au mode TM0 transverse de la résonance transverse)
– 1 : état impair : un mur donc un passage à zéro : un profil localement approximable par

une sinusoïde

63



Chapitre 2 : Systèmes Multi-résonateurs : L’Approche des Résonateurs Composés

– 2 : état pair ; profil approximable par une période et demie de pseudo-sinusoïde (dont
la période n’est pas clairement définie car latéralement le support des champs n’est pas
franchement borné, ceux-ci étant toutefois latéralement évanescents, c’est-à-dire tendent
vers zéro) : l’on entend par pseudo sinusoïde une fonction qui alterne minima et maxima
entre passages à zéro.

La Fig.2.5 ci-dessous illustre le principe dans le cas de trois résonateurs.

EE O EO

+++ -0+ - + -

Profil du potentiel

ω

R partition du champ lectrique

Weq

Fig. 2.5: Étude de la fonction “Profil transverse” dans chacun des états |k〉 du système à 3 résonateurs.

2.4 Classification des résonateurs

2.4.1 Généralités sur les résonateurs symétriques

Il existe un grand nombre de résonateurs utilisés dans la conception de structures filtrantes
[25]. Généralement, la conception d’un filtre s’appuie sur l’approximation de sa fonction de transfert
par une fonction polynomiale . Lors de la dernière étape de conception, où s’effectue le passage des
éléments localisés du schéma équivalent du prototype vers les éléments distribués aboutissant à la
réalisation, les topologies des résonateurs sont choisies pour des questions de compacité [2][8], ou
pour leur comportement électrique vis-à-vis des composants réactifs formant les schémas équivalents
extraits des gabarits. Dans [9], les structures à méandres, les lignes de transmission, mais aussi
les spirales ont des comportements de nature plutôt inductive, alors que les capacités MIM ou
interdigitées sont naturellement plus proches du comportement capacitif. Dans cette étude, les
topologies de résonateurs symétriques sont classifiées par la nature des murs qu’ils hébergent sur leur
plan de symétrie lors de leur résonance. De nombreux types de résonateurs présentent un maximum
de courant orthogonal au plan de symétrie durant leur première résonance. Les résonateurs en
forme de “U”, les résonateurs rectangulaires, mais aussi les méandres forment naturellement des
murs électriques lors de leur première résonance dans le plan inter-brins parallèle. L’observation des
distributions de courant sur l’un de ces résonateurs de type “pseudo” λ/2,- dans la mesure où les
couplages entre brins parallèles influent sur cette résonance et les harmoniques supérieures - justifie
cette remarque. Le recourbement de la moitié d’un résonateur λ/2 d’un angle de Π rad par son
centre - pour former un “U” (hairpin), par exemple - implique qu’à la résonance les courants sur
chaque brin de résonateur adjacent sont de valeurs identiques, mais en opposition de phase, avec
un maximum de courant sur la partie orthogonale connectant les brins parallèles. Par nature des
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distributions de courants sur les brins, le plan de symétrie de la structure héberge un mur électrique
à la résonance.

max

E max

(a)

max

E max

Mur 
Electrique 

(O)

(b)

E

Mur 
Magn tique 

(E)

Mur 
Electrique 

(O)
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(c) (d)

Fig. 2.6: Vue en 3D de différents types de résonateur symétrique, ainsi que leurs propriétés lorsqu’ils sont scindés
dans leur plan de symétrie par des murs électriques ou magnétiques. Hairpin (a), méandre (b), ring (c) et résonateur
λ/2 (d).

Tous les résonateurs symétriques présentant, à leur résonance, un maximum de courant or-
thogonal au plan de symétrie seront dénommés Ron, les autres Roff . Si l’on positionne un mur
électrique sur le plan de symétrie d’un résonateur Ron, ou un mur magnétique sur celui d’un Roff ,
l’on ne dénature pas leur résonance. En revanche, appliquer respectivement un mur électrique sur
le plan de symétrie d’un Roff , ou un mur magnétique sur celui d’un Ron, implique une distribution
de courant nul sur chacun d’entre eux.

Les dénominations on et off sont introduites en références aux interrupteurs, et celles-ci
s’interprètent comme la connexion ou la déconnexion d’un résonateur au système global représenté
par la structure. La création d’un mur de nature électrique ou magnétique influe sur les métallisations
scindées par ces parois idéales. Un mur électrique connecte une métallisation à la masse, donc au
système global, et le résonateur est nommé on. Un mur magnétique rend cette métallisation flottante
et la déconnecte de l’ensemble de la structure : le résonateur est dit off .

Sur la Fig.2.6, les résonateurs hairpin (Fig.2.6(a)) et méandre (Fig.2.6(b)) sont de type Ron, le
résonateur λ/2 (Fig.2.6(d)) est Roff dans la symétrie transverse, mais Ron dans le plan de symétrie
longitudinale. Le cas de l’anneau (Fig.2.6(c)) est particulier puisqu’il s’agit d’un résonateur dit “dual
mode”, c’est-à-dire qu’il présente deux résonances distinctes, d’autant plus proches fréquentiellement
que la structure passe d’une figure géométrique rectangulaire à un carré. Ce type de résonateur, très
employé dans les structures filtrantes, est toujours Ron sur un de ces plans de symétrie et Roff sur
l’autre à l’une de ces résonances, et vice versa pour la seconde.

L’étude sur laquelle porte ce chapitre de la thèse s’arrêtera aux structures symétriques selon
un axe unique, considéré comme celui porté par le plan transverse. Les symétries ne seront donc
étudiées que dans une seule dimension.

En résumé

– Le résonateur Ron résonne avec une symétrie transverse électrique
– Le résonateur Roff résonne avec une symétrie transverse magnétique
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2.4.2 Synchronisation des résonateurs

Il faut noter que, dans la notion de résonateurs composés, intervient le principe de résonateurs
synchrones. Si les systèmes de N résonateurs sont étudiés comme l’association d’états de résonance,
et non d’éléments physiques, alors n’importe quel type de résonateurs peut composer le système,
à partir du moment où il est parfaitement synchrone à la fréquence f0. Autrement dit, l’on peut
imaginer un système symétrique comprenant l’ensemble des résonateurs présentés dans la partie
2.4.1, si chacun d’entre eux présente isolément une fréquence de résonance absolument identique.

Dans la suite de ce travail, les systèmes étudiés seront constitués uniquement de résonateurs
λ/4 , ou d’un arrangement de résonateurs λ/4, λ/2 et de méandres ; cependant, la notion de synchro-
nisation laisse toute liberté d’imaginer des systèmes constitués de résonateurs du même type, mais
de largeurs différentes (Zc et εeff différents), compensées par des longueurs effectives différentes.

2.4.3 Résonateurs composites

La notion de Résonateurs composites est introduite ici, puisqu’une grande partie des structures
étudiées dans ce chapitre présentent des compositions de résonateurs synchrones mais topologique-
ment différents.

Dans la suite de ce travail, afin de clarifier les notations, toutes les structures conçues, mesurées
et analysées seront nommées par des indices correspondant à la nature des résonateurs synchrones
qui les composent, de façon similaire à celle employée en chimie organique pour dénommer les
molécules. Ainsi, les résonateurs λ/4 seront indicés L, les résonateurs λ/2 (L′), et les méandres
(M). Les valeurs en indice de ces lettres correspondront au nombre des éléments dans la structure.
Les indices en sortie de parenthèses seront attribués aux structures lorsqu’elles ont fait l’objet d’une
étude paramétrique. Certains exposants seront utilisés et explicités lors de leur utilisation. Pour
exemple, une structure constituée de deux résonateurs λ/4 et de 4 λ/2 comprenant une particularité
topologique X sera indexée (L2L

′
4
X).

2.4.4 Résonateurs composés

Dans ce qui suit, l’on considérera les états de résonance d’un système de résonateurs. Dans
un état donné, l’ensemble des résonateurs participe à la résonance du système avec une distribution
d’amplitude d’excitation caractéristique de l’état. En général, les distributions canoniques - par
exemple, 00001000 : un seul résonateur est excité - ne sont pas des états propres du système. Pour
cette raison, l’on introduira la notion de résonateur composé : il s’agit d’un résonateur “virtuel”, qui
aurait les caractéristiques de l’état considéré. La représentation électrique d’un état est basée sur la
représentation de ce résonateur “virtuel”.

2.4.5 Exemple du méandre

L’implémentation de structures à méandres dans des structures filtrantes a déjà fait l’objet de
nombreuses recherches, à cause de leur grande compacité [7] [8]. Dans cette étude, leur utilisation est
justifiée par la nature électrique du mur qu’ils hébergent à leur résonance sur leur plan de symétrie.
Afin de mieux appréhender le comportement électrique du méandre, une étude préliminaire est
effectuée sur ce type de structure, en fonction du paramètre dimensionnel S/WM (S : espacement
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entre brin parallèle, et WM : largeur du méandre). Pour cela, l’on va considérer un résonateur λ/2

courbé 3 fois, et qui présente donc quatre conducteurs parallèles (premier méandre symétrique).
La Fig.2.7(a) présente l’évolution des premières, seconde et quatrième résonances du méandre,

ainsi que les valeurs des éléments de sa représentation de Foster extraites comme décrites dans la
partie 2.1.2. L’on travaille ici à longueur (LM ) et largeur (WM ) physiques de résonateurs constantes,
et égales respectivement à 58.6 mm et 1.4 mm. Dans cette étude, le couplage entre résonateur
et excitateur se fait par champ électromagnétique (couplage par proximité). Les simulations sont
effectuées sur un substrat d’époxy de 1.6 mm d’épaisseur, présentant un tanδ non connu mais estimé
à approximativement 0.008 @ 1 GHz.
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Fig. 2.7: Évolution comparée des résonances et valeurs des éléments équivalents de la représentation de Foster d’un
méandre de longueur constante LM=58.6mm - Résultats de simulations effectuées sur le logiciel de simulation EM
Momentum (version 2006A) (a). Représentation schématique du méandre et de ses paramètres (b).

En tout premier lieu, l’observation du comportement des premières fréquences de résonance
du méandre, en fonction du paramètre dimensionnel S/WM , montre qu’elles ne suivent pas la même
évolution. La première résonance diminue pour S/WM croissant, la seconde croît, puis décroît,
et la quatrième ne fait que croître. L’évolution de chaque résonance converge vers la valeur de la
résonance du λ/2 (méandre totalement déplié). La nature des murs entre brins parallèles du méandre
à chaque résonance - comme présenté sur la Fig.2.8 - permet d’expliquer leur évolution, si l’on admet
d’une part que la présence d’un mur électrique ou magnétique entre deux conducteurs adjacents
implique respectivement un couplage capacitif ou inductif, et d’autre part que ces couplages sont
intrinsèquement liés aux valeurs des éléments équivalents de la représentation électrique. Par ailleurs,
il faut noter que les couplages ne s’additionnent pas de la même façon, selon leur nature, sur les
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valeurs C0 et L0 du résonateur λ/2 lors de son recourbement.

Étude de la première résonance

La décroissance de la première fréquence de résonance est liée à une décroissance de la ca-
pacité C0, plus lente que la croissance de l’inductance L0 en fonction du paramètre S/WM . Pour
cette résonance, les espaces inter-conducteurs hébergent uniquement des murs électriques (et tout
particulièrement le plan de symétrie), ce qui implique que tous les couplages sont capacitifs entre
ces derniers. De la décroissance des couplages de franges entre conducteurs consécutifs par leur
écartement, il résulte une décroissance de la capacité globale de la structure, et une augmentation
de son inductance (Fig.2.7(a)).

Étude de la deuxième résonance

La capacité et l’inductance du méandre suivent les mêmes évolutions que dans le cas de la
première résonance. En revanche, et contrairement au cas précédent, la décroissance de la capacité
est plus rapide que la croissance de l’inductance. Cette tendance peut s’expliquer par la nature des
différents murs hébergés par le méandre : un mur magnétique et deux électriques.

Le fait que le méandre est constitué de seulement deux murs électriques induit que, par
écartement, la décroissance de la capacité est plus rapide que dans le cas de la première résonance,
où il comportait plus de couplage capacitif. En revanche, la présence d’un mur magnétique sur le
plan de symétrie induit que la croissance de l’inductance s’effectue plus lentement, pour des raisons
de couplage inductif (en parallèle sur la self du résonateur λ/2).

Etude de la quatrième résonance

L’évolution de la quatrième résonance est relativement atypique, puisqu’elle ne fait que croître
jusqu’à la quatrième résonance du résonateur λ/2. Le couplage entre brins parallèles est ici purement
inductif. La décroissance de L0 est donc liée à la décroissance du couplage inductif. Les valeurs de
la capacité croissent légèrement, mais restent globalement proches de la valeur de C0 du résonateur
λ/2.

E

E

H

H

1 re r sonance  2 me r sonance  4 me r sonance  

Fig. 2.8: Répartition des courants sur un méandre pour ces trois premières résonances. H : mur magnétique, E : Mur
électrique. Résultats de Simulation sur le logiciel Momentum (version 2006A)

Comme précisé dans la partie (2.4.1), seul le plan de symétrie porte un mur électrique franc
dans le cas de la première résonance : les autres murs - représentés Fig.2.8 -, adjacents à celui-ci, ne
sont que partiels puisque l’amplitude du courant n’est pas identique sur les conducteurs encadrant
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les espaces portant ces “pseudo” murs. Dans le cas des deuxième et quatrième résonances, l’ensemble
des murs représentés sont francs. A la première résonance, le méandre héberge une demi-période de
courant sur l’ensemble des brins parallèle le formant ; à la deuxième résonance, cette demi-période
est portée par les deux brins extérieurs, et à la quatrième par un seul brin.

Conclusion

Quatre points sont à retenir ici :

1. La nature des murs hébergés par l’espace inter-brins parallèles donne la nature des couplages

2. La diminution du couplage capacitif diminue la capacité équivalente C0 du méandre, et fait
croître la valeur de son inductance L0

3. La diminution du couplage inductif diminue l’inductance équivalente L0 du méandre, et fait
croître la valeur de sa capacité C0

4. Dans le cas où les couplages sont mixtes, la décroissance des couplages capacitifs est plus
rapide que celle des couplages inductifs. Un changement de sens de l’évolution de la résonance
permet de distinguer les limites des couplages

2.5 Critères de comparaison des performances d’un filtre

De façon à pouvoir comparer l’ensemble des filtres conçus avec la méthode des Résonateurs
Composés, il est nécessaire de définir un certain nombre de critères définissant leur comportement
fréquentiel. Dans le cas d’une conception liée à une utilisation particulière, ces critères sont définis
par le cahier des charges. L’on définit ainsi :

– les pertes d’insertion, comme la valeur maximum de la transmission du filtre
– la bande passante à -3dB, comme la bande de fréquence sur laquelle le filtre transmet au

moins la moitié de la puissance maximum qu’il est susceptible de transmettre
– la réjection, comme la variation fréquentielle entre deux valeurs −X1 et −X2 de la trans-

mission
– la dynamique, comme la variation d’amplitude sur laquelle la transmission du filtre passe

de zéro à son maximum

Les deux derniers points peuvent être calculés selon le comportement du filtre en entrée et en
sortie de la bande de passante du filtre. La Fig.2.9 présente ces différents paramètres :
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Fig. 2.9: Répartition du champ électrique dans le plan transverse de résonateurs microruban λ/4 encadrant un
méandre (entouré en pointillés) (RSon) (a). Répartition du champ électrique dans le plan transverse de trois résona-
teurs microruban λ/4 (RSoff ) (b).

2.6 Les états des systèmes à N2p conducteurs

2.6.1 Les systèmes de dimension N2p=2
n

2.6.1.1 Loi de dégénérescence des états

Dans la théorie des lignes couplées (2 conducteurs), le mode d’une ligne isolée est dégénéré
en deux états distincts, pair (e) et impair (o). Comme le montre la Fig.2.10(a), l’état pair présente
la pulsation de résonance ωe la plus basse, et les deux états s’alternent autour de la résonance du
mode de la ligne isolée.
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ω

S

(a) (b)

L2

1

2

Mur  de vias connectant 
les r sonateurs  la masse 

arri re 

S

W

(c)

Fig. 2.10: Loi de dégénérescence d’un système 2-RS. Loi de dégénérescence (a). Répartition du champ électrique
dans le plan transverse de résonateurs microruban λ/4 (b). Photo d’un système à 2 résonateurs λ/4 couplés (L2) -
WR=2mm et S=1mm (c).

La séparation fréquentielle des deux états est contrôlée par l’espacement entre les deux conduc-
teurs, qui régit par ailleurs leur niveau de couplage. Plus les conducteurs sont proches, plus la per-
turbation des murs dans le plan de symétrie est importante, et plus les deux états sont éloignés
fréquentiellement l’un de l’autre. Les deux états ne présentent pas les mêmes répartitions de champ
électrique dans le plan transverse Fig.2.10(b). Le champ électrique de l’état pair est particulièrement
confiné dans le diélectrique, alors que l’état impair présente en plus un couplage électrique entre les
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deux conducteurs.

En appliquant récursivement le même principe, les états propres des Systèmes de N2p=2n

Résonateur (L2n) résultent de la dégénérescence de chaque état pair et impair du système de di-
mension N2p=2n−1. Les deux états pair et impair sont de dimension n. Le cas du système L4 est
illustré Fig.2.11(a). Chacun des états pair et impair du système (L2) a lui-même dégénéré en deux
états, pair et impair. Les fréquences de résonance des états propres des systèmes L2 et L4 sont repor-
tées dans le Tab.2.1 afin de quantifier la position des résonances illustrées Fig.2.10(a) et Fig.2.11(a).
Les nomenclatures données dans les tableaux et figures respectent les règles établies dans la partie
2.2.
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Fig. 2.11: Loi de dégénérescence d’un système 4-RS. Loi de dégénérescence (a). Répartition du champ électrique
dans le plan transverse de résonateurs microruban λ/4 (b). Photo d’un système à 4 résonateurs λ/4 couplés (L4) -
WR=2mm et S=1mm (c).

Convention de représentation des diagrammes de dégénérescence des états

Afin de clarifier la représentation des lois de dégénérescence (représentée par exemple Fig.2.11),
quelques points sont à retenir :

– La position des flèches (au dessus ou en dessous de l’axe des pulsations) est liée à la parité de
l’état ; un état pair est représenté par une flèche située au dessus de l’axe, les états impairs
par des flèches situées en dessous

– Le sens des flèches est lié à la parité de l’état qui a dégénéré ; une flèche orientée vers le
haut décrit le fait que l’état provient d’un état pair, et une flèche orientée vers le bas qu’il
provient d’un état impair

– Les sigles PEW et PMW signifient respectivement “Perfect Electric Wall” pour un mur
électrique, et “Perfect Magnetic Wall” pour un mur magnétique

– Le fond des surfaces représentées dans le plan transverse se distingue de la façon suivante
– les fonds hachurés représentent des références de masse
– les fonds gris, des conducteurs pourvus de courant
– les fonds blancs, des conducteurs dépourvus de courant

Autrement dit, dans le cas de la structure L4, les états |OO〉 et |OE〉 sont situés sous l’axe
des pulsations en raison de leur parité impaire, mais l’orientation de leurs flèches est différente dans
la mesure ils sont des dégénérescences impaires, respectivement des états impair |O〉 et pair |E〉.
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2.6.1.2 Loi d’évolution des représentations électriques des états |k〉

Le Tab.2.1 présente les résultats des extractions faites à partir des mesures des éléments
équivalents de la représentation de Foster des états |k〉 des systèmes L1, L2 et L4 (Fig.2.10(c)
et Fig.2.11(c)). La Fig.2.12 présente l’évolution des parties réelles des états |k〉 en fonction de la
fréquence Fig.2.12(a), ou dans le plan complexe Fig.2.12(b). Toutes les structures présentées ont été
élaborées sur un substrat époxy (εr=4.1).
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Fig. 2.12: Comparaison à espacement (S) égal entre résonateurs des structures (L2) et (L4) - Parties réelles de chaque
état propre |k〉 (a). Représentation dans le plan complexe des impédances d’entrées des états |k〉 pour la structure
(L4) (b).

Tab. 2.1: Eléments équivalents de la représentation de Foster de l’impédance d’entrée - Représentation électrique des
états propres des systèmes (L1), (L2) and (L4) - Résultats expérimentaux.

Structure k Indice Ordre f0k
(Ghz) R0k

Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

(L1) / / 1 1.935 302 51 0.513 13.18

(L2) Even |E〉 1 1.880 425 61 0.591 12.11
Odd |O〉 2 2.150 117 41 0.210 26.16

(L4) Even |EE〉 1 1.773 189 51 0.335 24.06
|EO〉 3 2.085 103 37 0.207 28.10

Odd |OO〉 4 2.145 35 60 0.044 126.3
|OE〉 2 1.960 237 49 0.392 16.79

A partir du Tab.2.1, quelques points sont à noter :

1. Dans le cas du système L2, la capacité et l’inductance équivalentes du résonateur isolé (L1)
sont comprises respectivement entre les capacités et inductances équivalentes des états pairs et
impairs, c’est-à-dire que C0e<C0<C0o et L0e>L0>L0o . Cet encadrement s’applique aussi aux
pertes et à la surtension, R0e>R0>R0o et Q0e>Q0>Q0o . Ces encadrements sont en parfait
accord avec la nature des couplages existant entre les conducteurs du système L2 dans chaque
état |k〉
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2. Dans le cas du système L4, les valeurs du tableau sont plus difficiles à analyser. En revanche,
l’état à parité uniquement impair présente toujours la capacité la plus importante et l’induc-
tance la plus faible

3. L’on notera, en outre, que l’augmentation du nombre de résonateurs a pour influence d’ho-
mogénéiser les valeurs des pertes de chaque état (R0k

). En référence au chapitre 3, l’on peut
constater que l’état |OO〉 présente à la fois les pertes et la surtension les plus importantes, ce
qui implique qu’il est l’état confinant le mieux le champ électromagnétique S0k

4. L’on peut constater que, pour les états |E〉 d’un système L2 et |OO〉 d’un système L4, la
surtension est supérieure à celle du résonateur pris isolément

La représentation des cercles de l’impédance d’entrée Zink
dans le plan complexe - Fig.2.12(b)

- est donnée ici à titre d’exemple, afin de mieux appréhender la méthodologie employée pour extraire
le schéma équivalent de chaque état propre, en référence à la partie (2.1.2).

2.6.2 Les systèmes de dimension N2p �= 2
n

Pour les systèmes de dimension N2p �=2n, les lois de dégénérescence sont particulières, et liées
aux dégénérescences des systèmes à N2p+1 résonateurs. Ainsi, un système L6 est bien de dimension
paire, mais les sous-systèmes résultant de la première section par le plan de symétrie principal sont
de dimension 3 (voir partie 2.2.1). La partie suivante (Partie 2.7) doit permettre de dégager les lois
de dégénérescence de ce type de système.

2.7 Les états des systèmes à N2p+1 conducteurs

La grande originalité des système à N2p+1 conducteurs est que le plan de symétrie principal
est situé sur un conducteur. Cette particularité implique que le nombre d’états propres pairs et
impairs n’est plus égal, et que le nombre de chacun d’entre eux est en relation directe avec la nature
du résonateur sur le plan de symétrie principal. Les N2p+1-RS (Resonator System) vont donc être
classés en deux grandes catégories, selon la nature off ou on de ce résonateur central : ils seront
nommés respectivement N2p+1-RSoff ou N2p+1-RSoff . En référence à la partie 2.1.2, les égalités
entre les indices m et p des expressions Eq.(2.13) et Eq.(2.14) peuvent être désormais explicitées :

– dans le cas d’un N2p+1-RSoff , l=m− 1 ; il existe un état pair de plus que d’états impairs
– dans le cas de N2p+1-RSon, l=m+ 1 ; il existe un état impair de plus que d’états pairs
Dans cette partie, nous allons nous intéresser d’abord au cas des 3-RSoff et 3-RSon, puis au

cas 5-RSoff et 5-RSon.

2.7.1 Les systèmes 3-RSoff

2.7.1.1 Lois de dégénérescence des systèmes 3-RSoff

Les deux demi-sections transverses à considérer pour l’analyse électromagnétique d’un système
L3 sont représentées sur la Fig.2.13(a). Le problème pair consiste en l’analyse d’un sous-système
asymétrique, composé de deux conducteurs de largeurs différentes, alors que le problème impair
se réfère au comportement d’un conducteur seul (Fig.2.13(b)). Ces constatations sont en parfait
accord avec les règles de nomenclatures décrites dans la partie 2.2, et avec les règles de section par
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des murs magnétiques et électriques des conducteurs selon leur topologie on ou off de la partie 2.4.
La section d’un conducteur de type Roff par un mur magnétique ne modifie en rien sa résonance,
ce qui implique que la section d’un L3 par un tel mur génère un sous-problème à deux conducteurs.
En revanche, si l’on applique un mur électrique sur ce système, la mise à la masse du conducteur
central génère un sous-problème à un conducteur.
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Fig. 2.13: Loi de dégénérescence d’un systèmes 3-RSoff . Loi de dégénérescence (a). Répartition du champ électrique
dans le plan transverse de résonateurs microruban λ/4 (b). Photo d’un système à 3 résonateurs λ/4 couplés (L3) -
WR=2mm et S=1mm (c).

La particularité des systèmes à N2p+1 conducteurs de type off est que seuls les états impairs
du problème à N2p=N2p+1−1 conducteurs dégénèrent. Ainsi, dans le cas du système L3, c’est l’état
|O〉 du système L2 qui a dégénéré en un état pair |EO〉 et un autre impair |O〉. Le fait que le
conducteur central est à la masse dans ce dernier état signifie qu’il est électriquement très proche
de l’état |O〉 du système L2.

Il faut noter toutefois que les règles de dégénérescence des systèmes à N2p+1 conducteurs ne
sont pas triviales, dans la mesure où aucun moyen de mesure ne permet de déterminer avec préci-
sion l’influence électromagnétique de l’addition d’un conducteur supplémentaire sur un système à
N2p=N2p+1 − 1 conducteurs. De plus, aucun ouvrage de référence n’en fait état. Ces règles s’ap-
puient donc sur les répartitions de champs électriques dans le plan transverse (Fig.2.13(b)), et sur
des simulations électromagnétiques où les résonateurs perturbateurs sont insérés progressivement
entre les conducteurs extérieurs, de manière à observer quel état de résonance se trouve dissocié par
cette perturbation. Dans le cas du 3-RSoff , l’addition d’un conducteur λ/2 synchrone au centre d’un
2-RS composé de λ/4 montre en simulation (logiciel Momentum V.2006A) que la résonance de l’état
impair |O〉 de ce système se scinde progressivement en deux résonances distinctes, qui sont celles
de l’état impair |O〉 et de l’état pair |EO〉. Lorsque les résonateurs sont Roff , ces différents points
impliquent que le passage d’un système N2p+1-RSoff vers un système N2p-RS avec N2p=N2p+1+1

se fait nécessairement par la dégénérescence d’un l’état pair.

Conclusion

Dans le cas de système composé uniquement de résonateurs Roff , deux lois générales de
dégénérescence sont à retenir :

1. Le passage de N2p+1-RS vers (N2p=N2p+1 + 1)-RS se fait par la dégénérescence d’un état
impair

2. Le passage de N2p-RS vers (N2p+1=N2p + 1)-RS se fait par la dégénérescence d’un état pair
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2.7.1.2 Sensibilités paramétriques des états propres

Cette partie s’intéresse, entre autres, à l’évolution des propriétés électriques des systèmes
constitués de trois résonateurs λ/4 identiques (L3), en fonction de l’augmentation de l’espacement
S entre chacun d’entre eux. Il faut considérer un état |k〉 comme l’association des contributions de
chaque résonateur dans des états de tension et de courant particuliers. A titre d’exemple, les pro-
priétés électriques de l’état |EE〉 sont conditionnées par l’association de trois résonateurs parcourus
par des densités de courant et de tension identiques et en phase. La Fig.2.14 et le Tab.2.2 présentent
les résultats des extractions des parties réelles de l’impédance d’entrée de chacun des états |k〉 pour
différentes valeurs de S/WR.
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Fig. 2.14: Partie réelle de Zink en fonction de l’espacement entre résonateurs λ/4 pour les structures (L3)1, (L3)3
et (L3)4- Résultats expérimentaux - Zinee (a). Zineo (b). Zino (c). Photos des structures mesurées - WR=2mm,
S1=0.5mm, S2=1mm, S3=1.5mm, S4=3mm (d).

Évolution de Zinee

La Fig.2.14, en relation avec le Tab.2.2, montre tout d’abord que les pertes (R0ee) de l’état
|EE〉 croissent avec l’augmentation de l’espacement S entre résonateurs (R0ee diminue). Les ré-
partitions de champs de l’état |EE〉 sont confinées essentiellement dans le diélectrique : ces pertes
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sont donc essentiellement liées aux pertes diélectrique du substrat, et aux pertes conductrices de la
métallisation faisant office de masse arrière. L’évolution décroissante de R0ee s’explique donc par la
surface d’occupation de la structure en regard de la masse arrière : plus les résonateurs sont écartés,
plus la structure occupe une surface importante et, par conséquent, plus le champ voit le substrat.

Le Tab.2.2 montre par ailleurs que les valeurs de C0ee augmentent en fonction de la croissance
de S : cette observation s’explique par le même principe que celui exposé précédemment pour
les pertes. L’absence de champ électrique entre les résonateurs dans cet état implique que tous les
conducteurs sont au même potentiel et que, par conséquent, la capacité de cet état est proportionnelle
à la surface d’occupation de l’ensemble de la structure.

Tab. 2.2: Tableau récapitulatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres en fonction de l’espacement S entre conducteurs - Résultats expérimentaux

S/WR |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

L1 1 1.935 310 49.6 0.498 13.60

0.25 Even |EE〉 1 1.775 560 71 0.707 11.36
(L3)1 |EO〉 3 2.168 43 41.7 0.076 71.17

Odd |O〉 2 2.027 250 50 0.387 15.91

0.5 Even |EE〉 1 1.810 285 57 0.443 17.40
(L3)2 |EO〉 3 2.127 57 45.2 0.094 59.41

Odd |O〉 2 2.020 250 49 0.400 15.52

0.75 Even |EE〉 1 1.813 222 54 0.354 21.17
(L3)3 |EO〉 3 2.093 73 46.5 0.119 48.45

Odd |O〉 2 1.988 250 47 0.422 15.15

1.5 Even |EE〉 1 1.853 165 51 0.261 25.30
(L3)4 |EO〉 3 2.035 102 50.8 0.157 39

Odd |O〉 2 1.970 250 45 0.440 14.80

Évolution de Zineo

Les pertes de l’état |EO〉 sont liées à l’ensemble des pertes de la structure, aussi bien élec-
triques que diélectriques. Les pertes liées aux couplages entre les deux conducteurs extérieurs et le
conducteur central sont plutôt de nature électrique. Lorsque S devient très grand, ces couplages ont
tendance à disparaître. Pour ces valeurs limites, seuls les configurations de champs électriques entre
résonateurs et masse arrière (configuration de l’état |EE〉) doivent persister, et, par conséquent, les
pertes liées à cet état. Ceci explique le rapprochement, lors de l’écartement des résonateurs, des
valeurs de R0ee et de R0eo .

Les valeurs décroissantes de capacité de cet état en fonction de l’écartement confirment bien
que les couplages capacitifs entre résonateurs diminuent. Le fait que cet état présente à la fois des
configurations champs électriques de l’état pair |EE〉 et de l’état impair |O〉 explique qu’il possède
toujours une valeur de capacité supérieure aux deux autres états. La décroissance de la valeur de
sa capacité vers une valeur proche de celle de l’état |EE〉 s’explique par le même principe que celui
exposé pour l’évolution des pertes.
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Évolution de Zino

Les pertes de l’état |O〉 restent invariables dans le domaine d’étude. Les valeurs des éléments
équivalents de cet état connaissent une variation faible avec l’augmentation de S. Cette évolution
s’explique clairement par le fait que, dans cet état, le résonateur central (dans un cas idéal) présente
un potentiel proche de zéro, ce qui implique que les deux résonateurs présentant un potentiel non
nul sont découplés l’un de l’autre. Si l’on considère une demi-structure (c’est à dire un résonateur et
une référence de masse latérale), l’influence du couplage capacitif entre cette masse et le résonateur
est limitée. Autrement dit, les valeurs de capacité relevées dans le Tab.2.2 tendent, lorsque S croît,
vers la valeur de la capacité du résonateur pris isolément (première ligne du tableau).

Conclusion

En résumé, pour S évoluant vers une valeur très grande, l’on peut faire plusieurs observations :
– La diminution du couplage entre résonateurs par écartement implique que les pertes (R0ee

et R0eo) ainsi que les capacités (C0ee et C0eo) et inductances (L0ee et L0eo) équivalentes des
deux états pairs |EE〉 et |EO〉 ont tendance à s’équilibrer

– L’unique état impair |O〉 est beaucoup moins perturbé par le paramètre dimensionnel S, en
raison de la présence du zéro de tension et de courant du résonateur central. Les capacités
et inductances équivalentes de cet état sont très proches de la valeur du résonateur pris
isolément (ceci est d’autant plus vrai que l’écartement entre résonateurs est important

– Il existe un lien étroit entre l’évolution des valeurs des pertes R0k
et l’évolution des éléments

réactifs des représentations électriques des états |k〉
Par ailleurs, une observation minutieuse de l’évolution des fréquences de résonance des états

en fonction de S (Fig.2.15) montre que la fréquence de l’état |EE〉 est moins sensible à l’évolution
de S que les deux autres états.
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Fig. 2.15: Évolution des fréquences de résonance de chaque état |k〉 pour un 3-RSoff en fonction de l’espacement
S entre les résonateurs - Résultat de simulation (ligne pleine) et de mesures (cercles, carrés et triangles) - fr fait
référence à la fréquence de résonance d’un résonateur λ/4 identique à ceux utilisés dans les structures 3-RSoff .
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Le couplage inductif entre les conducteurs dans l’état |EE〉 est spatialement moins sensible à
l’éloignement que les couplages capacitifs entre résonateurs des deux autres états. Cette observation
implique que cet état est le plus difficile à ramener au centre de la bande, et c’est donc sa contribution
dans le système global qui a tendance à dégrader la surtension des systèmes à 3 résonateurs.

2.7.2 Les systèmes 3-RSon

Les systèmes 3-RSon étudiés dans cette partie sont composés d’un résonateur de type méandre
placé au centre de deux résonateurs λ/4. Le méandre est en fait un système L4 dont les connexions
internes (connexion des brins parallèles) ont court-circuité trois des quatre états, en ne gardant que
l’état |OO〉 (état où chaque brin parallèle possède des courants en opposition de phase).

2.7.2.1 Lois de dégénérescence des systèmes 3-RSon

Les deux demi-sections transverses à considérer pour l’analyse électromagnétique d’un système
L2M1 sont représentées sur la Fig.2.16(a). Le problème impair consiste en l’analyse d’un sous-
système asymétrique, composé d’un conducteur λ/4 et d’un demi-méandre, alors que le problème
pair se réfère au comportement d’un conducteur seul. La section d’un conducteur de type Ron par
un mur électrique ne modifie en rien sa résonance, ce qui implique que la section d’un L2M1 par
un tel mur génère un sous-problème à deux conducteurs. En revanche, si l’on applique un mur
magnétique sur ce système, la mise en circuit ouvert du conducteur central génère un sous-problème
à un conducteur.
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Fig. 2.16: Loi de dégénérescence d’un système 3-RSon. Loi de dégénérescence (a). Répartition du champ électrique
dans le plan transverse d’un système composé de deux résonateurs microruban λ/4 et d’un méandre (b). Photo d’un
système à 2 résonateurs λ/4 couplés à un méandre (L2M1) - WR=2mm, S=1mm et WM=1.4mm (c).

La particularité des systèmes à Ni conducteurs de type on est que seuls les états pairs du
problème à Np=Ni−1 conducteurs dégénèrent. Ainsi, dans le cas du système L2M1, c’est l’état |E〉
du système L2 qui a dégénéré en un état impair |OO〉 et un autre pair |E〉. Ce fait est vérifié par la
simulation électromagnétique (logiciel Momentum V.2006A). L’insertion progressive d’un méandre
synchrone au centre d’un 2-RS scinde la résonance de l’état pair de ce système en deux résonances
distinctes des états |OO〉 et |E〉.
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Fig. 2.17: Répartition des courants pour chaque état |k〉 du système à 2 résonateurs λ/4 et 1 méandre (L2M1) -
Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation réalisée avec
une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches et rouges désignent le sens du courant sur
chaque résonateur à l’état |k〉, et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre
eux.

A noter, d’autres simulations électromagnétiques montrent que les états |OO〉 et |OE〉 peuvent
être inversés dans l’ordre d’apparition fréquentielle des états propres |k〉, selon le sens d’insertion
du méandre entre les deux résonateurs λ/2. Cette particularité est uniquement liée au sens de
circulation du courant sur le méandre, et doit être considérée dans la loi de dégénérescence. Dans
le cas où le méandre aurait subi une rotation de Π rad par son centre, la dégénérescence de l’état
pair donnerait un état impair |OE〉 et un état pair |E〉.

2.7.2.2 Conséquence de l’inversion de parité

La Fig.2.18(b) met en évidence l’inversion de parité : la structure (L3) présente 2 états pairs et
un état impair. Le fait de remplacer le résonateur central par un méandre synchrone à la fréquence
f0 (Fig.2.18(c)) a pour effet de créer 2 états impairs et un unique état pair.
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Fig. 2.18: Inversion de la parité - Résultats de mesures - Comparaison à espacement (S) identique entre conducteurs
d’une structure composée de 3 résonateurs λ/4 ((L3)1), et d’une autre de 2 résonateurs λ/4 et d’un méandre ((L2M1)2)
- Paramètres de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées
- WR=2mm, S=0.5mm et WM=1.4mm (c).

En observant les valeurs des trois vecteurs propres d’un système à trois conducteurs - dans un
cas idéal, où l’on ne tient pas compte de l’excitation (voir la partie 2.1.2.1) -, l’on constate que les
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composantes des états pairs présentent des valeurs non nulles sur le conducteur central. Lorsque le
méandre est inséré dans un tel système, pour les deux états pairs il est chargé en courant et impose
donc, par sa topologie, un mur électrique au centre de la structure : ces deux états deviennent alors
impairs. L’unique état impair présente une composante nulle sur le conducteur central ; pour cet
état le méandre n’est pas chargé en courant ce qui implique que cet état devient naturellement
pair afin de respecter l’alternance des états pairs et impairs. L’un des avantages notables de ce
type de structure est de ramener l’état pair - état le plus stable fréquentiellement aux variations
d’espacement (Fig.2.15) - au centre de la bande.

Une analyse plus minutieuse de la Fig.2.18(b) montre que, pour un espacement identique entre
résonateurs dans les deux types de RS, les états du RSon sont davantage centrés dans la bande. Le
Tab.2.3 présente les résultats des extractions des éléments équivalents de chaque état propre pour
les deux structures.

Tab. 2.3: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L3)1 et (L2M1)2 - Résultats expérimentaux.

Structure k Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |EE〉 1 1.775 560 71 0.707 11.36
(L3)1 |EO〉 3 2.168 43 37 0.076 71.17

Odd |O〉 2 2.027 250 50 0.387 15.91

Even |E〉 2 1.935 233 39 0.495 13.66
(L2M1)2 Odd |OO〉 1 1.853 171 50 0.293 25.16

|OE〉 3 2.087 85 35 0.186 31.20

Au regard de la Fig.2.18(a), l’inversion de parité a une influence notable sur le comportement
fréquentiel des structures, et la comparaison des filtres (L2M1)2 et (L3)2 (Fig.2.18(c)) montre que
l’insertion d’un méandre comme conducteur central a notablement augmenté la surtension du filtre
Tab.2.4 : celle-ci passe globalement de 5 pour (L3)2 à 8 pour (L2M1)2, tout en ayant légèrement
dégradé la transmission, d’à peu près 1.5 dB. Cette dernière observation est en parfait accord avec
les valeurs Rok

relevées dans le Tab.2.3, qui ont diminué, parfois considérablement, entre (L2M1)2
et (L3)2. La Fig.2.18(a) montre en outre que l’inclusion d’un méandre comme résonateur central
permet de créer un zéro de transmission au début de la bande passante, présent en sortie pour le
système RSoff .

Par ailleurs, le Tab.2.4 montre que la formule développée des positions des zéros de transmis-
sion (partie (2.1.2.2) - Eq.(2.22)) permet une approximation relativement précise de leur localisation,
quel que soit le type de structure utilisée. Les décalages plus ou moins importants observés entre
valeurs calculées et mesurées (toutes deux en bleu dans le tableau) sont liés à la justesse de l’ex-
traction, des éléments équivalents des états |k〉 à partir de la mesure. Les valeurs en rouge sont
les secondes valeurs calculées par Eq.(2.22), et, comme précisé dans la partie (2.1.2.2), ces valeurs
sont comprises, entre les deux fréquences utilisées en sorties ou entrées pour le calcul du zéro de
transmission. Par exemple, dans le cas de (L3)1, le zéro de transmission se situe en sortie : l’on
utilise donc les fréquences et valeurs des éléments équivalents des deux derniers états |O〉 et |EO〉,
et l’on observe bien 2.027<2.116<2.168.
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Tab. 2.4: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L3)1 et (L2M1)2 - Résultats expérimentaux - Δf à -3dB
(Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds : Dynamique
en sortie (dB), Zem

(GHz) : Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
(GHz) : Zéro de transmission en entrée

calculé, Zsm
(GHz) : Zéro de transmission en sortie mesuré , Zsc

(GHz) : Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L3)1 4.83 0.400 -2.2 -11 / -27.8 / / 2.288 2.116 / 2.363

(L2M1)2 8.06 0.240 -3.8 -40 -33.7 / 1.705 1.697 / 1.885 / /

En Résumé

Quelques notions sont à retenir :
– la dégénérescence d’un système 2-RS vers un 3-RS se fait par :

– un état pair, si le résonateur perturbateur est un RSon

– Un état impair, si le résonateur perturbateur est un RSoff

– Quel que soit l’état qui dégénère, il génère toujours deux états de parités différentes

2.7.2.3 Études paramétriques des systèmes 3-RSon

L’ensemble de cette partie présente les différents résultats de mesure obtenus à partir des
études paramétriques effectuées sur les systèmes 3-RSon. Ces études paramétriques sont nécessaires
puisque l’approche développée ici est inexistante dans la littérature : il est donc impossible de
prévoir l’évolution de ces états par des jeux de topologies. En premier lieu, nous décrirons l’effet de
l’espacement S entre résonateurs ainsi que l’influence de la position du méandre dans les systèmes
3-RSon. La notion d’interrupteur électromagnétique, introduite dans le résumé de ce chapitre, sera
détaillée et illustrée par la suite.

Effet de l’espacement entre résonateurs

La Fig.2.19(b), en relation avec les fréquences des états relevées dans le Tab.2.5, montre que
l’état pair |E〉 du système RSon est très peu modifié par l’écartement, comparativement aux deux
états impairs.

L’état |E〉 reste donc très stable à l’espacement entre résonateurs, et les valeurs de sa repré-
sentation électrique demeurent très proches de celles du résonateur pris isolément (C0=13.18 pF,
L0=0.513 nH, f0=1.935 GHz). Par ailleurs, les valeurs des éléments équivalents de cet état restent
quasiment inchangées. D’un point vue théorique, si l’excitation du système avait été faite par dif-
fraction, le zéro de courant sur le méandre l’aurait rendu transparent à l’ensemble du système. Or,
dans la partie (2.1.2.1), l’on a pu voir que, dans le cas d’une excitation par injection directe de
courant sur les résonateurs extérieurs, le résonateur central n’en est pas totalement dépourvu : ceci
implique l’existence de faibles couplages électriques entre le méandre et les résonateurs extérieurs
et, donc, une légère sensibilité à l’écartement entre conducteurs.

En revanche, pour le premier état impair |OO〉, la capacité équivalente augmente avec le
rapprochement des résonateurs : ceci s’explique simplement par le fait que les couplages capacitifs
(puisque l’état est totalement impair) sont accrus par l’espacement décroissant entre les résonateurs,
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alors que son inductance varie peu. Cette remarque permet de valider l’hypothèse selon laquelle ce
premier état impair porte bien la nomenclature de |OO〉.

Le deuxième état impair |OE〉 connaît une décroissance importante de la valeur de son induc-
tance, alors qu’en parallèle la valeur de sa capacité a augmenté pour des raisons liées aux surfaces
de métallisation en regard de la masse, raisons décrites dans la partie (2.7.2.2). Il faut noter que ce
dernier état est particulièrement proche de l’état |EE〉 du L3 d’un point de vue comportemental,
pour la simple raison que les couplages de franges liés au mur électrique sur le plan de symétrie
sont générés uniquement sur le méandre, et n’entrent donc pas en jeu dans les couplages entre
résonateurs, qui sont couplés magnétiquement.
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Fig. 2.19: Effet de l’espacement sur les structures à méandre - Résultats de mesures - Comparaison de deux structures
composées de 2 résonateurs λ/4 et d’un méandre ((L2M1)1 et (L2M1)2) - Paramètres de réflexion (a). Parties réelles
des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées - WR=2mm, S2=0.5mm, S1=1mm et
WM=1.4mm (c).

Tab. 2.5: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L2M1)1 et (L2M1)2 - Résultats expérimentaux.

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |E〉 2 1.920 251 41 0.509 13.49
(L2M1)1 Odd |OO〉 1 1.902 195 49 0.335 20.93

|OE〉 3 2.063 65 44 0.114 52.34

Even |E〉 2 1.935 233 39 0.495 13.66
(L2M1)2 Odd |OO〉 1 1.853 171 50 0.293 25.16

|OE〉 3 2.087 85 35 0.186 31.20

La Fig.2.19(a) montre que l’écartement joue un rôle prépondérant sur la surtension dans les
systèmes RSon. L’état pair étant moins sensible que les états impairs aux variations d’espacement,
son positionnement au centre de la bande permet de modifier sensiblement la surtension par le
rapprochement des fréquences des états impairs. Au regard du Tab.2.6, le filtre (L2M1)1 présente
une surtension de 20 (8 pour (L2M1)2), ainsi qu’une transmission, une adaptation et une dynamique
en entrée dégradées respectivement de 3 dB, 27 dB et 12 dB par rapport au cas de (L2M1)2.
Dans ce dernier exemple, doubler la distance entre résonateurs a pour effet de diviser par deux
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la transmission en magnitude : un fait en parfait accord avec les performances accessibles de la
technologie employée, qui présente des pertes particulièrement importantes. Ces deux exemples
permettent de mieux comprendre que, sur ce type de technologie, l’excitation des systèmes à N

résonateurs par couplage électromagnétique ne peut être envisageable, dans la mesure où cette
excitation implique nécessairement des pertes additionnelles.

Tab. 2.6: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L2M1)1 et (L2M1)2 - Résultats expérimentaux - Δf à -3dB
(Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds : Dynamique
en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé, Zsm

: Zéro
de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L2M1)1 20.40 0.098 -6.7 -13 -25.3 / 1.845 1.852 / 1.909 / /

(L2M1)2 8.06 0.240 -3.8 -40 -33.7 / 1.705 1.697 / 1.885 / /

En Résumé

– L’unique état pair d’un système 3-RSon est très proche de l’état |O〉 d’un 3-RSoff , et les
valeurs de leurs éléments réactifs équivalents sont très proches de celles du résonateur pris
isolément

– Par écartement des résonateurs, l’évolution des valeurs des capacités équivalentes des états
|OE〉 (systèmes 3-RSon) et |EE〉 (systèmes 3-RSoff ) est similaire, et régie par la surface
de la structure en regard de la masse arrière.

Étude de la position du méandre

Au regard de ce qui a été abordé jusqu’ici, il est clair que l’état |E〉 du système 3-RSon ne
peut être modifié par la position du méandre puisque, dans un cas idéal, celui-ci est dépourvu de
courant et donc transparent à l’ensemble du système dans cet état.
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Fig. 2.20: Effet de l’insertion du méandre entre les deux résonateurs λ/4 - Résultats de simulations EM (Sonnet
V.9.52) - Paramètres de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos de la structure
étudiée en simulation - WR=2mm, S2=1mm et WM=1.4mm (c).
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Un autre fait est à considérer pour justifier cette remarque : la modification de la position du
méandre au sein des résonateurs λ/4 ne peut en rien changer la surface globale de la structure, et
ne peut donc modifier la valeur de sa capacité équivalente. Les simulations EM de la Fig.2.20(b)
démontrent clairement ce fait : l’état pair |E〉 fluctue très peu fréquentiellement (fluctuations liées
à la présence de l’excitation par injection directe de courant).

La comparaison des Fig.2.20(a) et Fig.2.20(b) permet de constater que l’insertion du méandre,
au plus près de la métallisation faisant office de référence de masse pour les résonateurs λ/4

(Δ=0.5mm), a pour effet d’augmenter la surtension du filtre tout en dégradant sa transmission,
et de rapprocher le zéro de transmission en entrée au plus près de la bande passante. Ce fait s’ex-
plique par le rapprochement des deux états impairs vers le centre de la bande passante du filtre
(Fig.2.20(b)).

En résumé, lorsque Δ décroît, le déplacement fréquentiel des états :
– |OO〉 se fait vers les hautes fréquences
– |E〉 est inexistant
– |OE〉 se fait vers les basses fréquences
Ces résultats de simulations EM ont aussi l’avantage de justifier l’étude de ces systèmes à

partir de la mesure, car si les valeurs de R0k
sont, en simulation, proches de 900Ω dans le cas

de l’état pair (état présentant généralement le moins de pertes), elles n’excèdent jamais 300Ω en
mesure, même si les données “constructeur” des matériaux utilisés sont respectées lors de l’utilisation
du simulateur.

Évolution de la géométrie

L’on utilise ici des résonateurs λ/4, synchrones au méandre, dont l’extrémité en circuit ou-
vert est recourbé d’un angle de Π : pour ce faire, il est nécessaire d’augmenter très légèrement
leur longueur physique. En simulation EM (Sonnet V.9.52), l’on étudie alors l’influence de cette
particularité topologique en déplaçant progressivement la courbure le long du résonateur tout en
augmentant la longueur δ (qui fait référence à la longueur du résonateur perpendiculaire au plan
transverse).
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Fig. 2.21: Effet du recourbement du méandre entre les deux résonateurs λ/4 - Résultats de simulations EM (Sonnet
V.9.52) - Paramètres de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos de la structure
étudiée en simulation - WR=2mm, S2=1mm, WM=1.4mm et Δ=0.5mm (c).
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Fig.2.21(b), l’on peut constater que le recourbement des résonateurs génère un déplacement
fréquentiel de l’ensemble des états. En résumé, lorsque δ croît, le déplacement fréquentiel des états :

– |OO〉 se fait vers les basses fréquences
– |E〉 se fait vers les hautes fréquences
– |OE〉 se fait vers les hautes fréquences
Le déplacement de l’état pair vers les hautes fréquences est lié à la diminution de la capacité

de sa représentation électrique : cette diminution s’explique par la réduction de la surface de la
structure en regard de la masse, lors du recourbement des résonateurs extérieurs.

Élaboration d’une structure compacte

A partir des deux études paramétriques précédentes, l’on peut désormais expliciter les résultats
obtenus dans le cadre de l’étude de la structure (L2M1

C)1 (C pour compactage) : elle est comparée
ici à (L2M1)1 (Fig.2.22(c)). Lorsque l’on souhaite compacter la structure de type (L2M1)1, l’on fait
décroître le paramètre Δ , et croître le paramètre δ (Fig.2.20(c) et Fig.2.21(c)). Ces deux paramètres
topologiques ont des influences inverses sur les fréquences de résonances des deux états impairs (|OO〉
et |OE〉) du système.
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Fig. 2.22: Effet du compactage sur les structures à méandre - Résultats de mesures - Comparaison à espacement S

identique de deux structures composées de 2 résonateurs λ/4 et d’un méandre ((L2M1)1 et (L2M1
C)1) - Paramètres de

réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées - WR=2mm,
S=0.5mm et WM=1.4mm (c).

La Fig.2.22(b) montre quelques particularités intéressantes du compactage sur les propriétés
électriques des états |k〉 du système RSon :

1. Seule la fréquence de l’état pair |E〉 est décalée vers les hautes fréquences, alors que les valeurs
de ces éléments équivalents sont peu modifiés (Tab.2.7)

2. Les états |OO〉 et |OE〉 sont totalement invariant fréquentiellement, mais connaissent des
variations des éléments équivalents de leur représentation électrique. En d’autres termes, les
états |OO〉 et |OE〉 voient leur capacité respective augmenter ou diminuer avec une insertion
du méandre plus profonde entre les deux résonateurs λ/4 et un recourbement de ces derniers.
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Les observations de ce dernier point s’expliquent physiquement bien pour chacun des états :
cette double influence topologique a pour effet d’augmenter considérablement les couplages de
franges entre résonateurs, ce qui implique une augmentation de la capacité équivalente de l’état
|OO〉. En revanche, la surface globale de la structure en regard de la masse arrière a nettement
diminué, la capacité de l’état |OE〉 diminue (Tab.2.7).

Tab. 2.7: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L2M1

C)1 et (L2M1)
1 - Résultats expérimentaux.

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |E〉 2 1.948 262 45 0.510 13.06
(L2M1

C)1 Odd |OO〉 1 1.902 160 49 0.282 24.87
|OE〉 3 2.063 83 44 0.146 40.80

Even |E〉 2 1.920 251 41 0.511 13.43
(L2M1)1 Odd |OO〉 1 1.902 195 49 0.335 20.93

|OE〉 3 2.063 65 44 0.114 52.34

Tab. 2.8: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L2M1
C)1 et (L2M1)1 - Résultats expérimentaux - Δf à

-3dB (Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds :
Dynamique en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé,

Zsm
: Zéro de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L2M1)1 20.40 0.098 -6.7 -13 -25.3 / 1.845 1.852 / 1.909 / /

(L2M1
C)1 14.7 0.136 -5.6 -25 -31.9 / 1.778 1.789 / 1.921 / /

La Fig.2.22(a) en relation avec le Tab.2.8, met en avant le fait que ce procédé de positionne-
ment central de l’état pair |E〉 entre les deux états impairs permet de mieux contrôler l’adaptation
du filtre (augmentée ici d’approximativement 7 dB), et d’augmenter la transmission (1dB) sans
dégrader considérablement la surtension du filtre (réduction de 25%).

Remarques

Les observations faites sur les deux parties précédentes (influence de l’espacement et élabora-
tion d’une structure compacte) nous permettent de conclure que, dans le cas des systèmes 3-RSon,
le positionnement des fréquences paire et impaire peut se faire indépendamment l’une de l’autre.
Le contrôle de la fréquence centrale (état |E〉) se fait par l’intermédiaire du recourbement des
résonateurs λ/4, alors que le positionnement des deux états impairs périphériques s’établit par l’es-
pacement entre les résonateurs, ou la position du méandre au sein du système. Un positionnement
idéal de l’état pair au centre des deux états impairs peut permettre d’améliorer considérablement
l’adaptation du filtre.
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Effet de l’impédance du méandre

Dans cette partie, l’on change les propriétés du méandre, et l’on diminue notablement son
impédance caractéristique en augmentant sa largeur, de façon à diminuer les pertes électriques. Ce
changement d’impédance nécessite de redimensionner le méandre en terme de longueur physique,
afin de le rendre synchrone au résonateur λ/4. Le raccourcissement des brins parallèles du méandre
permet de diminuer la distance entre les deux extrémités courbées des λ/4, Fig.2.23(c).
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Fig. 2.23: Effet de l’impédance du méandre - Résultats de mesures - Comparaison de deux structures composées de 2
résonateurs λ/4 et d’un méandre ((L2M1

C)1 et (L2M1
C)2) - Paramètres de réflexion (a). Parties réelles des impédances

d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées - WR=2mm, S1=0.5mm, S2=1mm, WM1=1.4mm et
WM2=2mm (c).

La Fig.2.23(b) souligne un fait particulièrement intéressant : le recentrage de l’état pair |E〉
au centre des deux états impairs, dans le cas de (L2M1

C)2, a permis la création d’un zéro de
transmission en sortie de la bande de filtre Fig.2.23(a). Donc, en plus d’impliquer une amélioration
de l’adaptation, le recentrage de l’état pair permet aussi la génération de deux zéros de transmission,
en sortie et entrée de la bande passante.

Tab. 2.9: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L2M1

C)1 et (L2M1
C)2 - Résultats expérimentaux.

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |E〉 2 1.948 262 45 0.495 13.50
(L2M1

C)1 Odd |OO〉 1 1.902 160 49 0.282 24.87
|OE〉 3 2.063 83 44 0.146 40.80

Even |E〉 2 1.998 251 42 0.442 14.35
(L2M1

C)2 Odd |OO〉 1 1.895 129 42 0.257 27.41
|OE〉 3 2.107 85 38 0.167 34.05

Le Tab.2.9 met en évidence que l’état pair |E〉 est très peu modifié, qu’il s’agisse d’espacement
ou d’impédance du méandre. En revanche, les états impairs |OO〉 et |OE〉 augmentent ou diminuent
respectivement les valeurs de leur capacité (10% pour l’état |OO〉, 15% pour |OE〉). Comme dans
le paragraphe précédent, ces deux variations s’expliquent par l’augmentation de l’intensité des cou-
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plages de franges par lerapprochement des résonateurs pour l’état |OO〉, et par la diminution de la
surface en regard de la masse pour l’état |OE〉.

Tab. 2.10: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L2M1
C)1 et (L2M1

C)2 - Résultats expérimentaux - Δf

à -3dB (Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds :
Dynamique en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé,

Zsm
: Zéro de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L2M1
C)1 14.7 0.136 -5.6 -25 -31.9 / 1.778 1.789 / 1.921 / /

(L2M1
C)2 9.3 0.213 -4.2 -22 -45.8 -38.8 1.565 1.655 / 1.937 2.430 2.063 / 2.338

La Fig.2.23(a) montre que la surtension a été dégradée de (30%) et la transmission améliorée
de (1 dB) (L2M1

C)2 par rapprochement des résonateurs entre eux (les résonateurs de (L2M1
C)2

sont plus proches que ceux de (L2M1
C)1 (S1>S2)) : l’adaptation est quasiment identique. Mais le

fait le plus intéressant reste la génération d’un zéro de transmission en fin de bande par centrage de
l’état pair |E〉.

32

1OO

1 2 3

2 E 3 OE

0

Fig. 2.24: Répartition des courants pour chaque état |k〉 du système à 2 résonateurs λ/4 et 1 méandre à impédance
faible (L2M1C)2 - Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation
réalisée avec une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches désignent le sens du courant
sur chaque résonateur à l’état |k〉, et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre
eux.

2.7.2.4 Introduction d’un élément flottant - Notion d’interrupteur électromagnétique

Cette partie présente l’un des principes les plus avantageux de l’approche des résonateurs
composés, dans la mesure où seule cette méthodologie peut décrire et expliciter les phénomènes qui
vont être présentés ici. Le principe décrit dans ce paragraphe est lié à l’utilisation des caractéristiques
des murs présents sur les plans de symétrie pour modifier les propriétés des états.

[26] démontre que la nature des murs sur un résonateur patch à fentes croisées “Cross-Slotted
Patch” (Résonateur “Dual Mode”) - dont les fentes sont disposées sur les plans de symétrie - permet
de contrôler indépendamment les fréquences des états pair et impair par les dimensions de ces fentes.
La fréquence de résonance d’un résonateur λ/2 à “stub” - Dans le plan transverse, le “stub”(assimilé
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à un Roff ) est situé sur le plan de symétrie, perpendiculairement au résonateur (Ron) - est différente
selon la nature du mur situé sur le plan de symétrie [27] [28] :

– Dans l’état impair, la section du “stub” (Roff ) par un mur électrique le rend invisible au
résonateur (Ron) ; la fréquence de résonance est proportionnelle à λ/2 de la longueur du
résonateur

– Dans l’état pair, la section du résonateur (Ron) et du “stub” (Roff ) par un mur magnétique
scinde le résonateur en deux et rend le “stub” visible au système ; la fréquence de résonance
est proportionnelle à λ/2 de la longueur équivalente à la somme de la demi-longueur du
résonateur et de la longueur totale du “stub”

Dans notre étude, la nature des murs impose la connexion ou la déconnexion au système,
de toute(s) métallisation(s) flottante(s) qu’ils coupent. Il n’est donc pas inconcevable d’utiliser ces
murs comme “interrupteurs électromagnétiques”

– La section d’une métallisation flottante par un mur électrique la rend solidaire au système
– La section d’une métallisation flottante par un mur magnétique la rend invisible au système
Afin de modifier les propriétés des états |k〉, nous allons donc disposer une métallisation dans

l’espace inter-résonateurs courbé de la structure (L2M
C
1 )1 pour aboutir à (L2M1

CF ), comme le
montre la Fig.2.25(c) (indice F pour F lottant).
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Fig. 2.25: Effet de l’inclusion d’un élément flottant - Résultats de mesures - Comparaison à espacements identiques
entre conducteurs, de deux structures composées de 2 résonateurs λ/4 et d’un méandre ((L2M1

C)1 et (L2M1
CF ))

- Paramètres de réflexion mesurés (en haut) / Comportement de (L2M1
CF ) ramené sur la fréquence de résonance

(en bas) (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états k (b). Photos des structures comparées - WR=2mm,
S=1mm, WM=1.4mm (c).

La Fig.2.25(b) montre que seuls les états impairs connaissent une variation de leur fréquence
de résonance : l’élément flottant est donc invisible dans l’état pair. Il permet de faire le lien entre
les deux résonateurs extérieurs aux fréquences en bas et haut de bande. Le shift des résonances
impaires est lié à la modification du couplage capacitif, en bout des résonateurs, par le rattachement
de l’élément flottant (qui présente une légère densité de courant pour ces états, voir Fig.2.26) ; la
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capacité de couplage augmentant, les résonance varient vers les basses fréquences (principe des filtres
à charge capacitive). Cette variation est plus importante dans le cas de l’état |OE〉 que dans celui
de l’état |OO〉.

Tab. 2.11: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L2M1C)1 et (L2M1

CF ) - Résultats expérimentaux

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |E〉 2 1.948 262 45 0.495 13.50
(L2M1C)1 Odd |OO〉 1 1.902 160 49 0.282 24.87

|OE〉 3 2.063 83 44 0.146 40.80

Even |E〉 2 1.948 197 42 0.497 13.46
(L2M1

CF ) Odd |OO〉 1 1.880 189 59 0.272 26.3
|OE〉 3 2.013 61 45 0.108 58

3 OE2 E1 OO

1 2 3

0

Fig. 2.26: Répartition des courants pour chaque état k du système à 2 résonateurs λ/4 et 1 méandre (L2M1
CF ) -

Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation réalisée avec
une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches désignent le sens du courant sur chaque
résonateur à l’état k, et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre eux.

Ces observations sont confirmées par les résultats des éléments équivalents des représentations
électriques données dans le Tab.2.11 :

– Les éléments de l’état pair |E〉 sont totalement inchangés puisque, pour cet état, le mur
magnétique scindant l’élément flottant le rend totalement invisible au reste de la structure
(cette observation est confirmée par les répartitions de courant données dans la Fig.2.26)

– Le premier état impair |OO〉 voit les valeurs de ces éléments équivalents varier légèrement,
ce qui implique que, pour cet état, l’élément flottant est peu visible. Cette observation
s’interprète par le fait que la métallisation connectée à la masse, dans cet état, accroît les
couplages de franges entre les extrémités des résonateurs λ/4 extérieurs

– Finalement, seul l’état |OE〉 est particulièrement perturbé par la présence de cet élément
et, à l’heure actuelle, aucune explication raisonnable ne peut être mise en avant quant à la
fluctuation des éléments de sa représentation électrique : en effet, il ne peut être ici question
d’augmentation de la surface en regard de la masse arrière, puisque cette métallisation ne
présente pas de ligne de champ électrique vers cette dernière (du fait de sa section par un
mur électrique)

90



2.7 Les états des systèmes à N2p+1 conducteurs

– La notion d’interrupteur électromagnétique est démontré par le changement fréquentiel des
deux états impairs

Tab. 2.12: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L2M
C
1 )1 et (L2M1

CF ) - Résultats expérimentaux - Δf à
-3dB (Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds :
Dynamique en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé,

Zsm
: Zéro de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L2M1
C)1 14.7 0.136 -5.5 -25 -31.9 / 1.778 1.789 / 1.921 / /

(L2M1
CF ) 20 0.100 -6.5 -19 -39.5 -25.3 1.605 1.690 / 1.909 2.135 2.085 / 1.990

Comme dans le cas présenté dans la partie concernant l’impédance du méandre, le positionne-
ment des états impairs de façon uniforme autour de l’état pair (état |E〉 centré entre les deux états
impairs) permet de générer un zéro de transmission en sortie de bande, ainsi que le montrent les
figures comparées Fig.2.25(a) et Fig.2.25(b) en relation avec le Tab.2.12. Les transmissions, adapta-
tions et dynamiques restent très proches d’une structure à l’autre, mais la surtension est améliorée
de quasiment 30%.

Conclusion

La notion “d’interrupteur électromagnétique”, introduite ici sur le plan de symétrie principal,
peut être appliquée sur d’autres plans. La photo de la Fig.2.27 illustre, par exemple, l’utilisation des
murs sur des plans secondaires. Ce type de structure sera vu par la suite (système 5-RSoff ) dans sa
forme sans métallisation flottante - pour des questions de temps, cette structure n’a pu faire l’objet
d’une étude approfondie.

Autrement dit, il est possible d’utiliser l’influence des murs pour modifier certains états, sans
perturber les autres. Dans la Fig.2.27, les métallisations flottantes sont sur les mêmes plans que les
résonateurs et ne peuvent être connectées aux systèmes que par la présence d’un mur électrique sur
le plan P2 - si la technologie le permet ces métallisations peuvent être positionnées au dessus ou en
dessous du Système de Résonateurs.

P1

P2

El ment flottant

Fig. 2.27: Photo d’une structure conçue, mais non étudiée, présentant la possibilité d’utiliser les murs sur les plans
secondaires pour modifier les états du système.

Cette partie démontre les potentialités diverses de l’utilisation de la représentation en état
des Systèmes de Résonateurs : l’on peut modifier les caractéristiques d’un état indépendamment
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des autres, et cette modification peut être d’autant plus isolée que l’on s’éloigne de la
symétrie principale.

2.7.2.5 Conclusion sur les systèmes 3-RSon

L’ensemble des études paramétriques présentées ici permettent de faire un certain nombre de
conclusions, tout d’abord sur le positionnement des fréquences de résonance des états :

– Les états pairs et impairs des systèmes 3-RSon peuvent être positionnés indépendamment
les uns des autres ; l’état pair |E〉 se positionne dans la bande passante du filtre, par le
recourbement des résonateurs λ/4 extérieurs. Il faut toutefois noter que cet état, par sa
nature électromagnétique, reste très difficile à déplacer fréquentiellement. Les valeurs de ses
éléments équivalents restent très proches de ceux du résonateurs seul. Il y a, par ailleurs,
trois façons distinctes de modifier la position des états impairs :

1. En jouant sur l’espacement entre résonateurs. Si l’espacement S augmente :
– |OO〉 se décale vers les hautes fréquences, car la capacité équivalente C0oo décroît

par diminution des couplages de franges entre résonateurs
– |OE〉 se décale vers les basses fréquences, car la capacité équivalente C0oe croît par

augmentation de la surface de la structure en regard de la masse arrière

2. Par modification de la position du méandre entre les deux résonateurs λ/4 extérieurs.
Si le méandre est inséré au plus près de la métallisation faisant office de masse :
– |OO〉 se décale vers les hautes fréquences
– |OE〉 se décale vers les basses fréquences

3. En incluant un élément flottant entre les deux résonateurs extérieurs, centré sur le
méandre ou le résonateur de type on. Les dimensions de cette métallisation doivent
être très inférieures à λ, de façon à ce que celle-ci ne devienne pas un résonateur λ/2

dans la bande de fréquence étudiée. Dans ces conditions, les deux états impairs se
décalent vers les basses fréquences, par accroissement des capacités équivalentes C0oo

et C0oe .

– Le centrage de l’état pair |E〉 entre les deux états impairs permet de générer deux zéros de
transmission ; si sa position est trop proche du premier état |OO〉 ou du dernier état |OE〉,
alors le filtre présentera un seul zéro de transmission respectivement en début ou en fin de
bande

– D’un point de vue plus général, l’on démontre qu’il est possible d’utiliser la nature électrique
ou magnétique d’un mur porté par le plan de symétrie ou un sous-plan afin de connecter
ou déconnecter des éléments métalliques, modifiant ainsi les caractéristiques des états.

2.7.3 Les systèmes 5-RSoff

2.7.3.1 Lois de dégénérescence des systèmes 5-RSoff

Un 5-RS symétrique peut être off pour différentes configurations, non seulement s’il est
composé uniquement de Roff , mais encore lorsque s’imbriquent 3 Roff et 2 Ron de façon symétrique.
De manière à comparer les comportements de chaque topologie, un (L5) ainsi qu’un (L3M2) ont été
conçus et mesurés.
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Dégénérescence des systèmes L5

Les deux demi-sections transverses à considérer pour l’analyse électromagnétique d’un système
L5 sont représentées sur la Fig.2.28(a). Le problème pair consiste en l’analyse d’un sous-système
asymétrique composé de trois conducteurs (L3), alors que le problème impair se réfère au comporte-
ment de deux conducteurs couplés (L2) (Fig.2.28(b)). Ces constatations sont en parfait accord avec
les règles de nomenclature décrites dans la partie 2.2 et avec les règles de section des conducteurs
par des murs magnétiques et électriques, selon leur topologie on ou off , de la partie 2.4.

En référence aux constatations faites ci-dessus, les lois de dégénérescence des états du 5-
RSoff se déduisent des deux demi-sections transverses représentées Fig.2.28(a) et Fig.2.28(b) ; les
trois états propres pairs sont les résultats pairs de la dégénérescence des états du système (L3)
(|E(EE)〉, |E(O)〉, |E(EO)〉), alors que les états impairs résultent de la transposition en mode
impair des dégénérescences d’une paire de conducteurs couplés (L2) (|O(E)〉, |O(O)〉) .

PMW
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EEE EEO

OO

EO

OE

EE

O

EO

(a)

0

0

0 0

(b)

WR

S

1

2

Mur  de vias connectant les 
r sonateurs  la masse 

arri re 

(L5)

(c)

Fig. 2.28: Loi de dégénérescence d’un système 5-RSoff . Loi de dégénérescence (a). Répartition du champ électrique
dans le plan transverse de résonateurs microruban λ/4 (b). Photo d’un système à 5 résonateurs λ/4 couplés (L5) -
WR=2mm et S=1mm (c).

Comme déjà précisé dans les parties précédentes, les états impairs des systèmes Np-RS dégé-
nèrent par l’ajout d’un résonateur. Dans le cas de la demi-section transverse de (L5) dans l’état pair,
c’est donc bien l’état |O〉 de ce sous-système (autrement dit |EO〉 pour l’ensemble de la structure)
qui dégénère en |O〉 et |EO〉, donnant ainsi les états |EO〉 et |EEO〉. Lorsque le mur porté par la
symétrie principale est de nature électrique, le sous-problème est celui d’une ligne couplée à une
référence de masse coplanaire : cet état dégénère donc par l’ajout d’un conducteur en |OE〉 et |OO〉.
Afin de le vérifier, il est possible de considérer, en simulation, un système L3 dans lequel on insère
deux résonateurs perturbateurs λ/2 (Roff ) alternativement entre les résonateurs λ/4. Cette inser-
tion a pour effet de dissocier les deux dernières résonances du système (L3) en quatre résonances.
Ainsi les états |O〉 et |EO〉 se scindent respectivement en (|OE〉, |OO〉) et (|EO〉, |EEO〉).

Dégénérescence des systèmes L3M2

Les deux demi-sections transverses à considérer pour l’analyse électromagnétique d’un système
L3M2 sont représentées sur la Fig.2.29(a).
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Fig. 2.29: Loi de dégénérescence d’un système 5-RSoff . Loi de dégénérescence (a). Photo d’un système à 3 résonateurs
λ/4 couplés à 2 méandres (L2M3) - WR=2mm et S=0.5mm (c).

Le problème pair consiste en l’analyse d’un sous-système asymétrique composé de trois conduc-
teurs, deux λ/4 encadrant un méandre (c’est à dire un L2M1), alors que le problème impair se réfère
au comportement d’un λ/4 couplé à un méandre (Fig.2.28(b)). Pour des raisons évidentes de symé-
trie, la dégénérescence d’un (L3M2) doit être établie - comme dans le cas du (L5) - à partir du (L3)
(Fig.2.29(b)). Autrement dit, lorsque la structure (L3M2) est dans un état pair, la loi de dégéné-
rescence suit le principe de la dégénérescence d’un (L2M1), ce qui implique que tous les sous-états
pairs dégénèrent en états pair et impair.

Le sous-système constitué par le positionnement d’un mur magnétique sur le plan de symétrie
de L3M2 est composé de deux résonateurs λ/4, entre lesquels est inséré un méandre. L’état pair du
sous-système dégénère donc en un état pair et impair, créant les états |EE〉 et |EOO〉. Lorsque le
mur, sur le plan de symétrie, est électrique, l’insertion d’un méandre entre le résonateur et la masse
coplanaire donne les états |OE〉 et |OO〉.

Comme dans le cas des systèmes (L2M1), il faut noter que les nomenclatures des états peuvent
être modifiées par le sens d’insertion du méandre entre les résonateurs λ/4. Les états |EOO〉 et
|EOE〉 peuvent être inversés, tout comme |OE〉 et |OO〉, dans leur ordre d’apparition fréquentielle.

2.7.3.2 Étude paramétrique des systèmes 5-RSoff

De façon similaire au cas des 3-RSoff , la Fig.2.30(b) montre que l’état à parité uniquement
pair (|EEE〉) est très peu sensible à l’écartement : ce fait - comme dans le cas du système L3 - a
pour conséquence de dégrader considérablement la surtension du filtre (Fig.2.30(a)). Seul cet état
voit sa fréquence de résonance évoluer vers les hautes fréquences par écartement des résonateurs.

Les évolutions fréquentielles des états |EEO〉 et |OO〉 étant quasiment identiques en fonction
de S, le zéro de transmission en sortie du filtre L5 reste quasiment invariant (Fig.2.30(a)).

L’on peut toutefois noter que la représentation des valeurs de pertes R0k
- en référence au cas

des 3-RSoff - permet d’estimer le comportement des éléments réactifs de la représentation électrique
de certains états |k〉. Ainsi, le fait que R0eee décroît - cas de la structure L3 - implique que la capacité
C0eee croît en fonction de l’espacement (surface de la structure). Les pertes de l’état |OE〉 restent
quasiment inchangées - cas de l’état |O〉 de L3 -, et l’on peut donc postuler que la capacité est
quasiment invariante.
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Fig. 2.30: Etude de l’influence de l’écartement S entre résonateurs sur les états |k〉 du système L5 - Résultats de
simulation - Paramètres de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b).

2.7.3.3 Comparaison des systèmes 5-RSoff

Ici, l’on compare les deux systèmes présentés dans la partie précédente : la Fig.2.31(b) montre
qu’il existe un même nombre d’états pairs et d’états impairs pour les deux structures.
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Fig. 2.31: Inversion de la parité secondaire - Résultats de mesures - Comparaison d’une structure composée de 5
résonateurs λ/4 (L5) et d’une autre de 3 résonateurs λ/4 et de 2 méandres (L3M2) - Paramètres de réflexion (a).
Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées - WR=2mm, S1=1mm,
S2=0.5mm et WM=1.4mm (c).
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Tab. 2.13: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ces états
propres pour les structures (L5) et (L3M2) - Résultats expérimentaux.

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |EEE〉 1 1.763 95 46 0.185 44.09
|EO〉 3 2.043 131 49 0.210 28.92

(L5) |EEO〉 5 2.157 24 72 0.025 217.8
Odd |OE〉 2 1.920 182 51 0.298 23.01

|OO〉 4 2.117 62 47 0.099 57.05

Even |EOO〉 1 1.831 28 70 0.035 218.6
|EE〉 3 1.928 176 51 0.286 23.80

(L3M2) |EOE〉 5 2.087 48 42 0.075 77.11
Odd |OO〉 2 1.877 109 49 0.187 38.43

|OE〉 4 2.027 129 47 0.214 28.69

Bien que la distance entre résonateurs soit inférieure dans le cas de (L3M2), les états de cette
structure sont plus proches fréquentiellement que dans le cas de (L5). Cette observation se vérifie
sur la Fig.2.31(a), puisque (L3M2) présente une meilleur sélectivité que (L5).

Le Tab.2.13 présente les extractions, à partir des mesures, des éléments équivalents des états
k pour chacune des structures. Ces différentes valeurs sont particulièrement compliquées à analyser.

Le Tab.2.14 montre clairement que les performances du système (L3M2) sont bien meilleures
que celles de (L5), car l’état |EEE〉 - comme dans le cas de (L3) - reste très stable à l’espacement,
et s’avère difficile à déplacer vers le centre de la bande. L’on note toutefois un écart important entre
les valeurs du zéro de transmission en sortie mesuré et calculé dans le cas de la structure (L3M2).

Tab. 2.14: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L3M2) et (L5) - Résultats expérimentaux - Δf à -3dB
(Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds : Dynamique
en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé, Zsm

: Zéro
de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L5)1 6.49 0.308 -4.5 -11 / -40.5 / / / /

(L3M2) 10.87 0.184 -6 -30 / -44 / / 2.380 2.213 / 2.062

2EOO1 3 4 5OO

0

EE

0

OE EOE

1 2 3 4 5

00

Fig. 2.32: Répartition des courants pour chaque état |k〉 du système à 3 résonateurs λ/4 et 2 méandres (L3M2) -
Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation réalisée avec
une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches désignent le sens du courant sur chaque
résonateur à l’état |k〉, et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre eux.
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2.7.4 Les systèmes 5-RSon

Dans cette partie, nous nous intéresserons à la dégénérescence des états des systèmes 5-RSon.
Il existe au moins trois solutions pour concevoir un tel système, la première consistant à positionner
un méandre sur le plan de symétrie d’un (L4) pour qu’il devienne un (L4M1). La seconde est liée à
l’incorporation de résonateurs λ/2 couplés par gap (structures [31] - excitation dans le prolongement
des résonateurs couplés bout à bout - λ/2 devient RSon.), et la dernière à l’utilisation d’une symétrie
centrale sur un système 5-RSoff , symétrie que l’on impose sur le résonateur situé au milieu de la
structure. La rotation de Π rad de la moitié de la structure veut que les symétries soient étudiées
selon deux dimensions distinctes. L’étude se fera ici sur les premier et dernier cas.

2.7.4.1 Lois de dégénérescence des systèmes L4M1

Le problème global revient donc à rajouter deux résonateurs Roff dans une structure (L2M1).
La Fig.2.33(a) présente la loi de dégénérescence d’un système L4M1 (Fig.2.33(b)).

PMW

PEW ω

OEE

EE EO

O OOO

OO

E

OE

(a)

Mur  de vias connectant les 
r sonateurs  la masse 

arri re 

S2

1
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WR

WM

(L4M1)

(b)

Fig. 2.33: Loi de dégénérescence d’un système 5-RSon. Loi de dégénérescence (a). Photo d’un système à 4 résonateurs
λ/4 couplés à 1 méandre (L1M4) - WR=2mm et S=0.5mm (c).

Fig.2.33(a) : Les sous-systèmes constitués par la symétrie principale sont, quelle que soit
la nature du mur qu’elle héberge, totalement asymétriques. Dans le cas d’un mur électrique, le
sous-système est composé d’un demi-méandre et d’un résonateur entre lesquels l’on interpose un
résonateur λ/4 : la dégénérescence du sous-système est donc celui d’un (L2) vers un (L3). Ainsi, l’état
impair |O〉 du (L2) dégénère en un état pair |EE〉 et un état impair |EO〉, donnant respectivement
les états |OEE〉 et |O〉 du L4M1. Lorsqu’un mur magnétique scinde le système en deux, l’insertion
d’un résonateur perturbateur au centre du sous-système (L1) génère un état pair et un autre impair,
permettant la création d’un état |EE〉 et |EE〉.

Les Fig.2.34(a) et Fig.2.34(b) présentent les résultats comparés des structures (L4M1) et
(L5). Les valeurs prises par ces éléments équivalents dans le Tab.2.15 ne sont pas simples à analyser,
dans la mesure où aucune étude paramétrique n’a été effectuée pour déterminer l’évolution de ces
éléments.
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Fig. 2.34: Inversion de la parité principale - Résultats de mesures - Comparaison d’une structure composée de 5
résonateurs λ/4 (L5), et d’une autre de 4 résonateurs λ/4 et d’un méandre (L4M1) central à la structure - Paramètres
de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états k (b). Photos des structures comparées - WR=2mm,
S1=1mm, S2=0.5mm et WM=1.4mm (c).

Tab. 2.15: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L5)1 et (L4M1) - Résultats expérimentaux

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |EEE〉 1 1.763 95 46 0.185 44.09
|EOO〉 3 2.043 131 48.6 0.210 28.92

(L5) |EEO〉 5 2.157 24 72 0.025 217.8
Odd |OE〉 2 1.920 182 50.5 0.298 23.01

|OO〉 4 2.117 62 47 0.099 57.05

Even |EE〉 2 1.840 144 40 0.311 24.03
|EO〉 4 2.135 90 50 0.134 41.58

(L4M1) |OEE〉 1 1.817 97 51 0.168 45.58
Odd |O〉 3 1.982 89 46 0.157 41.13

|OOO〉 5 2.160 43 39 0.081 67.30

Le Tab.2.16 présente les comportements fréquentiels comparés des structures (L4M1) et (L5).
L’on peut constater que l’insertion d’un méandre dans un système (L4) permet la création d’un
zéro de transmission en entrée et en sortie de la bande, mais dégrade légèrement le niveau de
transmission maximum. Cependant, du point de vue de la réflexion dans la bande, chacune des
deux structures présente un comportement médiocre puisque, pour certaines fréquences, la réflexion
devient supérieure à la transmission.

Comme le montre la Fig.2.35, la dénomination des états |k〉 n’est pas simple pour cette
structure. Les répartitions des courants sur la structure sont atypiques. Les règles considérées dans
ce cas bien précis s’appuient sur l’indexation des états par groupes différents. Autrement dit, le
premier indice correspond à la symétrie principale, et les suivants aux configurations de courants et
de champ électrique des deux résonateurs λ/4 extérieurs. Pour exemple, le cas de l’état nommé |O〉
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2.7 Les états des systèmes à N2p+1 conducteurs

est particulièrement difficile, puisque le zéro de courant entre le demi-méandre et le résonateur λ/4

extérieur n’implique pas de changement de sens des courants entre ces deux éléments.

Tab. 2.16: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L4M1) et (L5) - Résultats expérimentaux - Δf à -3dB
(Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds : Dynamique
en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé, Zsm

: Zéro
de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L5)1 6.49 0.308 -4.5 -11 / / / / / /

(L4M1) 6.87 0.291 -5.8 -11 -26.2 -40.5 1.770 1.776 / 1.826 2.420 2.365 / 2.148

2OEE1 3 4 5EE O EO OOO

1 2 3 4 5

000 0

Fig. 2.35: Répartition des courants pour chaque état |k〉 du système à 4 résonateurs λ/4 et 1 méandre (L4M1) -
Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation réalisée avec
une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches désignent le sens du courant sur chaque
résonateur à l’état |k〉 et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre eux.

2.7.4.2 Introduction aux systèmes à double symétrie

Cette partie permet l’introduction des cas de symétries selon deux dimensions. Le système
(L2L

′
1M2) présenté Fig.2.36(c) est en fait une structure (L3M2) qui a subi une symétrie supplémen-

taire dans le plan longitudinal. La symétrie globale est donc de nature centrale. Afin de respecter
cette notion de symétrie, le résonateur central du (L3M2) a été doublé en longueur et non court-
circuité, devenant donc λ/2.

Les Fig.2.36(a) et Fig.2.36(b) présentent les résultats comparés des paramètres S et des ex-
tractions des parties réelles des états |k〉 pour les deux structures. Fig.2.36(b) permet en outre de
vérifier que (L2L

′
1M2) est bien un 5-RSon, puisqu’elle présente trois états impairs. Alors que, pour

les deux structures, les distances entre résonateurs sont absolument identiques, l’on constate que les
états de (L2L

′
1M2) sont plus proches les uns des autres que dans le cas de (L3M2), ce qui implique

une surtension bien meilleure (Tab.2.18).
Comme dans le cas des comparaisons de (L4M1) et (L5), le Tab.2.17 - tableau illustrant les

résultats des extractions des éléments équivalents de la représentation électrique des états propres
|k〉 des systèmes (L2L

′M2) et (L3M2) -, est proposé à titre indicatif : en effet, les valeurs données
ici sont difficilement analysables, pour des raisons identiques à celles mises en avant dans le cas
précédent. Les nomenclatures relevées dans le tableau relatif aux répartitions de courant - voir
Fig.2.37 - montre que seul le premier indice de celles-ci se voit modifié entre les deux structures.
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Fig. 2.36: Inversion de la parité secondaire - Résultats de mesures - Comparaison d’une structure composée de 5
résonateurs λ/4 (L5) et d’une autre de 2 résonateurs λ/4, 1 résonateur λ/2 et de 2 méandres (L2L

′M2) - Paramètres
de réflexion (a). Parties réelles des impédances d’entrée des états |k〉 (b). Photos des structures comparées - WR=2mm,
S1=1mm, S2=0.5mm et WM=1.4mm (c).

Tab. 2.17: Tableau comparatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses états
propres pour les structures (L3L

′M2) et (L3M2) - Résultats expérimentaux

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
L0k

(nH) C0k
(pF)

Even |EOO〉 2 1.898 132 50 0.221 31.73
|EOE〉 4 2.025 142 51 0.220 28.02

(L2L′M2) Odd |OOO〉 1 1.865 64 58 0.093 77.71
|OE〉 3 1.960 147 52 0.231 28.49
|OOE〉 5 2.047 71 51 0.108 56.04

Even |EOO〉 1 1.831 28 70 0.035 218.6
|EE〉 3 1.928 176 51 0.286 23.80

(L3M2) |EOE〉 5 2.087 48 49 0.075 77.11
Odd |OO〉 2 1.877 109 49 0.187 38.43

|OE〉 4 2.027 129 47 0.214 28.69

Tab. 2.18: Tableau comparatif des paramètres des filtres (L2L
′M2) et (L3M2) - Résultats expérimentaux - Δf à

-3dB (Ghz), I : Insertion (dB), A : Adaptation (dB), R : Réjection (GHz), De : Dynamique en entrée (dB), Ds :
Dynamique en sortie (dB), Zem

: Zéro de transmission en entrée mesuré , Zec
: Zéro de transmission en entrée calculé,

Zsm
: Zéro de transmission en sortie mesuré , Zsc

: Zéro de transmission en sortie calculé.

Structure Q0 Δf I A De Ds Zem
Zec

Zsm
Zsc

(L3L′M2) 6.49 0.308 -10 -15 -50 -42 1.720 1.816 / 1.877 2.255 2.101 / 2.038

(L3M2) 10.87 0.270 -6 -30 / -44 / / 2.380 2.213 / 2.062

Le Tab.2.18 met clairement en avant le fait que la structure (L2L
′M2) possède des perfor-

mances bien supérieures à celles de la structure (L3M2), sauf en terme d’adaptation et de transmis-
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sion, cette dernière chutant d’approximativement 40%.
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Fig. 2.37: Répartition des courants pour chaque état |k〉 du système à 3 résonateurs λ/4 et 2 méandres (L3M2) -
Résultats de simulation électromagnétique du logiciel Momentum (ADS version 2006A) - Simulation réalisée avec
une excitation idéale, par champs électromagnétiques. Les flèches blanches désignent le sens du courant sur chaque
résonateur à l’état |k〉, et les chiffres (en haut à gauche) l’ordre d’apparition fréquentielle de chacun d’entre eux.

2.8 Modèle électrique des systèmes

Dans cette partie, nous allons d’abord nous intéresser à la validité de la représentation élec-
trique présentée dans la partie 2.1.2. L’on va donc comparer, ici, la réponse tirée de la mesure à la
réponse de la modélisation, dont les valeurs des éléments équivalents de la représentation électrique
sont extraites de la réponse mesurée. Dans un second temps, nous étudierons les conséquences des
paramètres Q0k

, R0k
et de f0k

sur la réponse du filtre.

2.8.1 Validité de la représentation électrique des états |k〉
Pour valider le schéma équivalent, l’on choisit deux structures RSon, l’une composée de 3 réso-

nateurs (L2M
C
1 )1, l’autre de 5 résonateurs (L3L

′M2). La modélisation suit les étapes décrites dans
la partie 2.1.2. Les figures suivantes, Fig.2.38(a) et Fig.2.38(b), présentent les résultats comparés de
la mesure et de la modélisation.
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Fig. 2.38: Comparaison de la modélisation avec la mesure pour les filtres (L2M
C
1 )1 (a) et (L3L

′M2) (b). Photo des
structures (c).
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La Fig.2.38 montre bien la grande cohérence de la représentation électrique. Les légères dif-
férences existant entre les résultats comparés sont liées à la précision des extractions des éléments
équivalents des représentations électriques des états |k〉. A partir de cette figure, l’on peut mener
différentes études susceptibles de déterminer la contribution de chacun des paramètres Q0k

, R0k
et

f0k
sur la réponse du filtre.

2.8.2 Contribution des éléments Q0k
, R0k

et f0k
sur la réponse

2.8.2.1 Cas des structures de type 3-RS

Par souci de simplification, l’on s’intéressera tout d’abord à l’influence des trois paramètres
Q0k

, R0k
et f0k

sur la réponse des filtres de type 3-RSon, en s’appuyant sur leur valeur dans le cas
de (L2M

C
1 )1. Considérons l’excitation faite par diffraction, et posons Rek

=Xek
=0 : la distribution

de Q0k
pour la structure (L2M

C
1 )1 restant relativement identique sur chaque état, l’on considérera

que chacun d’entre eux possède le même coefficient de surtension, et l’on prendra Q=45 en premier
lieu. L’on équilibre ensuite la distribution des fréquences, c’est-à-dire que l’on centre parfaitement
l’état pair entre les deux états impairs, puis l’on étudie d’abord l’influence de R0k

sur la réponse.
Le Tab.2.19 présente les valeurs considérées comme constantes pour cette étude et les variables

du problème : l’on peut y constater que l’on fait évoluer R de façon identique sur les deux états
extérieurs.

Tab. 2.19: Tableau des variables de la modélisation pour l’étude de l’influence de R0k
pour le cas d’une structure

3-RS

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k

Even |E〉 2 2 260 Q

3-RSon Odd |OO〉 1 1.900 R Q

|OE〉 3 2.100 R Q

(a)
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Fig. 2.39: Etude paramétrique de la représentation électrique. Influence de l’évolution de R sur la réponse en trans-
mission du filtre (L2M

C
1 )1 (a). Évolution de la transmission du filtre par changement de différents paramètres (b).
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2.8 Modèle électrique des systèmes

La Fig.2.39(a) montre clairement l’influence de R sur la réponse de la transmission. R permet
de positionner le zéro de transmission, aussi bien fréquentiellement qu’en terme de magnitude. En
revanche, Q n’a pas réellement d’influence sur la position fréquentielle du zéro : cette observation
se vérifie sur les Fig.2.40(a) et Fig.2.40(b). Le rôle de Q se limite aux valeurs en magnitude de S21.
Plus Q est grand, plus la transmission maximum est importante, et plus le zéro de transmission se
situe bas, augmentant donc la dynamique du filtre.
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Fig. 2.40: Étude paramétrique de la représentation électrique. Influence de l’évolution de Q sur la réponse en trans-
mission du filtre (L2M

C
1 )1 (a). Évolution de la transmission du filtre par changement de différents paramètres (b).

La Fig.2.39(a) montre que, pour les valeurs constantes du Tab.2.19, la dynamique du filtre
en entrée et en sortie est optimum - puisque les fréquences des états impairs ont été placées de
façon symétrique autour de la résonance de l’état pair - pour une valeur des résistances des états
extérieurs proche de la moitié de la valeur de celle de l’état pair (courbe noire en pointillée de la
Fig.2.39(b)). Si l’on garde ces valeurs et que l’on augmente la valeur de Q (de 45 à 120), l’on ne
change pas la valeur fréquentielle des zéros de transmission, mais l’on peut accroître la dynamique
entrée/sortie et la transmission du filtre (courbe mauve en pointillés de la Fig.2.39(b)).

2.8.2.2 Cas des structures de type 5-RS

Dans la même logique que pour l’étude précédente, l’on étudie l’influence des différents para-
mètres Q0k

, R0k
et f0k

sur la réponse en transmission du filtre. Si les valeurs de R0k
sont équiréparties

sur les états au centre de la bande, il est important que les états extérieurs (début et fin de bande)
présentent des niveaux de pertes approximativement deux fois supérieurs à ceux du centre pour
optimiser la dynamique du filtre.
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Tab. 2.20: Tableau des variables de la modélisation pour l’étude de l’influence de R0k
pour le cas d’une structure de

type 5-RS.

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k

Even |EOO〉 2 1.900 600 Q
|EOE〉 4 2.100 600 Q

5-RSon Odd |OOO〉 1 1.880 R Q
|OE〉 3 2 600 Q
|OOE〉 5 2.120 R Q
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Fig. 2.41: Etude paramétrique de la représentation électrique. Influence de l’évolution de R sur la réponse en transmis-
sion d’un filtre de type (L3L

′M2) (a). Évolution de la transmission du filtre par changement de différents paramètres
(b).

Il est particulièrement intéressant de noter que, dans le cas des courbes noires et jaunes en
pointillés - Fig.2.41(b) -, le rapport des résistances des états centraux et extérieurs conditionne la
position du zéro de transmission. Autrement dit, la réponse du filtre est quasiment identique, que
ce soit pour R0centraux= 600 Ω et R0extrieur = 300 Ω ou pour R0centraux= 200 Ω et R0extrieur = 100
Ω.

2.8.3 Contribution de l’élément Xek

Le Tab.2.21 présente les valeurs considérées comme constantes pour cette étude, et les variables
du problème. L’on peut y constater que l’on fait évoluer Xe de façons différentes sur les états en
entrée et en sortie du filtre, en considérant sa valeur nulle sur l’état central. Les valeurs de X1 sont
considérées comme positives, et celles de X2 comme négatives. Autrement dit, X1 est de nature
inductive et X2 de nature capacitive. A titre de comparaison, les valeurs constantes de f0k

, R0k

et Q0k
sont celles d’une structure dont la transmission est relevée Fig.2.39(b) (courbe pointillée de

couleur violette).
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Fig. 2.42: Etude paramétrique de la représentation électrique. Influence de l’évolution de Q sur la réponse en trans-
mission du filtre (L2M

C
1 )1 (a). Évolution de la transmission du filtre par changement de différents paramètres (b).

En comparaison avec la courbe violette de la Fig.2.39(b), la Fig.2.42 montre que, dans les
conditions particulièrement restrictives de l’étude proposée, les zéros de transmissions peuvent to-
talement disparaître de la réponse fréquentielle. Il serait donc nécessaire, pour optimiser l’équation
régissant la position fréquentielle des zéros de transmission (Eq.(2.22)), d’y inclure les termes re-
latifs à la partie imaginaire de l’excitation des états |k〉. Il est possible de minimiser l’influence de
l’excitation, en construisant celle-ci de manière à ce que :

k=n∑
k=1

Xek
=
1

2

⎛
⎝i=m∑

i=1

Xee,i +

j=l∑
j=1

Xeo,j

⎞
⎠ = 0 (2.24)

Où n représente le nombre total d’états |k〉 (n = m+ l). Selon les valeurs prises par l’élément
Xek

, la dynamique peut diminuer, alors que la bande passante reste inchangée.

Tab. 2.21: Tableau des variables de la modélisation pour l’étude de l’influence de Xek
sur des structures 3-RS

Structure |k〉 Indice ordre f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Xek

Even |E〉 2 2 260 120 0
3-RSon Odd |OO〉 1 1.900 125 120 X1

|OE〉 3 2.100 125 120 X2

2.9 Comportement hors bande des structures

Il existe un certain nombre de méthodes de suppression des harmoniques d’ordre supérieur à
f0 dans le comportement très large bande des structures filtrantes [29]-[39]. Certaines de ces mé-
thodes sont liées à la reconfiguration des topologies de résonateurs, afin de décaler les fréquences de
résonance d’ordre supérieur sur des multiples non entiers de la résonance principale. Pour cela, il
est possible d’utiliser des résonateurs à saut d’impédance [33] [34], afin d’utiliser les propriétés des
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ondes lentes pour égaliser les vitesses de phase des états pairs et impairs à la seconde résonance.
L’incorporation d’éléments flottants dans le système peut engendrer le même type de comportement
[36][37]. Les structures à méandres [29][35], les résonateurs “hairpin” [39] ou bien encore les réso-
nateurs fractals [38] sont aussi utilisés pour décaler ou annuler les fréquences de résonance d’ordre
supérieur. L’on se propose donc ici de détruire l’ensemble des résonances d’ordre supérieur, en
utilisant simplement l’asynchronisme des résonateurs en dehors de leur résonance principale.

Tab. 2.22: Fréquence de résonance de chaque résonateur

Résonateur fo (GHz) 2fo (GHz) 3fo (GHz) 4fo (GHz)

λ/2 1.3 2.6 3.9 5.2

meander 1.935 3.4 (1) 4.55 (2) 5.4 (3)

λ/4 1.935 / 5.8 (4) /

L’utilisation de résonateurs synchrones pour la première fréquence de résonance et asynchrones
pour les suivantes permet, dans un système à résonateurs couplés, de supprimer partiellement les
résonances multiples. La première fréquence de résonance d’un méandre est supérieure à λ/2 de
la longueur totale de ligne qui le constitue. Quant aux harmoniques d’ordre supérieur de ce type
de structure, elles sont aussi décalées par rapport au multiple des fréquences de résonance des λ/2

(voir partie 2.4.5, Fig.2.7(a)). Le méandre utilisé dans l’ensemble des structures présentées dans ce
chapitre (sauf cas du (L2M

C
1 )2) a, déplié, une longueur totale de 58.6 mm : sa résonance devrait être

d’approximativement 1.3 GHz, alors que, quand il est recourbé, elle est voisine de 1.935 GHz. Dans
le Tab.2.9, qui montre l’évolution des fréquences de résonance de chacun des résonateurs constituant
le système, l’on peut constater qu’à fo fréquence de résonance du filtre, les deux λ/4 et le méandre
sont synchronisés (1.935 GHz), et totalement désynchronisés pour les autres harmoniques. La ligne
λ/2 fait référence à la résonance de la longueur de ligne dépliée formant le méandre.

Dans le cas des système 3-RS

Les résultats de mesure présentés dans la Fig.2.43 montrent la réelle influence de la désyn-
chronisation sur la réponse hors bande.

Ici, les mesures étant faites jusqu’à 20 GHz, les filtres de types RSoff composés de résonateurs
λ/4 doivent présenter, sur cette bande, une résonance principale à 2 GHz (λ/4), 5.80 GHz (3λ/4),
9.68 GHz (5λ/4), 13.55 GHz (7λ/4) et enfin 17.4 GHz (9λ/4) (courbe mauve de la Fig.2.43(a)).
L’atténuation de la transmission, pour chaque résonance supérieure, s’explique par l’augmentation
importante des pertes en fonction de la fréquence.

La Fig.2.43(b) montre bien l’asynchronisation du méandre, puisqu’elle permet d’observer les
résonances du méandre alors que les résonateurs λ/4 sont dépourvus de courant. La transmission
entre entrée et sortie du filtre ne peut avoir lieu dans ces conditions.

Sur la Fig.2.43(a), l’on peut également constater que les résonances supérieures du méandre
sont observables dans le comportement hors bande du filtre (cercles bleus numérotés en relation
avec la Fig.2.43(b)).

Toutefois, le comportement hors bande d’une structure n’est pas simple à maîtriser ou à
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2.9 Comportement hors bande des structures

prévoir. Si les différences de niveau de transmission hors bande des filtres (L2M1)1 et (L2M1)2
(deux premiers graphiques) s’expliquent simplement par leur différence de niveau de transmission
dans la bande (3 dB), le résultat obtenu pour (L2M

C
1 )1 n’est pas trivial.
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Fig. 2.43: Résultats de mesure - Comportement large bande des structures (L2M1)1, (L2M1)2 et (L2M
C
1 )1 en com-

paraison de celui de (L3)1 (a). Distribution de courant simulé sur le logiciel de simulation EM Sonnet (V.9.52) pour
le système (L2M1)2, pour chaque fréquence relevée dans le tableau 2.9.

Les structures (L2M
C
1 )1 et (L2M1)1 présentent les mêmes caractéristiques dimensionnelles

(W , WM , S), mais une position du méandre au sein des λ/4 différente. La seule raison plausible à la
différence notable de leur comportement hors bande - disparition, par exemple, des trois résonances
supérieures du méandre - s’explique par des différences de couplages. L’insertion du méandre au
plus près de la métallisation supérieure rattachée à la masse arrière - qui fait office de référence
de masse aux deux résonateurs λ/4 - empêche tout couplage entre les deux résonateurs extérieurs.
Il est intéressant de noter que cette structure présente tout de même une transmission dans son
comportement hors bande inférieure à -20 dB, jusqu’à 12 GHZ.

Une dernière observation peut être faite sur les résultats présentés dans le cas de la structure
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(L3)1. Le fait que la transmission et la surtension du filtre sont dégradées pour les résonances
supérieures induit deux conclusions :

1. La technologie employée présente des pertes importantes, et ne pourrait être utilisée à des
trop hautes fréquences

2. Le fait que la bande du filtre s’élargit avec l’augmentation d’ordre des résonances implique que
les couplages entre résonateurs sont de plus en plus importants. Afin de fournir de la sélectivité
à ces fréquences, il faudrait écarter les résonateurs, mais ceci aurait pour conséquence de
dégrader davantage la transmission.

Dans le cas des système 5-RS

Comme dans le cas des 3-RS présentés précédemment, la Fig.2.44 met en avant l’influence
de la désynchronisation sur la réponse hors bande. Dans les cas précis des 5-RS, le système (L5)
présente bien 4 résonances supérieures, alors que (L3M2) (5-RSoff ) et (L2L

′
1M2) (5-RSon) en sont

totalement dépourvus. Le niveau maximum de la transmission dans la zone hors bande reste presque
toujours proche de -20dB. Dans le cas particulier de (L2L

′
1M2), cette transmission est inférieure à

-30dB jusqu’ à 10 GHz.
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Fig. 2.44: Résultats de mesure - Comportement large bande des structures (L3M2) et (L2L
′

1M2) en comparaison de
celui de (L5).

Conclusion

Même si la méthodologie d’analyse des systèmes à N résonateurs décrite dans ce chapitre
présente un certain nombre d’avantages, elle ne peut en aucun cas se substituer aux méthodologies

108



2.9 Comportement hors bande des structures

actuelles de synthèse de filtre. En revanche, rien n’interdit qu’elle puisse être imbriquée dans la
synthèse. Pour ce faire, il faudra envisager des travaux supplémentaires : en effet, comme son nom
l’indique, la matrice de couplage d’un système contient l’ensemble des couplages entre chaque élé-
ment constituant le système, alors que la méthodologie développée ne peut synthétiser ces couplages
puisqu’ils n’existent pas, à priori, entre états. L’information des couplages entre éléments physiques
est sous-jacente à la notion d’état. Dans ce travail, la notion de couplage est implicitement intro-
duite dans les schémas par la différenciation des éléments représentant les états : il n’y a plus un
élément représentant le couplage - les inverseurs -, mais une association linéaire des représentations
des états, dont la disparité est une représentation du couplage.

En résumé, l’on peut reconnaître un certain nombre d’avantages à cette méthodologie :
– D’abord, le partitionnement par états permet de tenir compte des pertes et de la surtension

de chacun d’entre eux. Ces valeurs étant directement liées à des répartitions de champs
électromagnétiques, générées par des contraintes topologiques. La notion de surtension dans
la synthèse est accessible et l’on démontre par exemple que :
– le maximum de dynamique pour un filtre s’obtient lorsque la valeur de R0k,extrieurs

est
inférieur ou proche R0k,centre

/2
– Les zéros de transmission sont, pour une surtension d’état donné, uniquement liés aux

valeurs de R0k
et de f0k

– L’augmentation des valeurs de Q0k
, pour des valeurs de R0k

constantes, augmente les
niveaux de transmission du filtre et sa dynamique

– L’information sur l’excitation du système est accessible, alors que son influence sur les
systèmes est généralement tue. Cette excitation joue en fait un rôle prépondérant sur la
réponse du système. Dans les conditions de la distribution de R0k

décrite ci-avant, l’on
démontre que la répartition fréquentielle des états est une condition suffisante de génération
des zéros de transmission, si l’annulation de la partie imaginaire globale de l’excitation -
somme des excitations de chaque état - est réalisée.

– La notion d’interrupteur électromagnétique n’est accessible que par cette méthodologie. La
modification des caractéristiques d’un état peut se faire indépendamment des autres. La
taille des éléments à connecter peut fluctuer en fonction des modifications à apporter à un
ou plusieurs états. L’indépendance de la modification des états est directement liée à la
position des murs utilisés comme interrupteurs. La notion d’interrupteur du mur n’est pas
restreinte à la couche sur laquelle repose le système : l’on peut imaginer, par exemple, leur
utilisation pour connecter des éléments présents sous et/ou sur le système couplé.

– La notion d’états implique uniquement que tous les éléments du système soient synchrones :
tous les résonateurs composant le système peuvent être de topologies totalement différentes
le but étant de faire disparaître l’ensemble des harmoniques d’ordre supérieur.

L’on démontre donc que cette méthodologie permet d’obtenir des modèles paramétrés. A chaque
changement topologique peuvent être associées des évolutions fréquentielles, ou de représentation
électrique d’un ou plusieurs états |k〉.

En revanche, la méthodologie développée présente certain nombre de désavantages, difficiles
à pallier à ce niveau de l’étude :

– Tout d’abord, l’accès aux éléments équivalents des systèmes à N résonateurs est difficile dans
le cas ou le nombre d’états est important : la compréhension de l’influence des paramètres
topologiques sur ces derniers nécessiterait des études supplémentaires

109



Chapitre 2 : Systèmes Multi-résonateurs : L’Approche des Résonateurs Composés

– Dans un circuit complexe, la notion de symétrie peut être totalement remise en cause, puis-
qu’une structure intrinsèquement symétrique peut être imbriquée dans un environnement
qui ne l’est généralement pas

Perspectives

Les perspectives de ce travail peuvent être nombreuses :
– Il serait intéressant, par exemple, de pouvoir faire un lien entre surtension des états Q0k

et
surtension du filtre Q= ω0

Δω .
– D’appliquer ce concept aux systèmes couplés présentant un plan de masse coplanaire.
– A terme, un lien doit être fait entre répartition fréquentielle des états ω0k

et valeurs de
leur résistances équivalente R0k

pour déterminer avec précision le niveau de transmission
accessible à une structure filtrante.

– Il existe un lien entre les intersections des parties réelles des états propres et les niveaux
d’adaptation dans la bande.

– La notion de double symétrie et son influence sur les états propres du système doivent être
approfondies.

– D’étudier les systèmes asymétriques intrinsèquement (indépendamment de l’environnement)
comme l’imbrication de différents systèmes symétriques.

– Le “groupe delay” peut être étudié en fonction des états par la connaissance de la fonction
de transfert de S21.
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multi-niveaux

Ce chapitre traite d’une méthodologie combinant modélisation EM
et analyse des circuits pour l’optimisation des performances des com-
posants RF. En référence au chapitre 2, un formalisme sur les états
propres des systèmes à deux conducteurs est considéré, afin de faire le
lien entre configurations de champ électromagnétique (états propres),
représentation circuit, et caractérisation des performances d’une tech-
nologie. Des facteurs de mérite - comme la surtension, ou la capacité
d’un système à emmagasiner de l’énergie EM - sont dégagés, et appli-
qués à une technologie d’intégration sur substrat silicium développée
par le LAAS-CNRS.

Introduction

La technologie BCB développée par le LAAS-CNRS s’inscrit dans un idéal de compacité des
systèmes, en cherchant à intégrer des éléments actifs au sein du substrat Silicium, et à agencer les
éléments passifs dans les empilements de couches successives de BCB superposées sur le substrat.
D’un point de vue technologique, ce chapitre doit déterminer si les couches superposées de BCB

sont suffisamment importantes pour concevoir des éléments passifs performants à des fréquences
d’approximativement 15 à 20 GHz.

La caractérisation d’une technologie est généralement liée à des facteurs bien précis, pertes et
surtension des interconnexions par exemple. L’on conçoit souvent que la surtension est inversement
proportionnelle aux pertes, alors qu’elle est le rapport de deux variables qui, nous le montrerons,
peuvent être indépendantes.

Si l’on admet que la surtension d’un système est directement liée à la répartition des champs
électromagnétiques, alors un lien peut être établi entre configuration de champ et représentation
électrique. L’analyse modale développée dans le chapitre 2 est une alternative aux représentations
électriques usuelles des structures passives, où l’on privilégie la modélisation des répartitions de
champs électromagnétiques générés par le système plutôt que les éléments physiques qui le com-
posent. Dans le cas d’un résonateur isolé, il n’existe qu’un seul mode de propagation, et la ré-
partition du champ électrique de ce mode diffère selon la topologie de la référence de masse : les
deux représentations (éléments physiques/répartition de champs électromagnétiques) restent alors
conceptuellement identiques, puisque les éléments équivalents de la représentation électrique (C0,
L0 et R0) comportent déjà l’information de la répartition de champ.

Selon la même logique, l’utilisation d’interconnexions - pour caractériser une technologie, par
exemple - n’est pas en désaccord avec la représentation des états, puisque la représentation d’une
ligne isolée, quelle que soit sa topologie de masse, contient l’information de la répartition du champ
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électromagnétique issu de son excitation. Ainsi, les pertes α, la constante de propagation β (contenue
dans la permittivité effective εeff

∗), et l’impédance caractéristique Zc
∗ contiennent implicitement

les informations de répartition de champ [1].

L’analyse modale se justifie donc dès que ce résonateur est couplé symétriquement à un autre
résonateur identique : dans ce cas, le système génère deux modes, pair et impair. La représentation
électrique usuelle serait donc constituée de deux résonateurs portant les mêmes valeurs de C0, L0

et R0 - donc la même surtension Q0 - et les mêmes pertes métalliques, couplées par un inverseur.
Mais le lien entre configuration de champ - et donc représentation électrique - d’un objet isolé ou
inclus dans un système n’est pas trivial.

Les états |k〉 (|k〉=|E〉 (Even - état pair) ou |k〉=|O〉 (Odd - état impair)) cités précédemment
sont électriquement distincts. A chacun d’entre eux peut être attribuée une pulsation de résonance
ω0k

et, donc, une représentation électrique composée d’éléments réactifs (C0k
, L0k

) et résistifs (R0k
),

celle-ci étant purement liée à une configuration de champ à laquelle chaque résonateur contribue.

Notre premier objectif est de démontrer que l’analyse modale des systèmes couplés sur une
technologie donnée permet de dégager des règles de design robustes, et d’extraire des facteurs de
mérite tenant compte des contraintes de layout, mais aussi des pertes de la technologie. Le second
objectif est de caractériser la technologie BCB, à la fois en terme de perte, de surtension et de
couplage ; d’une façon générale, les modélisations usuelles du dernier point tiennent rarement compte
des pertes. En référence au chapitre 2, l’on introduit, dans la notion de couplage, une nouvelle
variable conséquente de l’énergie réactive emmagasinée par les états lors de leur résonance [2]. La
méthodologie développée s’appuie donc sur des représentations circuit des structures ne prenant
plus en compte les éléments physiques qui les composent, mais les attributs, en terme de perte et de
confinement, des répartitions de champs électromagnétiques des états du système, ces configurations
de champ découlant directement des agencements de métallisation qui constituent les structures.

En premier lieu, ce chapitre présentera les généralités sur les grandeurs permettant de carac-
tériser les technologies, et tentera d’extraire des facteurs de mérite en introduisant, par exemple, la
notion d’énergie réactive emmagasinée. Dans un second temps, il détaillera la technologie BCB à
caractériser, ainsi que les structures de test choisies à ces fins.

3.1 Généralités

Il existe un certain nombre de grandeurs caractérisant des technologies : chacune d’entre elles
apporte une information sur les potentialités de la technologie en termes de pertes électriques ou
diélectriques, de surtension ou de vitesse de propagation. Dans cette partie, l’on cherche d’abord à
répertorier les différentes grandeurs susceptibles de caractériser les technologies, puis d’en tirer des
facteurs de mérite de manière à jauger les performances optimales d’une technologie. Si la surtension
des interconnexions ou des résonateurs reste un facteur de mérite incontournable, il peut en exister
d’autres, tels les niveaux de couplages entre résonateurs et, éventuellement, les pertes générées dans
ces couplages.
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3.1.1 Les pertes des interconnexions

3.1.1.1 A partir de la connaissance de la permittivité effective complexe

Cette méthode d’extraction des pertes est particulièrement efficace lorsque l’on peut connaître
la permittivité effective complexe d’un système simulé ou mesuré. Pour exemple, le logiciel EM
Sonnet (V.9.52) rend, lors de la simulation, les valeurs de la permittivité complexe Zc

∗.
L’on peut écrire la permittivité effective complexe comme suit :

εeff = εeff
R + j εeff

I =
γ2

(j k0)2
(3.1)

Où εeff
R et εeff

I représentent respectivement les parties réelle et imaginaire de la permittivité
effective, γ la constante de propagation complexe guidée, et k0 la constante de propagation dans le
vide. L’on peut dégager de (3.1) que :

εeff =
−(α+ j β)2

k0
2 =

−α2 − j β2

k0
2 − j

2αβ

k0
2 (3.2)

Par résolution du système comparant les parties réelle et imaginaire de (3.1) et (3.2), et en prenant les
termes positifs des solutions des équations du second degré générées par chacune des identifications,
l’on peut déduire que :

α =
1√
2
k0

√
|εeff | − εR

eff (3.3)

et

β =
1√
2
k0

εI
eff√

|εeff | − εR
eff

(3.4)

Si la connaissances des permittivités complexes des états |k〉 est accessible - comme par l’utili-
sation de port d’excitation spécifique dans le logiciel de simulation EM Sonnet (V.9.52), ou diagona-
lisation des matrices d’impédance simulée du cas de multiconducteurs-, il est possible de connaître
les pertes des états |k〉, et les Eq.(3.3) et Eq.(3.4) deviennent :

αk =
1√
2
k0

√
|εeffk

| − εR
effk

(3.5)

Et

βk =
1√
2
k0

εI
effk√

|εeffk
| − εR

effk

(3.6)

3.1.1.2 A partir de la mesure des paramètres S en transmission

Dans le cas de systèmes mesurés avec 2 accès

L’on cherche à exprimer les coefficients α et β, c’est-à-dire les pertes et la constante de
propagation d’une structure mesurée en quadripôle. Par les équations des télégraphistes [3], l’on sait
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que l’impédance caractéristique d’une ligne de transmission est donnée par les vecteurs propres de
la matrice dite de chaîne (ou ABCD), et que la constante de propagation complexe γ est incorporée
dans la fonction exponentielle de la matrice diagonale des valeurs propres. La méthode d’extraction
des pertes par la mesure des paramètres S est donc liée à la diagonalisation de la matrice de chaîne,
extraite de la matrice des paramètres S du système mesuré ou simulé électromagnétiquement [4].
Les expressions qui suivent résument les différentes étapes de l’extraction.

La matrice des paramètres S s’écrit comme suit :

S =

[
S11 S12

S21 S22

]
(3.7)

Dans cette matrice, les termes Sij=SR
ij + j SI

ij . Le fait que le système est passif implique
nécessairement que S12=S21 ; la matrice de chaîne s’exprime donc comme suit :

C =

[
1+S11−S22−ΔS

2S21
Z0

1+S11+S22+ΔS
2S21

1
Z0

1−S11−S22+ΔS
2S21

1−S11+S22−ΔS
2S21

]
(3.8)

avec ΔS=S11S22-S12S21. Après diagonalisation de cette matrice, l’on obtient, en considérant
une structure symétrique (S11=S22) :

exp−γL =

⎡
⎣1− S2

11 + S2
21

2S21
±
[(

S2
11 − S2

21 + 1
)2 − (2S11)

2

(2S21)
2

] 1

2

⎤
⎦ (3.9)

et

ZC =

√
Z2

0

(
(1 + S11)2 − S2

21

(1− S11)2 − S2
21

)
(3.10)

Dans le cas de systèmes mesurés avec 2N accès

Dans les conditions de mesure, les pertes des états |k〉 sont plus difficilement accessibles, et
nécessitent l’utilisation d’un analyseur de réseau permettant l’analyse des systèmes à N ports. A
partir des mesures des paramètres de réflexion, l’on peut extraire la matrice d’impédance du système
global et, par diagonalisation (chapitre 1), obtenir les matrices de chaîne Ck de chacun des états
|k〉, fournissant des informations sur γk, dont les parties réelles donnent les pertes des états.

3.1.2 La surtension

3.1.2.1 Définition générale

Il existe plusieurs expressions de la surtension d’un résonateur en hyperfréquence, mais, d’un
point de vue global, chacune des définitions données dans les articles et ouvrages de référence sont
des approximations de la définition générale suivante [5] :

QGeneral =
2ΠWmax

Pdissipee par periode
(3.11)
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En partant du fait que la puissance dissipée par période peut s’écrire :

Pdissipee par priode =
Pdiss

T
(3.12)

il résulte que l’on peut exprimer QGnral comme suit :

QGeneral =
ω0 Wmax

Pdiss
(3.13)

où ω0 représente la pulsation à la fréquence de calcul, Pdiss, la puissance dissipée, et Wmax la
somme des énergies réactives électriques et magnétiques emmagasinées.

L’on peut donc constater que le calcul surtension se fait à une fréquence particulière ω0.
La surtension est un facteur prédominant d’estimation des performances d’un système passif sur

une technologie donnée : par définition, il quantifie les facultés du système à exploiter l’énergie
électromagnétique qui lui est fournie.

A partir de cette définition générale, un certain nombre d’approximations ont été élaborées :
elles s’appuient le plus souvent sur les représentations schématiques des éléments dont la surtension
est à évaluer, et tentent de rendre compte de la définition générale (Eq.(3.13)) ; elles peuvent être
élaborées à partir d’éléments équivalents localisés ou distribués.

Le calcul de la surtension peut se faire respectivement à vide Q0, ou en charge QL : la différence
notable entre ces deux valeurs est liée à l’excitation du système. Dans le premier cas, l’estimation
est intrinsèque au système, et l’excitation ne peut avoir été faite que par diffraction. A partir du
moment où l’élément dont l’on veut évaluer la surtension est connecté à une excitation, la surtension
mesurée est en charge QL. L’extraction de la surtension à vide Q0, à partir de la surtension en charge
QL, s’évalue selon [6] comme suit :

1

QL
=

1

Q0
+

1

Qext
(3.14)

ou encore

QL =
Q0

(1 + k)
(3.15)

avec

k =
Q0

Qext
(3.16)

où QL et Q0 représentent respectivement les facteurs de qualité en charge et à vide de l’élément.
Qext fait référence à la surtension du circuit extérieur, c’est-à-dire le circuit excitant le système
(comprenant le générateur). k est le coefficient de couplage entre élément et circuit extérieur.

3.1.2.2 Les estimations de la surtension

Définition à partir des pentes des impédances/admittances

Dans un système passif représenté par des éléments électriques localisés, le calcul de la sur-
tension peut être fait lorsqu’elle est en réflexion [7], ou en transmission [8][9] : son estimation “en
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transmission” est un cas plus délicat à résoudre que celui de son estimation “en réflexion”, puis-
qu’il est nécessaire de connaître les deux coefficients de couplage (entrée-sortie) de l’élément avec
l’excitation ; le problème est minoré de moitié dans le cas de l’estimation “en réflexion”.

Selon l’ouvrage [5], de la définition générale (Eq.(3.11)) découle l’évaluation de la surtension
pour des résonateurs R,L,C séries ou parallèles, à partir de la représentation schématique du réso-
nateur. Dans ce cas bien précis, la surtension à vide Q est estimée pour la fréquence de résonance
du système, et on l’évalue comme suit :

Q0 =
ω0

2G0

dB

dω

∣∣∣∣
ω=ω0

(3.17)

pour un circuit résonant parallèle, où B représente la suceptance du résonateur - c’est-à-dire sa
partie imaginaire - et G0 sa conductance ou partie réelle.

Q0 =
ω0

2R0

dX

dω

∣∣∣∣
ω=ω0

(3.18)

où X représente la réactance du circuit série et R0 sa résistance. Il faut noter que, dans les expressions
Eq.(3.17) et Eq.(3.18), la valeur 2 est introduite au dénominateur pour tenir compte du fait que la
surtension dans Eq.(3.13) se fait sur une période entière.

Estimation graphique à partir des représentation des impédances d’entrée de dipôle
résonant dans le plan complexe

A partir de la première représentations de Foster du résonateur, [10] [11] ont développé, dans
le cas de circuits résonants parallèles, une méthode d’extraction de la surtension à vide dite “du
point critique”, méthode s’appuyant sur la représentation des impédances d’entrée du résonateur et
de son excitation dans le plan complexe (Fig.3.2(a)).

Si [20] s’intéresse particulièrement au couplage par proximité, [11] tente d’approximer le calcul
de la surtension dans le cas d’une injection directe de courant dans le résonateur. La Fig.3.1 présente
les deux types d’excitation du résonateur parallèle.

Rek jXekZink

Rok jXok

(a)

Rek jXekZink

1:nk

Rok jXok

(b)

Fig. 3.1: Représentation de Foster du résonateur parallèle suivant une excitation directe (par injection de courant)
(a) ou par proximité (champ électromagnétique) (b).

Pour chaque schéma de la Fig.3.1, l’expression de l’impédance d’entrée est donnée Eq.(2.4)
dans le chapitre 2 (puisque les états ont été représentés par un résonateur parallèle). Dans le cadre
qui nous intéresse ici, l’indice |k〉 doit être ôté, et l’on exprime Q0 comme suit :

Q0 = Ro
′

√
C0

L0
(3.19)
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Fig. 3.2: Représentation de l’impédance d’entrée d’un résonateur et de son excitation dans le plan complexe (a) et
en fonction de ω (b) à partir de sa représentation de Foster.

Dans cette méthode, la surtension à vide du résonateur est évaluée sur la représentation de
l’impédance dans le plan complexe comme suit :

Q0 =
ω0

|ω2 − ω1| (3.20)

Cette expression est une amélioration de l’approximation Eq.(3.18), puisque évaluer dX/dω

autour ω0 revient à estimer la pente de la partie imaginaire de Zin autour de la résonance, et l’on
peut écrire :

dX

dω
≈ X(ω2)−X(ω1)

ω2 − ω1
(3.21)

Or, si la représentation de Zin dans le plan complexe forme bien un cercle de diamètre Ro, il
en résulte que Eq.(3.21) peut s’exprimer comme suit :

dX

dω
≈ R′o

ω2 − ω1
(3.22)

En réinjectant cette expression dans Eq.(3.18), l’on retrouve bien Eq.(3.20). La différence
notable entre l’évaluation de la surtension d’un résonateur parallèle par l’expression Eq.(3.17) -
c’est-à-dire par la pente de son admittance autour de sa résonance (passage en zéro) - et son
estimation par son impédance (méthode du point critique) est que la seconde présente l’avantage
d’être directe, et de donner avec précision les points fréquentiels permettant son évaluation (dans
les deux cas les valeurs de surtension trouvées sont absolument identiques).
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A partir de la connaissance de R′o, ω0 et Qo, évalués à l’aide de (3.20), l’on peut calculer les
valeurs de Co et Lo par la combinaison de (3.19) et de la définition de ω0 :

C0 =
Q0

ω0R′0
(3.23)

L0 =
R′0

ω0Q0
(3.24)

Dans le cas de système en quadripôle :

Par convention, il est possible de quantifier la surtension [12] comme le rapport entre les parties
imaginaire et réelle de l’admittance d’entrée de la structure dont l’on veut évaluer ce facteur. Cette
approximation est généralement utilisée dans l’étude de la surtension des inductances à partir de la
mesure en réflexion de ce type de structure, et l’on écrit :

Qconv =
	 (Y11)

� (Y11)
(3.25)

Cette expression est identique dans le cas des impédances, et Y11 devient Z11 dans l’expression
Eq.(3.25).

Estimation de Eq.(3.25) dans le cas des lignes de transmission

La dernière approximation Eq.(3.25) peut être appliquée aux lignes de transmission, en uti-
lisant l’impédance ou l’admittance du premier (1,1) de la matrice d’impédance (respectivement
d’admittance) d’un tronçon de ligne. Cette estimation est déduite de la linéarisation du terme en
tangente (respectivement cotangente). L’on écrit :

Y11 = Yc. coth γL (3.26)

avec γ=α + jβ et Yc représentant l’admittance caractéristique de la ligne. Le terme coth γL

peut s’exprimer comme suit :

coth(αL+ jβL) = Zc
1 + j tan(βL) tanh(αL)

tanh(αL) + j tan(βL)
(3.27)

Admettons tout d’abord que L soit proche de λg/2, et donc ω de ω0, puis que le terme
αL << 1 (c’est généralement le cas) ; alors les termes de Eq.(3.27) deviennent :

– tan(βL) ≈ (βL) ≈ π

– tanh(αL) ≈ (αL)

Dans ces conditions, après multiplication du numérateur par le complexe conjugué du dénominateur
de Eq.(3.27), l’on peut écrire le numérateur Nu (dépourvu du terme Yc) de cette même expression
comme suit :

Nu = (1 + jαL tan (βL)) (αL− j tan (βL)) (3.28)
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c’est-à-dire, après développement puis factorisation des parties réelle et imaginaire :

Nu = αL
(
1 + tan2 (βL)

)
+ j
(
tan (βL)

(
1− (αL)2

))
(3.29)

Les termes du second ordre peuvent être négligés, et l’on peut écrire :

Nu = αL+ jβL (3.30)

Au regard de l’Eq.(3.11), la surtension se calcule sur une période entière : or, dans le cas
ci-dessus, elle est calculée sur une demi-période. Si l’on considère que les pertes sont linéaires en
fonction de la fréquence, alors, sur une période, le terme αL - qui ne contient pas d’information sur
la fréquence, contrairement à β - devient 2αL, et le rapport de la partie imaginaire sur la partie
réelle du terme Z11 s’exprime comme suit :

Qconv =
	(Y11)

�(Y11)
=

β

2α
(3.31)

Conclusion sur les surtensions

L’on constate qu’il existe un grand nombre d’estimations de la surtension. Parallèlement à
une observation faite dans le chapitre 2 (partie (2.6.1.2)), l’on peut se demander si la surtension des
interconnexions est une limite en soi, ou s’il est possible d’atteindre des niveaux de Q supérieurs
par l’utilisation de systèmes couplés.

3.1.2.3 L’énergie réactive emmagasinée S0

Estimation à partir des éléments de la représentation électrique

Si l’on observe l’expression Eq.(3.13), l’on constate qu’il existe deux méthodes permettant
d’améliorer la surtension [2] :

1. Par diminution des pertes qui peuvent être liées à deux facteurs distincts :
– les pertes diélectriques et électriques intrinsèques à la technologie (conductivité et tan δ du

ou des substrats, conductivité σ des métaux employés)
– les configurations de champ au sein de la structure puisque ce sont elles qui établissent les

quantités de pertes électriques et/ou diélectriques vues par le champ électromagnétique

2. Par augmentation de l’énergie EM emmagasinée S0

En comparant les expressions Eq.(3.13) et Eq.(3.19), il est possible, à partir des éléments du
schéma équivalent, de quantifier la faculté du système à emmagasiner de l’énergie électromagnétique,
en la variable de S0=ω0 Wmax s’exprimant comme suit, dans le cas d’un résonateur parallèle :

S0 = Q0G
′
0 =

Q0

R′0
=

√
C0

L0
(3.32)

Cette variable peut jouer un rôle prépondérant dans l’optimisation de la surtension ou des
performances d’une technologie, par une recherche approfondie de topologies susceptibles d’amé-
liorer le confinement des ondes électromagnétiques sans adjonction de pertes. Si, dans les faits, les
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pertes sont généralement liées à la technologie, le confinement des ondes électromagnétiques peut
être attribué à leur agencement entre elles, des métallisations formant la structure (disposition de
l’excitation, topologie de masse...).

Estimation à partir de la dérivée de l’admittance

Par comparaison des expressions Eq.(3.17) et Eq.(3.13), l’on peut exprimer S0 comme suit :

S0 =
ω0

2

dB

dω

∣∣∣∣
ω=ω0

(3.33)

Influence de l’excitation des résonateurs sur la variable S0

A partir de l’Eq.(4.4) du chapitre 4, l’on cherche ici à montrer les répercussions de l’excitation
des résonateurs sur le paramètre S0. Si, comme nous l’avons montré précédemment, ce terme peut
se calculer comme la dérivée d’une fonction continue, il sera possible de l’estimer, par exemple, en
fonction de la position η de l’excitateur sur un résonateur λ/4. L’on sait que :

S0 =
ω0

2

dB

dω

∣∣∣∣
ω=ω0

(3.34)

avec :

B = Yc (tan (β (1− η)L)− cot (βηL)) = Yc

(
tan
(
ξ
′

ω
)
− cot (ξω)

)
(3.35)

Par dérivation de l’Eq.(3.35) en fonction de ω, et en posant β=aω, ξ=aηL et ξ
′

=a(1− η)L=aL− ξ,
il est possible d’écrire que, à la résonance :

S0 = Yc

(
ξ
′

cos2 (ξ′ω)
+

ξ

sin2 (ξω)

)
(3.36)

Si l’on se place maintenant à ω0, l’on peut écrire l’Eq.(3.36) comme suit :

S0 = Yc

(
aL− ξ

cos2 (aLω0 − ξω0)
+

ξ

sin2 (ξω0)

)
= Yc

(
aL− ξ

cos2
(

π
2 − ξω0

) + ξ

sin2 (ξω0)

)
(3.37)

or cos2
(

π
2 − ξω0

)
=sin2 (ξω0), et Eq.(3.36) devient :

S0 = YcaL

(
1 + 2η

sin2 (ξω0)

)
(3.38)

Dans le cas des résonateurs λ/2, il suffit de remplacer le terme en cotangente par une tangente
dans Eq.(3.35) (si l’on considère un résonateur λ/2 en court-circuit à chacune de ses extrémités). La
Fig.3.3 donne la représentation de b en fonction du paramètre η : l’on peut constater que l’énergie
électromagnétique emmagasinée décroît avec la position de l’excitation dans le cas des résonateurs
λ/4 , et croît puis décroît dans le cas des résonateurs λ/2.
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Fig. 3.3: Evolution de b ou S0 en fonction de η - Cas de résonateurs λ/2 ou λ/4 (a). Représentation schématique des
résonateurs (b).

Une étude complémentaire - non représentée dans ce travail, mais exposée dans [13] - montre
que R0 (résistance du résonateur à la résonance ; voir Fig.3.1) connaît une évolution inverse en
fonction de η. Une recherche supplémentaire, menée à l’aide d’un simulateur électromagnétique,
montre que Q0 reste constante quelle que soit la position de l’excitation. En revanche, si l’excitation
ne change pas la surtension du résonateur, elle influe nécessairement sur le coefficient de couplage
entre deux résonateurs identiques.

3.1.3 Les niveaux de couplages

Les niveaux de couplage entre résonateurs dans une technologie donnée, peuvent être évalués
par la mesure ou la simulation de filtres à deux pôles. L’on étudie préalablement le cas général du
couplage entre N pôles, afin d’appliquer, par la suite une analyse modale aux couplages (en référence
au chapitre 2) existant entre deux résonateurs parallèles.

3.1.3.1 Généralités

La représentation d’un filtre à N pôles est donnée Fig.3.4 : elle est constituée de N résonateurs
parallèles couplés entre eux par N − 1 inverseurs.
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J12
J23

Y2Y1
Y3

Yn

Fig. 3.4: Représentation schématique d’un filtre à N résonateurs parallèles d’admittance Yi couplés par N − 1

inverseurs Ji,i+1.

.

Le coefficient de couplage |k〉 entre résonateurs peut être approximé de façon analytique, à
partir du schéma équivalent Fig.3.4 du filtre [14], comme suit :

ki,i+1 =
Ji,i+1√
bj bj+1

(3.39)

Où Ji,i+1 correspond à l’inverseur d’admittance, c’est-à-dire à l’admittance de couplage entre
les deux résonateurs consécutifs Yj et Yj+1, et bj (“slope parameter” en anglais) au paramètre de
pente de l’admittance Yj=Gj+jBj . Ce terme s’exprime comme suit :

bj =
ω0

2

dBj

dω

∣∣∣∣
ω=ω0

(3.40)

En comparant cette expression avec (3.17), l’on peut constater qu’elles sont significativement
proches, à un terme résistif près. En comparant les Eq.(3.40), Eq.(3.18), et il résulte que bj=
S0j . Cette observation est particulièrement intéressante, puisqu’elle révèle le fait que le couplage
entre deux résonateurs consécutifs ki,i+1 est inversement proportionnel à l’énergie électromagnétique
qu’emmagasine chacun d’entre eux.

Cas particulier de systèmes à deux résonateurs

Le schéma en Π de la Fig.3.5(a) présente une structure à deux résonateurs d’admittances
respectives Y1 et Y2 , couplées entre elles par une admittance de couplage Y3. Son identification par
le schéma Fig.3.5(b) est possible dans le cas bien précis où la structure est symétrique : Y1=Y2 ;
chacun des termes du schéma peut alors être exprimé en fonction des deux termes Y11 et Y12 de la
matrice d’admittance de la structure.

Cette représentation électrique s’appuie donc sur le couplage entre deux résonateurs iden-
tiques. Chaque résonateur présente une admittance qui lui est propre, et la reconstruction de la
réponse du système se fait par l’intermédiaire d’une admittance de couplage entre ces deux réso-
nateurs. Dans cette représentation, en revanche, il n’y a pas de lien direct entre configuration de
champ EM dans la structure et éléments équivalents, car la répartition de champ d’un résonateur
isolé modélisé par chacun des éléments réactifs - et éventuellement résistifs - de Y1 ou Y2 ne peut
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être similaire lorsque celui-ci est couplé à un autre résonateur. En d’autres termes, la répartition de
champ d’un résonateur isolé n’a plus de représentation lorsqu’il est couplé.

J12Y1 Y2

Y31 2

(a)

-Y12

Y
1
1
+

Y
1

2

Y
1
1
+

Y
1

2

1 2

(b)

Fig. 3.5: Représentation schématique d’un filtre à 2 résonateurs parallèles (a) - Identification par un schéma en Π

dans le cas d’une structure symétrique à partir des éléments Yij de sa matrice d’admittance (b).

L’avantage des systèmes symétriques à deux résonateurs est leur analyse, qui peut être ana-
lytique dans la mesure où la théorie de deux lignes de transmission symétriques couplées est bien
connue [3] [15]. Il est possible d’exprimer les deux termes Y11 et Y12 de sa matrice d’admittance
comme suit :

Y11 =
1

2
(Ye + Yo) (3.41)

Y12 =
1

2
(Ye − Yo) (3.42)

Ces expressions sont similaires dans le cas des impédances : elles permettent en outre de
faire un lien entre état du système et représentation électrique. Dans des travaux plus récents, [16]
donne l’expression analytique du coefficient de couplage entre deux résonateurs couplés chargés
capacitivement, à partir de la définition Eq.(3.39) et des schémas équivalents Fig.3.5, en fonction
des constantes secondaires de chaque état du système. Dans le cas de deux résonateurs parallèles
identiques, le coefficient de couplage entre résonateurs peut donc s’exprimer comme suit :

κ12 =
J12

b
=
|	(−Y12)|

b
=
1

2

|	(Yo − Ye)|
b

(3.43)

la notation κ pour le coefficient de couplage est préférée à k pour éviter toute confusion avec
les nomenclatures des états |k〉. Avec b s’exprimant comme suit :

b =
ω0

2

d|	(Y11 + Y12)|
dω

∣∣∣∣
ω=ω0

=
ωe

2

d|	(Ye)|
dω

∣∣∣∣
ω=ωe

(3.44)

Si l’on observe l’Eq.(3.44), l’on constate qu’elle n’a de sens que si on la considère à la fréquence
de l’état pair ωe, puisque les branches parallèles de la représentation électrique sont en fait les états
pairs du système.
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L’expression Eq.(3.44) exprime le fait que le couplage entre deux résonateurs est d’autant plus
important que le résonateur emmagasine peu d’énergie dans son état pair à la fréquence de résonance
ω0 , en admettant que le terme Y12 est constant : cette observation permet d’introduire une autre
méthodologie de représentation électrique. L’importance des états du système dans la compréhension
des phénomènes de couplage nous conduit à considérer une représentation électrique des systèmes
couplés s’appuyant sur des configurations de champ plutôt que sur des éléments physiques.

Il est également important de noter que, même si la définition du coefficient de couplage
(Eq.(3.43)) n’en fait pas état, rien ne laisse supposer, lors de l’expérimentation, que l’admittance
Y12 est un imaginaire pur. Cette remarque peut permettre d’identifier un éventuel autre facteur de
mérite, en la valeur des valeurs de parties réelles des admittances de couplage (pertes par couplage).

Le couplage est donc lié à une association d’état, dont la disparité fréquentielle est la consé-
quence du couplage. L’avantage de la représentation en états énoncée dans le chapitre 2 est sa
faculté à discerner les pertes, la surtension et l’énergie emmagasinée par chaque état. En d’autres
termes, le nombre de variables pouvant caractériser la structure couplée, dans sa topologie et son
environnement, est beaucoup plus important que par l’utilisation d’inverseur.

Le couplage entre résonateurs est d’autre part directement lié à la surtension d’une structure
filtrante. L’on cherche donc des facteurs de mérite dans le cas des structures couplées.

3.1.3.2 Expression du couplage à partir de f0k

Dans [17] [18], le couplage κ entre deux résonateurs est exprimé en fonction uniquement des
fréquences dites électriques et magnétiques. Ces deux fréquences (fe et fm) sont calculées à partir
de la représentation électrique du résonateur et de son couplage - dont la représentation évolue -,
selon la nature du mur qui scinde le système. κ devient :

κ =
fe

2 − fm
2

fe
2 + fm

2 (3.45)

[17] exprime trois types de couplage, le couplage électrique donnant le coefficient κE (couplage
de type capacitif), le couplage magnétique κM (couplage de type inductif) et le couplage mixte
(électrique et magnétique) κB, chacun de ces coefficients étant lié à un agencement des résonateurs
entre eux. Dans le cas d’un couplage électrique ou magnétique, les deux résonateurs ont en regard
des zones de leur structure présentant respectivement des déficits de courant (mise en regard, par
exemple, de circuit ouvert) ou des maximums. La représentation électrique et, donc, les valeurs de
fm et fe évoluent selon la nature du couplage.

Dans le cas d’un couplage mixte, avec κB ≈ κE + κM , [19] et [20] associent à chacune des
fréquences de résonance, la résonance d’un état |k〉 (fm=feven, fe=fodd), et Eq.(3.45) devient, après
multiplication de l’ensemble des termes par le facteur 2Π :

κ =
ωodd

2 − ω2
even

ωodd
2 + ω2

even

(3.46)

Autrement dit, au regard de l’expression de Eq.3.46, il est possible de calculer le couplage
entre deux résonateurs par l’unique connaissance des fréquences de résonance des états propres |k〉.
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3.1.3.3 Expression du couplage à partir de S0k

Considérons un système à deux résonateurs, dont les états |k〉 peuvent être représentés par
une représentation électrique parallèle. D’après Eq.(3.43), il est possible d’exprimer le coefficient
de couplage κ12 à partir des valeurs de l’énergie emmagasinée par chacun des deux états pair et
impair :

κ12 =

∣∣∣∣	(−Y12)

b

∣∣∣∣ = 1

2

∣∣∣∣	(Yo − Ye)

b

∣∣∣∣ (3.47)

en posant Yk=Gk + jBk=Gk(1 + jQkνk) avec νk= ω
ω0k

− ω0k
ω . L’on sait que S0k

=GkQk : l’on
peut donc écrire Yk=Gk + jSkνk et, si l’on considère b=Se (l’Eq.(3.44)), l’Eq.(3.47) devient :

κ12 =
1

2

∣∣∣∣S0oνo − S0eνe

S0e

∣∣∣∣ = 1

2

∣∣∣∣νe

(
S0o

S0e

νo

νe
− 1

)∣∣∣∣ (3.48)

Or ω0o=ω0 +
Δω
2 et ω0e=ω0 − Δω

2 , où Δω décrit la bande de fréquence entre les états pair et
impair, et ω0, la pulsation à la résonance centrale de la structure couplée.

νo =
ω

ω0o

− ω0o

ω
=

ω

ω0 +
Δω
2

− ω0 +
Δω
2

ω
(3.49)

Après mise au même dénominateur, et si l’on considère que Δω << ω0 - ce qui permet de
négliger les termes du second degré de Δω -, l’on peut écrire, en se plaçant à ω=ω0, νo et νe comme
suit :

νo = − 2Δω

2ω0 +Δω
(3.50)

et

νe =
2Δω

2ω0 −Δω
(3.51)

L’Eq.(3.48) devient :

κ12 =

(
Δω

2ω0 −Δω

)(
S0o

S0e

(
2ω0 −Δω

2ω0 +Δω

)
+ 1

)
(3.52)

Si l’on considère la bande de fréquence normalisée ΔωN= Δω
2ω0

, l’on peut écrire :

κ12 =

(
ΔωN

1−ΔωN

)(
S0o

S0e

(
1−ΔωN

1 + ΔωN

)
+ 1

)
(3.53)

Après extraction des termes de fréquence dans les expressions de S0o et S0e , tel que S0i=ωiWSi ,
on obtient Eq.(3.53) comme suit :
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κ12 =

(
ΔωN

1−ΔωN

)(
WSo

WSe

+ 1

)
=

(
ω0o − ω0e

ω0e

)(
WSo

WSe

+ 1

)
(3.54)

L’expression Eq.(3.54) montre que le couplage entre deux résonateurs peu être assimilé à
une expression contenant l’information des répartitions de fréquences des états et de leur énergie
emmagasinée. Ce couplage est d’autant plus important que :

– Les fréquences de résonances des états |k〉 sont disjointes, à énergie emmagasinée équivalente
– Le contraste d’énergie emmagasinée par les états |k〉 est important pour des résonances

proches. Il est nécessaire que l’état impair présente une énergie emmagasinée plus impor-
tante que l’état pair

Cette expression du coefficient de couplage tient compte :
– De l’excitation des résonateurs. Dans le chapitre 2, l’on a pu observer que les états de

résonance portaient intrinsèquement l’information relative à leur excitation dans leur repré-
sentation électrique, et dans ce chapitre, l’Eq.(3.38) montre que l’influence de l’excitation
sur cette variable est analytique

– De la topologie par définition
Par la suite, les expressions Eq.(3.54), Eq.(3.46) et Eq.(3.43) seront évaluées et comparées sur

différentes structures sélectives.

3.1.3.4 Bande passante d’un filtre à deux pôles chargé capacitivement

Généralement, la bande passante d’un filtre est, sur la représentation graphique des paramètres
S de la structure, déterminée comme la différence des deux fréquences de passage de la transmission, à
-3 dB de la transmission maximum. En d’autres termes, elle permet d’encadrer la bande de fréquence
sur laquelle le filtre transmet au moins la moitié de la puissance maximum qu’il est susceptible de
transmettre.

Pour des filtres à 2 pôles de type combline (c’est-à-dire à charge capacitive), l’une des premières
approximations de la bande passante est proposée par Rhodes et Hunter [21], et établie à partir
du gabarit du filtre. Cette expression est développée en fonction de la pulsation ω0, de la longueur
électrique θ0 des 2 résonateurs à la résonance, et d’un coefficient ζ - nommé β dans l’article, et changé
ici pour éviter toute confusion avec la constante de propagation - faisant intervenir les éléments du
prototype passe bas du filtre :

Δω =
2ω0tan(θ0)

ζ (tan(θ0) + θ0 (1 + tan2(θ0)))
(3.55)

Cette expression décrivant l’évolution de la bande passante en fonction de θ0 donne une valeur
optimale de cette dernière pour des longueurs électriques des résonateurs de θ0=52.885.

L’on souhaite déterminer cette bande passante sans passer par les prototypes, mais uniquement
à partir des données topologiques du filtre. Les hypothèses à la construction de la bande passante
sont les suivantes :

– L’on détermine la bande passante Δω comme la différence des pulsations de résonance des
états pair et impair

– L’on considère que Δω«ω0 (ω0 pulsation de résonance centrale du filtre)
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– L’excitation du résonateur chargé capacitivement se fait en un point (pas de longueur phy-
sique de l’excitateur) situé entre la charge et le tronçon de ligne en court-circuit

– Le système est sans pertes
Si l’on part de l’hypothèse que la bande passante du filtre peut être estimée par la différence

des pulsations entre les états pair et impair Δω=ωo-ωe, et en utilisant l’expression de la pulsation de
résonance d’un résonateur, chargé par une capacité s’exprimant dans chaque état |k〉 comme suit :

ωk =
1

CZck
tan(θk)

=
1

CZck
tan(Akωk)

(3.56)

avec C, Zck
et θk représentant respectivement la valeur de la capacité de charge du résonateur

de longueur L, son impédance caractéristique et sa longueur électrique dans l’état |k〉, Ak s’exprime
comme suit :

A =

√
εeffk

L

c
(3.57)

où c et εeffk
sont la célérité de la lumière et la permittivité effective de l’état |k〉. En partant

de l’hypothèse que la variation εeffk
d’un état à l’autre est très peu différente de εeff du résonateur

seul (Ak=A), l’on peut exprimer les termes tan(Aωk) en fonction de ω0 et de Δω comme suit :

tan(Aωk) = tan

(
Aω0 ± AΔω

2

)
= tan(Aω0)± AΔω

2

(
1 + tan2(Aω0)

)
(3.58)

En réinjectant ces deux termes dans la différence Δω=ωe-ωo, et en supposant que ωe est
représenté par le terme présentant un signe négatif dans la tangente de Eq.(3.58), l’on obtient :

Δω =
1

CZco

(
tan(Aω0) +

AΔω
2 (1 + tan2(Aω0))

) − 1

CZce

(
tan(Aω0)− AΔω

2 (1 + tan2(Aω0))
)(3.59)

En mettant cette expression sous le même dénominateur, et en faisant l’hypothèse que les
termes en Δω2 peuvent être négligés dans la mesure où Δω << ω0, Eq.3.59 devient :

,Δω =
C(Zce − Zco) tan(Aω0) + C Zco+Zce

2 AΔω(1 + tan2(Aω0))

C2ZcoZce tan
2(Aω0)

(3.60)

Pour la suite, l’on fera l’hypothèse que l’impédance caractéristique du résonateur seul peut
s’exprimer de deux façons à partir des impédances caractéristiques de chacun des deux états, et l’on
écrit Zc=

√
ZcoZce=

Zco+Zce
2 , ce qui revient à exprimer Eq.(3.60) comme suit :

Δω =
C(Zce − Zco) tan(Aω0) + CZcAΔω(1 + tan2(Aω0))

C2Zc
2 tan2(Aω0)

(3.61)

Après factorisation des termes portant la variable Δω, Eq.(3.61) devient :

Δω =
C(Zce − Zco) tan(Aω0)

C2Zc
2 tan2(Aω0)− CZcA(1 + tan2(Aω0))

(3.62)
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A partir de Eq.(3.56), le premier terme de la somme du dénominateur de Eq.(3.62) peut,
pour le résonateur pris isolément, s’exprimer C2Zc

2 tan2(Aω0) =
CZc tan(Aω0)

ω0
; Eq.(3.62) peut alors

s’exprimer comme suit :

Δω =
(Zce − Zco)ω0 tan(Aω0)

Zc [tan(Aω0)−Aω0(1 + tan2(Aω0))]
(3.63)

Par comparaison entre Eq.(3.63) et Eq.(3.55), et à partir des impédances caractéristiques
dans les états pair et impair et de celle du résonateur pris isolément, il est possible de déterminer
le coefficient ζ de Eq.(3.55) comme suit :

ζ =
2Zc

Zce − Zco

(3.64)

L’avantage de cette expression est qu’elle est indépendante du gabarit du filtre, et qu’elle per-
met d’estimer la bande passante uniquement à partir des paramètres géométriques des résonateurs
et de leur impédance caractéristique dans chacun des deux états. Ces impédances sont faciles à
évaluer, à partir de simulateur EM ou de formules d’approximation [22][23]. [22] donne des formules
d’approximation des valeurs de ces constantes en fonction de l’impédance caractéristique Zc et de
la permittivité effective εeff d’une ligne de largeur W , située à une distance h du plan de masse et
à une distance S de sa voisine.

Ces formules étaient d’un grand intérêt à une époque où l’avènement des simulateurs électro-
magnétiques n’avait pas encore eu lieu. Aujourd’hui, ces derniers permettent de connaître les valeurs
des constantes secondaires des états avec précision (en utilisant par exemple des ports d’excitation
spécifiques dans le logiciel Sonnet (V.9.52)).

Cette expression permet d’affirmer que le dénominateur de ζ, soit Zco-Zce , peut être un facteur
de mérite pour une technologie. Il permet de jauger les potentialités d’un système couplé filtrant
à posséder de la surtension, en fonction des gammes d’impédances caractéristiques accessibles aux
états dans la technologie étudiée. De plus, il est possible d’imbriquer l’Eq.(3.55) dans Eq.(3.53), afin
d’obtenir le coefficient de couplage existant entre deux résonateurs à charge capacitive, en tenant
compte du layout - par les valeurs de S0k

.

3.2 La technologie BCB

3.2.1 Présentation

Cette technologie se compose donc d’un substrat silicium de 525 μm d’épaisseur, sur lequel
sont déposées deux couches distinctes de BCB (Benzo-Cyclo-Butene), d’épaisseur respective 10 et
15 μm ; trois niveaux de métallisations sont accessibles. Cette technologie pouvait disposer d’une
gravure dans le silicium de 10μm - gravure à l’intérieur de laquelle était déposée une couche de
BCB de même épaisseur - mais aussi d’un capot optionnel de BCB de 20μm d’épaisseur sur le
dernier niveau de métallisation. La Fig.3.6 présente la coupe transverse de cette technologie : les
métallisations sont faites d’or, et présentent une épaisseur d’approximativement 2 à 3 μm. Les
différents paramètres de cette technologie sont :

– Conductivité de l’or, σor=3.3e7 S/m
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– Résistivité du substrat Si, ρSi=2 à 3 kΩ/cm
– Permittivité du silicium, εrSi=11.7
– Permittivité du BCB, εrBCB=2.65
– Tangente δ du BCB, tan δBCB = 0.002 à 1 GHz [24]
Le BCB présente des pertes faibles [24][25]. Les valeurs de tan δBCB, restent très approxi-

matives, et comprises entre 0.005 et 0.0055 de 10 à 20 GHz pour [26], et de 0.0008 à 20 GHz dans
le cadre de [27]. Les contraintes technologiques sont liées à la résolution des largeurs de ruban et
de fentes concevables sur les différents niveaux de métallisation, celles-ci ne pouvant pas excéder
20μm. L’étape technologique comportant le capot de BCB n’ayant jamais été réalisée, seule l’étude
par simulateur EM en fera état.

BCB

BCB

Silicium

M2

M1

M0

15 μm

10 μm

525 μm

BCB20 μm

10 μm

Via

Via

Fig. 3.6: Présentation de la coupe transverse de la technologie BCB avant réalisation.

Les deux couches de BCB peuvent être traversées par des vias holes. Plusieurs configurations
de lignes de transmission sont envisageables, microruban, coplanaire, ou encore coplanaire avec plan
de masse arrière lorsque le silicium est écranté par une référence de masse sur les niveaux M0 ou
M1. Dans le cas de configurations purement coplanaires, aucune métallisation n’écrante le substrat
Si.

Le développement de cette technologie s’est fait en deux runs distincts. Le premier, lancé en
septembre 2005, permettait la conception d’un wafer comprenant toutes les couches de métallisations
(M2, M1 et M0) et la gravure de 10 μm dans le silicium, mais uniquement les vias holes entre les
couches M2 et M1, et n’autorisait donc que l’expérimentation des structures passives à plan de masse
coplanaire (Fig.3.7(a)). Le second débouchait sur la fabrication et la mesure de deux wafers en fin
d’année 2007. Le premier de ces wafers comportait des épaisseurs de BCB légèrement différentes de
celles du premier run (sans la gravure), avec un niveau de via supplémentaire entre les couches M1

et M0 (Fig.3.7(b) à gauche), permettant la mesure des structures passives à plan de masse arrière
en M0 ou M1.

BCB

BCB

Silicium

M2

M1

M0

15 μm

10 μm

525 μm

10 μm Gravure

(a)

Silicium

BCB

BCB

BCB

BCB

Silicium

M2

M1

M0

160 nm

525 μm

SiO2

11 μm

11 μm

(b)

Fig. 3.7: Coupe transverse de la technologie effectivement réalisée. Coupe transverse du premier run (a), Coupe
transverse du second run - wafer 1 sans couche de SiO2 à gauche - wafer 2 avec couche de SiO2 à droite (b).
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Le second wafer du second run fut réalisé dans le but de tester l’incorporation d’une couche
supplémentaire d’oxyde de silicium (SiO2) de 160 nm d’épaisseur entre le substrat silicium et la
première couche de métallisation M0, sur les performances des structures coplanaires (Fig.3.7(b) à
droite).

La comparaison des deux runs est possible à partir des mesures des structures passives à
plan de masse coplanaire, en utilisant le wafer du run 1 et le premier du run 2 (ne comportant pas
de couche de SiO2). Mais la technologie a d’abord fait l’objet d’une étude paramétrique sur les
potentialités en termes d’impédance caractéristique, de pertes et de surtension des interconnexions
sur les différents niveaux de métallisation, ainsi que les différentes topologies de masse, en utilisant
les méthodes de caractérisation usuelles.

3.2.2 Application

La technologie BCB est une technologie d’intégration. Elle doit donc permettre de superposer
les éléments passifs (filtres [28], couplers [29]...) inclus dans les couches de BCB sur les éléments actifs
placés dans le substrat silicium. Pour isoler les éléments passifs des éléments actifs, il est possible
d’écranter le substrat silicium par une métallisation en M0. Il est donc nécessaire de savoir :

– si les couches successives de BCB sont d’épaisseur suffisante pour concevoir des structures
passives aux performances élevées entre les niveaux M0 et M2

– si l’écran est d’épaisseur suffisante (en termes d’effet de peau)
– si l’écran peut être flottant (non rattaché à la masse)
– si le substrat n’est pas écranté, peut-il exister une interaction entre éléments passifs et

éléments actifs ?
Afin de répondre à ces différentes questions, un certain nombre de structures de test ont été

conçues et réalisées : la plupart d’entre elles sont des structures résonantes (lignes de transmission)
et/ou filtrantes (filtres). Ce choix a été considéré pour deux raisons distinctes :

1. Les états de résonances restent des phénomènes facilement observables et discernables

2. Les états de résonances sont particulièrement sensibles à l’environnement extérieur. Par exemple,
les résonateurs à charge capacitive ont pour particularité de voir leur résonance évoluer de fa-
çon significative en fonction des épaisseurs de diélectrique présentes entre les deux électrodes
de leur charge

3.2.3 Les structures de tests sur la technologie BCB

Un certain nombre de structures ont été élaborées, conçues et mesurées sur cette technologie,
de façon à faire émerger des facteurs de mérite, mais aussi différentes règles de design, tout en
apportant des réponses aux diverses questions posées ; certaines de ces structures feront l’objet
d’une modélisation poussée dans le chapitre 4. Les structures filtrantes permettent de rechercher
les niveaux de couplages entre résonateurs, ainsi que les répercussions des distributions de champ,
d’une part sur les pertes (R0k

), et d’autre part sur le confinement des ondes électromagnétiques (S0k
)

au sein de la structure. De plus, l’utilisation de résonateurs chargés capacitivement implique une
connaissance exacte des épaisseurs de BCB effectivement réalisées. Les interconnexions permettent
d’approximer les niveaux de pertes α selon les configurations de masse microruban ou coplanaire.

134



3.2 La technologie BCB

Les structures filtrantes

Plusieurs filtres à charge capacitive ont été réalisés, selon un double objectif : vérifier les
règles de partitionnement impliquant la modélisation rigoureuse des comportements électromagné-
tiques de ces structures (Chapitre 4), et générer des règles de design permettant d’optimiser les
performances des structures élaborées sur cette technologie. Les points qui suivent énumèrent les
différentes structures à charge capacitive, et distribuent les rôles de chacune d’entre elles.

1. Les structures A, B (Fig.3.8(a)) et E (Fig.3.9(a)) présentent les mêmes dimensions de réso-
nateurs et d’espacement, et ne diffèrent que par leur référence de masse. Elles ont donc pour
objectifs :

– De qualifier l’efficacité des topologies de masse sur le confinement des ondes électromagné-
tiques S0, mais aussi sur les pertes et les couplages du système associé à ces différentes
configurations

– D’estimer les limites de l’approche des représentations électriques basées sur les inverseurs,
par comparaison des structures A et B - dont les résonateurs identiques, pris isolément,
présentent la même impédance caractéristique

– D’estimer l’influence d’un écran du substrat silicium flottant par la comparaison des réponses
fréquentielles des structures B et E
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WcA
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Vias M2-M1 
et 

M1-M0

Vias M1-M0
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A B
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SB WrA
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(a)

BCB

BCB

Silicium
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M1

M0

11 μm

11 μm

525 μm

(b)

Fig. 3.8: Structures sur la technologie BCB développée par le LAAS-CNRS - Photos des filtres à capacités
MIM sur BCB avec Silicium écranté - Microruban (MST / A) - Coplanaire avec métallisation non flottante
en M0 (BGCPW / B) - WrA

=WrB
=WrE

=60μm - WcA
=WcB

=WcE
=140μm - Espacement entre résonateurs

SA=SB=SE=80μm (a). Coupe de la technologie utilisée (run 2) (b).

2. Les structures C et D (Fig.3.9(a)) présentent des connexions différentes de l’électrode inférieure
de leur capacité au plan de masse coplanaire. Elles permettent :

– D’estimer les perturbations liées aux connexions de masse ; les autres dimensions sont iden-
tiques pour les deux structures

– De savoir si la conception de filtre en coplanaire sur le BCB nécessite l’écrantage du substrat,
pour des questions d’interaction
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Fig. 3.9: Structures sur la technologie BCB développée par le LAAS-CNRS. Photo des filtres à capacité MIM
sur BCB avec Silicium non écranté - Connexion de la capacité parallèlement au résonateur (CPW1 / D) -
Connexion de la capacité perpendiculairement au résonateur (CPW2 / C) - Connexion de la capacité perpendi-
culairement au résonateur avec métallisation flottante en M0 (CPW3 / E) - WrC

=WrD
=WcC

=WcD
=140μm,

WrE
=60μm et WcE

=140μm - Espacement entre résonateurs SC=SD=700μm et SE=80μm (a). Coupe des
technologies utilisées du run 1 et du run 2 avec ou sans couche de SiO2 (b).

Les interconnexions

Deux types d’interconnexions ont été élaborées lors de ces deux runs : certaines sont de simples
lignes de transmission en microruban ou en coplanaire ; d’autres sont constituées de tronçons de ligne
horizontaux sur différents niveaux de métallisation, joints par des vias holes de manière à évaluer
l’impact de ces structures sur le comportement électromagnétique des lignes, et à faire émerger, si
possible, un modèle de via sur cette technologie.

3.2.4 Les filtres à charge capacitive : indicateurs des épaisseurs de BCB

Nous allons procéder à la comparaison des deux runs conçus au LAAS-CNRS, en comparant
uniquement les résultats de mesure de l’ensemble des structures à charge capacitive, puisque ces
éléments sont particulièrement sensibles aux variations d’épaisseur du substrat. Seules les structures
à topologie de masse coplanaire peuvent être comparées entre les deux runs, et l’on s’intéressera ici
aux répercussions du changement d’épaisseur de BCB entre les niveaux M2 et M1.

Les Fig.3.10 et Fig.3.11 présentent les résultats comparés des mesures en paramètres S, ainsi
que l’extraction des parties réelles des états |k〉, pour les filtres C et D, dans les deux runs. La
Fig.3.13 présente le même type de résultats pour la structure E (coplanaire avec métallisation
arrière flottante).
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Cas des structures C et D
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Fig. 3.10: Comparaison des mesures de la structure C sur les wafers conçus lors des runs 1 et 2 - Paramètres S (a)
- Parties réelles de l’impédance d’entrée du résonateur dans chaque état pair (Zine

) et impair (Zino
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Fig. 3.11: Comparaison des mesures la structure D sur les wafers conçus lors des runs 1 et 2 - Paramètres S (a) -
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Les fréquences de résonance des états |k〉

Les Fig.3.11(b) et Fig.3.10(b) montrent deux faits distincts :

1. Par comparaison des deux runs, le décalage fréquentiel entre les états pair et impair pour la
structure C est identique, et d’approximativement 1.7 GHz.

2. Par comparaison des deux runs, le décalage fréquentiel entre les états pair et impair pour la
structure D est identique , et d’approximativement 1.5 GHz.
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Fig. 3.12: Comparaison des mesures et des simulations pour la structure D pour chacun des deux runs. Simulations
(logiciel Sonnet V-9.52) avec 15 μm de BCB entre M2 et M1 comparés aux mesures du run 1 (a). Simulations avec
11 μm de BCB entre M2 et M1 comparés aux mesures du run 2 (b).

La diminution de la fréquence de résonance implique une augmentation de la valeur de la
capacité MIM, et donc une diminution de l’épaisseur de BCB entre les deux métallisations formant
la charge capacitive respectivement sur les niveaux M2 et M1 : cette remarque est vérifiée dans les
résultats donnés par les simulations EM (Sonnet V.9.52) Fig.3.12.

Pour une structure donnée, le fait que le décalage fréquentiel des états pair et impair est
identique implique que les charges des résonateurs sont indifférentes aux états de résonance.

En outre, le fait que le décalage des résonances des états |k〉 n’est pas identique pour les
structures C et D est en relation avec la connexion de la métallisation arrière - connexion joignant
l’électrode inférieure de la capacité au plan de masse coplanaire (sur le niveau M1) - , puisque seul
ce facteur diffère d’une structure à l’autre. Cette observation sera approfondie dans le chapitre 4.

Ces résultats impliquent que les structures résonantes chargées capacitivement présentent
l’avantage d’évaluer avec précision les épaisseurs de diélectrique effectivement réalisées, que celles-ci
soit isolées ou couplées.

Les valeurs des pertes R0k
des états |k〉

Les Fig.3.11(b) et Fig.3.10(b) montrent que, pour chacune des structures, les niveaux de
pertes d’un même état |k〉 restent inchangés entre les deux runs. Ceci implique que les matériaux
utilisés pour chacun des deux runs sont absolument identiques, et laisse aussi supposer que les pertes
dans le BCB sont suffisamment faibles au regard de celles présentées par le substrat silicium - une
application de filtre à “stubs” fonctionnant jusqu’à 180 GHz à déjà été démontrée [28] sur ce type
de technologie - pour qu’une variation de son épaisseur ne change en rien les niveaux de pertes des
états |k〉. Donc, quel que soit l’état considéré, les lignes de champ électrique pénètrent très largement
dans le substrat silicium.

Cette remarque permet de répondre à la question relative aux interactions entre éléments
passifs et actifs. Si le substrat n’est pas écranté par une métallisation en M0, l’on sait par avance
que, à des fréquences d’utilisation de cette technologie tournant autour de 20 GHz, le champ élec-
tromagnétique pénétrera très largement dans le silicium.
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Cas de la structure E
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Fig. 3.13: Comparaison des mesures de la structure E sur les wafers conçus lors des runs 1 et 2 - Paramètres S (a)
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Les fréquences de résonance des états |k〉

La Fig.3.13(b) montre que, pour la structure E, les états pair et impair ont varié dans des sens
opposés. L’état pair a été décalé d’approximativement 1 GHz vers les hautes fréquences, et l’état
impair de 0.5 GHz vers les basses fréquences. Au regard des résultats obtenus pour les structures
C et D, les deux états |k〉 de la structure E auraient dû se déplacer vers les basses fréquences. Si le
déplacement de la fréquence de l’état impair est en corrélation avec la diminution de l’épaisseur de
BCB entre M2 et M1, l’augmentation de la fréquence de l’état pair est difficilement explicable à ce
niveau de l’étude. Une explication sera avancée dans le chapitre 4.

Les valeurs des pertes R0k
des états |k〉

Pour cette structure, les pertes ont considérablement augmenté pour l’ensemble des états. Par
comparaison avec les résultats obtenus dans le cas des structures C et D, il apparaît que seule la
présence de la métallisation arrière au plus près des résonateurs, dans le run 2, peut expliquer ces
différences notables, et, en particulier dans ce cas, ses propres pertes métalliques.

En résumé, pour les structures à charges capacitives

Le Tab.3.1 suivant résume l’ensemble des valeurs des différents éléments de la représentation
électrique des états |k〉 pour les structures comparables entre les deux runs ; de l’un à l’autre, seule
l’épaisseur de BCB entre les niveaux M1 et M2 a changé. Les résultats comparés des structures C et
D du tableau Tab.3.1 soulignent ici un fait intéressant : la configuration de champ électromagnétique
pour les états pair et impair n’a pas été modifiée par ce changement d’épaisseur (même perte R0k

et même énergie emmagasinée S0k
, surtension quasiment identique). L’on peut donc en déduire
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que S0k
est directement lié aux topologies de masse et qu’il est invariant, quel que soit le milieu

environnant, puisqu’il n’a pas connu d’évolution entre les deux runs.

Tab. 3.1: Comparaison des deux runs - Comparaison des caractéristiques intrinsèques des états propres des structures
D, C et E pour les deux runs. Résultats expérimentaux.

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

CPW1 |E〉 15.00 14.66 15.34 122 22 1.92 58.7 0.18
Run 1 D |O〉 18.93 18.79 19.08 329 65.8 1.67 42.37 0.20

CPW2 |E〉 16.08 15.80 16.36 175 28.7 1.62 60.32 0.16
C |O〉 19.09 18.88 19.31 259 44.4 1.42 48.63 0.17

CPW3 |E〉 15.00 14.82 15.18 243 41.6 1.76 59.5 0.17
E |O〉 17.80 17.55 18.05 137 35.5 2.32 34.4 0.26

CPW1 |E〉 13.48 13.17 13.76 124 22.84 2.17 64.1 0.18
Run 2 D |O〉 17.57 17.46 17.68 387 79.86 1.87 43.9 0.20

CPW2 |E〉 14.22 13.89 14.40 173 27.88 1.80 69.5 0.16
C |O〉 17.35 17.15 17.53 273 45.65 1.53 54.9 0.17

CPW3 |E〉 16.08 15.82 16.36 155 29.78 1.90 51.5 0.19
E |O〉 17.55 17.15 17.98 64 21.14 2.99 27.5 0.33

Dans le cas d’une configuration purement coplanaire (sans métallisation flottante arrière),
le fait que les pertes sont identiques donne une indication pertinente sur la répartition du champ
électrique à l’intérieur de la structure. Dans le cas des structures C et D, si les épaisseurs de
BCB changent les fréquences de résonance en modifiant la valeur de la charge capacitive, elles ne
changent en rien les pertes des états, pour la raison que, quel que soit l’état |k〉, la distribution
de champ électrique pénètre très largement dans le silicium. Les pertes sont invariantes puisque
majoritairement dues au substrat silicium.

L’on peut aussi noter que les valeurs de capacité C0k
des états |k〉 ont augmenté entre les deux

runs, ce qui est en parfait accord avec le changement d’épaisseur du BCB entre les niveaux M1 et
M2.

Le cas de la structure E est plus difficile à analyser, car seul S0e est quasiment invariant d’un
run à l’autre, et de valeur très proche à celle des structures C et D pour le même état. Ceci s’explique
par le fait que, pour cette fréquence, la métallisation flottante est transparente au système, et donc
que, quelles que soient les épaisseurs de BCB, l’énergie emmagasinée est celle de l’état pair d’une
topologie de masse coplanaire. En revanche, pour S0o , la métallisation arrière doit être partiellement
connectée au système global : l’énergie emmagasinée est donc plus importante que dans le cas de
l’état pair, et d’autant plus importante que cette métallisation est proche de la structure. Le fait
le plus marquant est que les pertes entre les deux runs ont augmenté de façon significative : cette
observation implique que le champ électromagnétique voit davantage les pertes métalliques de la
métallisation arrière lors de son rapprochement.

Il est important de noter que, si l’on utilise l’expression Eq.(3.44) pour le calcul de l’éner-
gie électromagnétique emmagasinée, l’on obtient, à partir des admittances des états du système,
des résultats absolument identiques à ceux présentés ici, résultats basés sur la représentation de
l’impédance de la représentation parallèle de l’état |k〉 dans le plan complexe.
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3.3 Évaluation des performances de la technologie

Conclusion

L’évolution des changements d’épaisseur de BCB nous permet de dégager plusieurs conclu-
sions dans le cas d’une structure purement coplanaire :

– La charge des résonateurs est indifférente aux états de résonance
– Les états de résonance sont particulièrement sensibles aux éléments de connexion : ils per-

mettent donc de discerner leur influence
– Le champ électromagnétique pénètre très largement dans le silicium

3.3 Évaluation des performances de la technologie

3.3.1 Pertes et niveaux d’impédance des interconnexions

En Simulation Électromagnétique

Dans la mesure où l’on souhaite utiliser le BCB comme support des éléments passifs, l’on
évalue ici - à l’aide d’outils de simulation EM (Sonnet, Momentum...) - les gammes d’impédances
caractéristiques et de pertes accessibles aux interconnexions sur cette technologie, par l’utilisation
des deux types de guide d’ondes que sont les lignes microruban et les lignes coplanaires.
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Fig. 3.14: Potentialités de la technologie BCB à 20 GHz, lorsque le substrat Si est écranté par un plan de masse sur
le niveau de métallisation M0, avec h égal à la distance entre l’interconnexion sur le niveau Mi et le plan de masse
arrière. Dans le cas du niveau M1, l’interconnexion est recouverte de 15μm de BCB. Impédances caractéristiques
(a). Pertes α (b). Coupe de la technologie (c).

Pour chaque type de structure, les valeurs de ces deux paramètres, extraites des simulations
EM, sont relevées dans les courbes Fig.3.14 et Fig.3.15, dans les différentes configurations possibles
selon leur topologie de masse.

Les impédances caractéristiques et permittivité effectives sont directement accessibles à l’uti-
lisateur lors de la simulation des interconnexions sur le logiciel Sonnet ; les pertes sont donc évaluées
à partir de ces valeurs (voir partie 3.1.1.1).
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Fig. 3.15: Potentialités de la technologies BCB à 20 GHz, lorsque le substrat Si n’est pas écranté par un plan de
masse sur le niveau de métallisation M0 - Dans le cas des coplanaires le plan de masse se situe sur le même niveau
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Fig. 3.16: Comparaison de la surtension des coplanaires et des microrubans à 20 GHz par l’approximation Q=β/2α.
Cas des microrubans (a). Cas des coplanaires (b).

Dans le cas des structures microruban, la gamme d’impédances caractéristiques donnée par le
simulateur se situe entre 20 et 140 Ω. La limite supérieure est définie par l’épaisseur maximum de
BCB disponible entre plan de masse (situé sur le niveau M0) et ligne de transmission, mais aussi
par la largeur minimum de métallisation réalisable de 20μm. Dans le cas des structures coplanaires,
la gamme d’impédances est légèrement plus grande, puisque qu’elle est comprise entre 50 et 180 Ω.
La limite inférieure de l’impédance est due à la dimension minimum des fentes entre métallisations
(20μm).

Dans le cas de structures microruban, et à impédance caractéristique semblable, les pertes α

ont quasiment doublé, lorsque la ligne se situe sur le niveau M1, comparativement au cas où elle se
situe sur le niveau M2.

A impédance toujours identique, les lignes coplanaires présentent des pertes plus faibles que

142



3.3 Évaluation des performances de la technologie

le microruban (Fig.3.15(b) et Fig.3.14(b)), alors que l’onde guidée sur ces structures devrait voir
les pertes du substrat silicium. Lorsque les dimensions des lignes coplanaires diminuent, les pertes
augmentent, par accroissement des pertes électriques Fig.3.15(b). La présence du capot ou de la
gravure silicium - constitués respectivement de 20 μm ou 10 μm de BCB - influe très peu sur les
valeurs de pertes, ce qui implique que les pertes dans celui-ci sont relativement faibles.

La Fig.3.16 présente l’évolution de la surtension des lignes en fonction de leurs impédances
caractéristiques Zc : la surtension est ici évaluée par la définition Qo = β/(2α). L’on peut constater
que, à impédance caractéristique identique, la surtension des coplanaires est nettement supérieure
à celle des lignes microruban.

En Mesure

Les résultats de mesure présentés Fig.3.17 et Fig.3.18 sont à mettre en relation avec les
résultats de simulation exposés Fig.3.14 et Fig.3.15. Les valeurs présentées ici sont extraites à partir
de la méthodologie décrite dans la partie (3.1.1.2).
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Fig. 3.17: Extraction à partir de la mesure de l’impédance caractéristique et des pertes d’une ligne coplanaire de
largeur W=100μm, d’espacement S=150μm et de longueur L=7.62mm avec ou sans gravure silicium. Impédances
caractéristiques (a). Pertes α (b).

Un fait est particulièrement intéressant à noter dans ces données extraites de la mesure pour
les cas coplanaires : une addition de 10 μm de BCB (ajout de 40% de la hauteur de BCB) par
la gravure du silicium ne change en rien les pertes des coplanaires (particulièrement sensibles au
changement d’épaisseur des substrats). Cette observation exclut donc que le BCB puisse présenter
de fortes pertes.
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Fig. 3.18: Extraction à partir de la mesure de l’impédance caractéristique et des pertes de ligne microruban de largeur
W=80μm ou W=30μm et de longueur L=3.67mm sur les niveaux M1 (h=10μm) ou M2 (h=25μm). Impédances
caractéristiques (a). Pertes α (b).

La comparaison des résultats extraits de la mesure et de la simulation EM sont en accord, qu’il
s’agisse des niveaux d’impédance caractéristique ou des niveaux de pertes. Les structures coplanaires
présentent des pertes bien moins importantes que les microrubans. A partir de la Fig.3.18(b), il est
intéressant de noter que, pour des largeurs de lignes identiques en microruban (donc, à priori,
des pertes métalliques sur les rubans identiques), les pertes ont quasiment doublé, selon que le
conducteur se situe sur le niveau M1 ou sur le niveau M2. Cette observation s’explique par les
pertes issues de la métallisation - qui fait office de masse -, pertes d’autant plus importantes que le
conducteur est proche de cette dernière.

3.3.2 Performances des systèmes couplés : Application de la représentation mo-

dale

Le cas particulier des systèmes à N résonateurs en microruban ayant été traité dans le chapitre
2, l’on s’intéresse ici à d’autres topologies de masse sur l’évolution de la représentation électrique
des états |k〉.

L’on s’intéresse à l’évaluation des surtensions des états de résonance des systèmes couplés,
en comparant les différentes structures filtrantes disponibles en mesure. La question est de savoir
comment les états propres décèlent les changements de topologie de masse, et ce que ces changements
génèrent sur les valeurs de leurs pertes et de leur confinement. L’on étudie donc les structures A
(MST ), B (BGCPW ) et E (CPW à métallisation flottante).

L’on extrait des mesures l’impédance d’entrée des modes |k〉, puis l’on utilise la méthode
du point critique afin d’évaluer les différents termes de leur représentation électrique. Cette partie
inspecte d’abord l’influence d’un plan de masse coplanaire sur les états propres, en comparant
les réponses des filtres A et B, puis l’influence d’une métallisation flottante par comparaison des
structures B et E.
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3.3 Évaluation des performances de la technologie

3.3.2.1 Sensibilité des états aux topologies de masse

Mise en évidence de l’influence d’un plan de masse coplanaire

Le Tab.3.2 présente les résultats des extractions des éléments équivalents de la représentation
électrique des états pair et impair pour les deux structures A et B. Il est important de noter que
les valeurs de Cok

et Lok
, relevées ci-dessous, sont directement liées à des répartitions de champ

électromagnétique dans les structures pour chaque état de résonance. Pour les deux structures, les
résonateurs présentent la même impédance caractéristique, car les plans de masse coplanaires de
la structure B sont très éloignés des résonateurs (80 μm, contre 25 μm entre résonateur et masse
arrière) : ils influent donc très peu sur la valeur de Zc, qui reste globalement proche de 52 Ω (pour
le résonateur isolé). Au vu des résultats du Tab.3.2 et de la Fig.3.19(b), la présence de ce plan de
masse coplanaire influe grandement sur les états du système.

Tab. 3.2: Influence d’un plan de masse arrière - Comparaison des caractéristiques intrinsèques des états propres des
structures A et B. Résultats expérimentaux.

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

BCB MST |E〉 18.81 18.34 19.10 104 24.75 2.01 35.6 0.24
A |O〉 19.54 19.21 19.86 108 30.06 2.26 29.3 0.28

BGCPW |E〉 17.78 17.44 18.06 145 28.67 1.76 45.6 0.20
B |O〉 19.83 19.52 20.14 77 32 3.33 19.3 0.42
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Fig. 3.19: Influence des topologies de masse - Comparaison des mesures des structures A et B - Paramètres S (a) -
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) et impair (Zino
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A et B (c).

Discussion des résultats de C0k
, L0k

D’un point de vue général, et quelle que soit la structure, les états impairs présentent des
valeurs de capacité Coo supérieures à celles des états pairs Coe . Cette observation s’explique par
l’influence des lignes de champ électrique entre les deux résonateurs dans cet état, influence absente
dans l’état pair. L’on peut également noter deux résultats distincts :
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1. Coo de BGCPW > Coo de MST . Cette inégalité s’explique, dans le cas de la structure B, par
la présence des plans de masse latéraux générant des lignes de champ électrique inexistantes
dans le cas MST .

2. Coe de BGCPW < Coe de MST .

Discussion des résultats de R0k
, S0k

et Q0k

La structure microruban présente des valeurs de pertes R0k
identiques en état pair et impair :

cette caractéristique s’explique par la proximité du plan de masse arrière M0, qui fait que le champ
électrique voit particulièrement les pertes dans la métallisation M0, quel que soit l’état. En revanche,
la structure B voit moins de pertes dans l’état pair, et davantage dans l’impair.

La grande particularité de la structure B est sa grande capacité à confiner le champ électro-
magnétique dans son état impair, capacité de 30 % supérieure à celle de la structure MST pour le
même état. En revanche, pour les états pairs, ce confinement est quasiment identique. Ces remarques
permettent de justifier l’importance du paramètre S0k

, puisqu’un état peut présenter à la fois les
pertes et le coefficient de surtension les plus importants.

L’on remarque toutefois que les valeurs de surtension, quels que soient la structure et l’état,
sont comprises entre 24.7 et 32. Si l’on compare ces valeurs à celles relevées dans la Fig.3.16(a), l’on
constate qu’elles sont quasiment identiques à celles du résonateur seul (présentant une impédance
caractéristique d’approximativement 50 Ω).

Discussion sur les couplages entre résonateurs

Tab. 3.3: Évaluation du couplage κ12 selon différentes méthodes d’évaluation. Comparaison des structures MST et
BGCPW . Résultats extraits des mesures.

Topologie κ12 = J12

b
(Eq.(3.47)) κ12 =

(
ω0o

−ω0e

ω0e

) (
WSo

WSe

+ 1
)

(Eq.(3.53)) κ12 =
ω2

0o
−ω2

0e

ω2

0o
+ω2

0e

(Eq.(3.46))

MST 3.8 % 4.1 % 4.2 %
BGCPW 15.2 % 16.6 % 10.9 %

Au vu des résultats de la Fig.3.19(a), l’on constate que les topologies de masse ont une influence
sur les surtensions des filtres, donc sur le couplage entre résonateurs. A partir de l’Eq.(3.53), l’on
trouve k12= 16.6 % pour la structure BGCPW , et 4.1 % pour la structure MST - les résultats
sont très proches de ceux trouvés par utilisation des représentations graphiques des admittances
et de l’Eq.(3.47). La topologie de masse BGCPW a donc pour tendance d’augmenter le couplage
entre résonateurs, par rapport au cas microruban à impédance caractéristique de résonateur isolé
identique (50 Ω).

L’on note que, dans le cas de la structure MST , l’ensemble des estimations Eq.(3.53) et
Eq.(3.46) donne des résultats identiques ; ce fait s’explique par les valeurs de S0k

, très proches entre
les états pair et impair pour cette structure. Dans le cas de la structure BGCPW , l’Eq.(3.46)
sous-estime le couplage en ne tenant pas compte du rapport S0o

S0e
.
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3.3 Évaluation des performances de la technologie

Remarque

Les structures A et B présentent les mêmes résonateurs, possédant la même impédance ca-
ractéristique - largeur de ruban identique et donc, à priori, mêmes pertes métalliques -, mais aussi
le même espacement entre résonateurs. Vu leur grande similitude topologique, leur représentation
électrique - basée sur des éléments physiques couplés par des inverseurs - est identique. Pourtant,
leurs réponses ne sont en rien équivalentes : il peut donc être difficile, pour “les représentations
classiques”, de prendre en compte les divergences de configuration de masse, sauf si elles génèrent
des variations d’impédance caractéristique du résonateur. Cette remarque justifie par conséquent
l’utilisation de la représentation électrique par états, énoncée dans le chapitre 2.

Mise en évidence de l’influence d’une métallisation flottante

Le Tab.3.2 présente les résultats des extractions des éléments équivalents de la représentation
électrique des états pair et impair pour les structures E et B. Pour ces deux structures, les résonateurs
ne présentent pas tout à fait la même impédance caractéristique, car le décalage de la résonance du
filtre E - observable sur la Fig.3.20(a) - implique que cette structure voit le substrat silicium.

Tab. 3.4: Influence d’une métallisation flottante - Comparaison des caractéristiques intrinsèques des état propres des
structures B et E. Résultats expérimentaux.

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

BCB BGCPW |E〉 17.78 17.44 18.06 145 28.67 1.76 45.6 0.20
B |O〉 19.83 19.52 20.14 77 32 3.33 19.3 0.42

Si CPW3 |E〉 16.08 15.82 16.36 155 29.78 1.90 51.5 0.19
BCB E |O〉 17.55 17.15 17.98 64 21.14 2.99 27.5 0.33
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Fig. 3.20: Influence de la métallisation flottante - Comparaison des mesures des structures E et B - Paramètres S (a)
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Discussion des résultats de C0k
, L0k

Comme dans le cas précédent, et quelle que soit la structure, les états impairs présentent des
valeurs de capacité Coo supérieures à celle des états pairs Coe . Cette observation s’explique toujours
par l’influence des lignes de champ électrique entre les deux résonateurs dans cet état. L’on peut
également noter deux résultats distincts :

1. Coo de BGCPW > Coo de CPW3. Cette inégalité s’explique, dans le cas de la structure B,
par la présence du plan de masse arrière, générant des lignes de champ électrique inexistantes
dans le cas CPW3.

2. Coe de BGCPW < Coe de CPW3, mais les valeurs sont néanmoins plus proches entre elles
que dans le cas de la comparaison entre BGCPW et MST , ce qui implique des répartitions
de champ électrique plus proches dans cet état pour les deux structures.

Discussion des résultats de R0k
, S0k

et Q0k

La comparaison des valeurs de S0k
entre les structures CPW3 (E) et BGCPW (B) (voir

Fig.4.20 et Tab.3.4) montre, dans le cas des structures CPW3 , un stockage de l’énergie électroma-
gnétique identique dans l’état pair et légèrement inférieur dans l’impair. Cette différence dans l’état
impair est liée à la connexion ou non de la métallisation arrière M0. Dans le cas de la structure E,
le non-rattachement de celle-ci au plan de masse coplanaire génère une certaine “fuite” de l’onde
EM dans chacun des états propres. Cette hypothèse peut être validée par le décalage en fréquence
de la résonance centrale du filtre E comparativement à B (Fig.3.20(a)). Le décalage de celle-ci vers
les basses fréquences implique que la permittivité effective est augmentée et, par conséquent, que
l’onde EM peut “voir” le Silicium. Lorsqu’elle est flottante, la métallisation en M0 n’est donc qu’un
écran partiel du substrat.

De façon approximative, la comparaison de S0k
et R0k

pour chaque structure nous conduit a
considérer que ces deux structures présentent les mêmes répartitions de champs électromagnétiques
dans chacun de leur état, mais que leur constante de propagation est différente. La métallisation flot-
tante offre donc l’opportunité d’accroître la gamme des constantes secondaires, tout en permettant
de conserver les répartitions de champs électromagnétiques.

Discussion sur les couplages entre résonateurs

Tab. 3.5: Évaluation du couplage κ12 selon différentes méthodes d’évaluation. Comparaison des structures MST et
BGCPW . Résultats extraits des mesures.

Topologie κ12 = J12

b
(Eq.(3.47)) κ12 =

(
ω0o

−ω0e

ω0e

) (
WSo

WSe

+ 1
)

(Eq.(3.53)) κ12 =
ω2

0o
−ω2

0e

ω2

0o
+ω2

0e

(Eq.(3.46))

CPW 13 % 14.2 % 8.7 %
BGCPW 15.2 % 16.6 % 10.9 %

A partir de l’Eq.(3.53), l’on trouve k12= 16.6 % pour la structure BGCPW , et 14.2 % pour
la structure CPW . La topologie de masse BGCPW a donc pour tendance d’augmenter le couplage
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3.3 Évaluation des performances de la technologie

entre résonateurs, par rapport au cas CPW avec métallisation flottante. Dans tous les cas, la
présence de plan de masse coplanaire améliore le couplage entre résonateurs, en augmentant le
contraste entre énergie emmagasinée dans les états pair et impair.

Discussion sur les résonances hors bande

Alors que l’ensemble des structures coplanaires étudiées sur les deux technologies ne pré-
sentaient pas de résonance, hors bande, la structure E voit une résonance apparaître dans son
comportement fréquentiel à la sortie de la bande passante. Tout aussi distincte sur les paramètres
de réflexion (Fig.3.20(a)) que sur les parties réelles des impédances d’entrées des état |k〉, cette
résonance est de nature impaire (Fig.3.20(b)). A ce niveau de l’étude, il est difficile de savoir quelle
en est la provenance, et quelles peuvent être les répercussions des dimensions de la métallisation
flottante sur l’évolution de cette résonance. Une étude approfondie de ce phénomène sera effectuée
dans le chapitre 4.

Remarque

Au vu des résultats de mesure donnés Fig.3.19(a), l’on peut concevoir un filtre variable en fré-
quence, sur deux bandes distinctes, en imaginant par exemple un système composé de MEMS (Micro
Electro Mechanical Systems), fonctionnant comme un interrupteur qui connecterait ou déconnecte-
rait la métallisation arrière du système composé des résonateurs et du plan de masse coplanaire.

3.3.2.2 Mise en évidence de l’indépendance de S0k
et R0k

Dans ce paragraphe, l’on évalue l’influence de la présence d’une couche d’oxyde de Silicium
SiO2 de 160 nm - disposée entre le substrat silicium et la première couche de BCB (voir Fig.3.7(b)) -
sur les performances des système passifs étudiés. Le Tab.3.6 relève les valeurs des schémas équivalents
des états propres des résonateurs pour les structure susceptibles d’être influencées par cette addition,
en d’autres termes les structures coplanaires.

Tab. 3.6: Influence de la couche de SiO2 - Comparaison des caractéristiques intrinsèques des état propres des struc-
tures D, C et E. Résultats expérimentaux.

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

Si CPW1 |E〉 13.01 12.88 13.21 215 39.42 2.24 66.7 0.18
BCB D |O〉 17.02 16.93 17.11 466 94.55 1.89 46.1 0.20
SiO2 CPW2 |E〉 13.87 13.71 14.09 228 36.50 1.83 71.7 0.16

C |O〉 16.83 16.74 16.92 556 93.50 1.59 56.2 0.17
CPW3 |E〉 15.79 15.56 16.06 174 31.58 1.82 55.5 0.18

E |O〉 17.41 17.08 17.74 76 26.38 3.17 26.3 0.35

Si CPW1 |E〉 13.48 13.17 13.76 124 22.84 2.17 64.1 0.18
BCB D |O〉 17.57 17.46 17.68 387 79.86 1.87 43.9 0.20

CPW2 |E〉 14.22 13.89 14.40 173 27.88 1.80 69.5 0.16
C |O〉 17.35 17.15 17.53 273 45.65 1.53 54.9 0.17

CPW3 |E〉 16.08 15.82 16.36 155 29.78 1.90 51.5 0.19
E |O〉 17.55 17.15 17.98 64 21.14 2.99 27.5 0.33
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Discussion des résultats de C0k
, L0k

Dans la mesure où l’on évalue ici l’influence de la couche de SiO2 sur l’évolution des pertes,
il est logique que sa présence ou son absence n’aie pas d’influence sur les valeurs des éléments
réactifs C0k

, L0k
du schéma équivalent du résonateur dans chacun de ces états propres. En outre,

les différences que l’on peut noter sur ces valeurs, en fonction du type de connexion de la capacité,
seront discutées dans un paragraphe consacré à cette question.

Discussion des résultats de R0k
, S0k

et Q0k

Le tableau (Tab.3.6) met en évidence une possibilité particulièrement intéressante, celle de
caractériser chacune des grandeurs R0k

et S0k
par des paramètres indépendants. En comparant les

valeurs de S0k
entre les cas coplanaires (CPW1, CPW2 et CPW3) sur BCB-Si ou BCB-SiO2-Si,

l’on remarque qu’elles sont approximativement identiques pour des topologies de masse identiques,
bien que mesurées dans des environnements différents : ceci implique que, pour une configuration
de résonateur donnée, les connexions et positions de masses régissent le confinement des ondes EM
et, par conséquent, le stockage de leur énergie. Les structures coplanaires sur BCB − SiO2 − Si

(valeurs de couleur) présentent donc des coefficients de surtension d’états propres supérieurs à ceux
des structures coplanaires sur BCB − Si, uniquement en raison de pertes moins importantes, liées
à la présence de l’écran diélectrique, à conductivité quasi-nulle, que forme la couche de SiO2.

Finalement, les valeurs relevées dans ce tableau permettent de prendre en considération deux
principes d’optimisation de la surtension à vide des états propres du système :

1. Le pertes R0k
sont uniquement liées à la topologie des résonateurs (niveaux d’impédance

caractéristiques, pertes des matériaux formant l’environnement...) constituant le système, alors
que S0k

n’est sensible qu’au positionnement des références de masse.

2. L’augmentation de la surtension peut donc passer par une amélioration du confinement des
ondes électromagnétique, grâce à des jeux de topologie de référence de masse
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Fig. 3.21: Comparaison des mesures de la structure E avec ou sans présence de SiO2 - Paramètres S (a) - Parties
réelles de l’impédance d’entrée du résonateur dans l’état pair (Zine

) et impair (Zino
).
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Les courbes Fig.3.21 montrent de la couche de SiO2 permet d’améliorer légèrement la trans-
mission du filtre dans sa bande passante - d’approximativement 10% (S21max=3.9 sans SiO2 et
S21max=3.3 avec SiO2) -, en permettant de diminuer les pertes de chacun des états propres (10%
dans le cas pair et 30% dans l’état impair).

Une remarque peut être ajoutée sur l’influence de métallisation flottante utilisée comme écran
du substrat : le fait que la structure E est sensible à la présence de SiO2 prouve une fois de plus
que cet écran est inopérant ou partiel.
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Fig. 3.22: Comparaison des mesures de la structure D avec ou sans présence de SiO2 - Paramètres S (a) - Parties
réelles de l’impédance d’entrée du résonateur dans l’état pair (Zine

) et impair (Zino
).

3.3.2.3 Sensibilité des états aux effets de connexion

Le Tab.3.7 présente les résultats des extractions, respectivement pour les structures C et D.
Selon la technologie, l’on compare ici les structures présentant des connexions différentes de la
capacité de charge des résonateurs. Dans le cas de C, la connexion de l’électrode inférieure de la
capacité de charge au plan de masse coplanaire se fait perpendiculairement au résonateur ; dans le
cas de la structure D, elle se fait dans le prolongement.

Alors que les structures C et D ne diffèrent que par la connexion de leur charge capacitive, les
valeurs de leur représentation électrique diffèrent elles aussi. L’on peut donc conclure que les états
de résonance sont particulièrement sensibles aux effets de connexion : ceux-ci peuvent modifier les
valeurs de surtension et d’énergie emmagasinée par les états.

Tab. 3.7: Influence de la connexion de la capacité - Comparaison des caractéristiques intrinsèques des état propres
des structures D, C. Résultats expérimentaux.

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

Si CPW1 |E〉 13.01 12.88 13.21 215 39.42 2.24 66.7 0.18
BCB D |O〉 17.02 16.93 17.11 466 94.55 1.89 46.1 0.20

CPW2 |E〉 13.87 13.71 14.09 228 36.50 1.83 71.7 0.16
C |O〉 16.83 16.74 16.92 556 93.50 1.59 56.2 0.17
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Remarque

Le Tab.3.8 présente l’extraction des éléments de la représentation électrique des états |k〉
pour deux structures topologiquement identiques à C et D, mais sur une technologie différente,
fonctionnant à des fréquences 10 fois inférieures (autour de 1.6 GHz) et ne présentant pas la même
impédance caractéristique de résonateur isolé - ces structures seront présentées plus largement dans
le chapitre 4. La structure G possède une connexion de sa capacité de charge identique à celle de la
structure C, et la structure F est comparable à la structure D.

En observant les valeurs prises par S0k
dans le Tab.3.8, l’on constate qu’elles sont pourtant

très proches de celle du Tab.3.7. Cette constatation accentue la véracité de l’hypothèse faite sur le
lien direct entre stockage de l’énergie EM et topologie de référence de masse.

Tab. 3.8: Tableau récapitulatif des éléments de la représentation de Foster du résonateur dans chacun de ses modes
propres pour l’ensemble des connexions de masse - Technologie SiO2 (NXP-Semiconductors) - Résultats expérimen-
taux

substrat Topologie |k〉 f0k
(GHz) f1k

(GHz) f2k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

(Ω−1)

Si CPW4 |E〉 1.32 1.29 1.35 118 22 22.5 646.7 0.19
SIO2 F |O〉 1.65 1.62 1.68 131 27.5 20.3 459.5 0.21

CPW5 |E〉 1.36 1.33 1.39 132 22.6 20 683.5 0.17
G |O〉 1.65 1.62 1.68 137 27.5 19.4 480.5 0.20

3.3.3 Influence des appareils de mesure

Dans cette partie, l’on s’intéresse à l’influence des appareils de mesure, et tout particulièrement
à celle de la plaque métallique arrière - nommée chuck - de support des structures d’une testeuse
sous pointe.
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Fig. 3.23: Influence du chuck - Mesures élaborées avec ou sans plaque de verre (2mm d’épaisseur) entre le chuck et
le wafer. Cas du filtre H (a). Cas du filtre D (b) . Cas du filtre C (c).

Dans le cas de la technologie BCB, le substrat silicium n’était pas métallisé à l’arrière :
aussi l’ensemble des mesures des structures coplanaires étaient perturbées par la présence de cette
métallisation, comme le montre la Fig.3.23. Pour pallier cet effet, toutes les mesures ont été faites
après addition d’une plaque de verre de plusieurs millimètres d’épaisseur entre le substrat et le chuck.
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A partir des observations faites, il est intéressant de constater qu’elles sont en parfaite corrélation
avec les hypothèses émises dans la partie (3.2.4), ce qui implique que les champs pénètrent très
largement dans le silicium, et d’autant plus profondément qu’ils sont perturbés par la métallisation
de support des substrats de l’appareil de mesure.

Conclusion

Sur la méthodologie employée

En conclusion, ce chapitre montre bien l’intérêt d’utiliser la représentation des systèmes cou-
plés en états puisque, de façon similaire au cas des systèmes passifs isolés dont la représentation
électrique est bien connue, la répartition des champs électromagnétiques donne une information
particulièrement précise sur les pertes et le confinement accessible à une topologie de masse et de
résonateurs. L’on prouve donc qu’il est possible de modifier la surtension de deux façons distinctes
et indépendantes :

1. Soit par diminution des pertes liées aux niveaux d’impédance, aux topologies de résonateur,
aux matériaux utilisés pour confectionner les substrats

2. Soit par augmentation du confinement électromagnétique par des topologies de référence de
masse. L’on a pu constater que, dans ce domaine, les configurations BGCPW offraient le
meilleur compromis

La représentation par états des systèmes couplés donne aussi :
– des informations sur les effets de connexions et sur les topologies de masse : les états de

résonance sont particulièrement sensibles aux effets de layout et de connexion
– une information pertinente sur le couplage - en tenant compte des pertes ; elle permet

aussi de jauger avec précision l’influence des paramètres topologiques des structures dans
un environnement donné. A ce titre, l’on a pu constater que les valeurs de S0e étaient
toujours proches de 0.20 Ω−1 (0.17 Ω−1<S0e<24 Ω−1) - ces valeurs sont d’autant plus
surprenantes que l’ensemble des structures étudiées, à deux exceptions près (BGCPW et
MST ), ne présentent absolument rien de commun -, alors que celles de l’état impair S0o

pouvaient varier de 0.17 Ω−1 à 0.42 Ω−1 - avec S0o, CPW <S0o, MST <S0o, FCPW <S0o, BGCPW .
D’autre part, les valeurs présentées ci-dessus nous conduisent à penser que l’énergie réactive
emmagasinée par l’état pair est très difficile à modifier. L’amélioration du couplage doit être
envisagée sur l’état le plus sensible, l’état impair. En d’autres termes, lorsqu’un choix doit
être fait sur une topologie de masse, il faut privilégier celle qui génère la plus grande énergie
emmagasinée dans l’état impair du système.

Les variations des valeurs d’impédances caractéristiques et de permittivités effectives des
constantes secondaires des états offrent une indication sur les potentialités de la technologie à hé-
berger des structures couplées.

Néanmoins, la méthodologie de caractérisation utilisée - qui reste fiable, précise et en rela-
tion directe avec des principes physiques fondamentaux - ne permet pas encore d’analyser certains
comportements, lorsque le nombre d’échantillons de mesure est faible.

Le système à métallisation flottante mériterait d’être valorisé davantage, au travers d’études
complémentaires (encore difficiles à entreprendre), que ce soit en mesure (puisqu’il nécessiterait
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d’autres runs) ou en simulation (puisque, jusqu’à présent, aucune simulation réalisée n’a donné de
résultats totalement acceptables sur le comportement de cette structure). Pourtant, tous les logiciels
utilisés ont fait l’objet d’une étude préliminaire des configurations de simulation adéquates, que ce
soit sur les ports (“internal” ou “single port” pour Sonnet, Wave port ou lumped port pour HFSS),
l’agencement de la structure au sein de la boîte (pour Sonnet) ou les configurations de boîte (HFSS).

Sur la Technologie

La technologie d’intégration développée par le LAAS-CNRS devrait permettre à terme d’in-
tégrer les systèmes actifs dans le silicium. Bien entendu, d’autres études doivent être entreprises
afin de déterminer les potentialités du substrat à accueillir ces systèmes actifs. En ce qui concerne
la possibilité d’incorporer des systèmes passifs dans les couches successives de BCB, ce chapitre de
la thèse démontre :

1. Qu’il est possible d’utiliser ces couches pour créer des filtres aux performances élevées.
– la topologie BGCPW présente un optimum, en permettant d’augmenter considérablement

la gamme de couplage accessible et d’améliorer les niveaux de transmission de la structure
filtrante

– la topologie CPW présente elle aussi une gamme de couplage importante, mais pose le
problème des couplages électromagnétiques avec les éléments qui pourraient être présents
dans le silicium

– la topologie MST implique des pertes très importantes, dues aux pertes métalliques de la
métallisation arrière

2. Que l’utilisation d’une métallisation flottante sur le niveau M0 permet d’écouter partiellement
le substrat, mais que cette métallisation ne peut être utilisée comme référence de masse.

3. Les pertes dans le BCB restent particulièrement faibles au vu de celles que présente le silicium
ou les métaux, puisqu’un changement d’épaisseur de BCB ne change en rien les pertes des
états des structures coplanaires

La coexistence d’une masse arrière (en M0) et d’une masse coplanaire, sans changer l’impé-
dance caractéristique des résonateurs - les plans de masse coplanaires doivent être plus éloignés des
résonateurs que la métallisation arrière -, a une double influence, particulièrement positive, sur les
états du système :

– tout d’abord une grande capacité à confiner de l’énergie réactive de l’état impair
– ensuite, une faculté à minimiser les pertes de l’état pair : la présence de lignes de champ

électrique entre résonateurs et masse coplanaire permet de diminuer la densité de champ
vers la métallisation arrière présentant des pertes importantes

Pour concevoir des structures filtrantes, cette topologie de masse reste le meilleur compromis sur
cette technologie.

Perspectives

Comme nous avons pu le constater dans ce chapitre, les résultats de mesures liés à la structure
présentant une métallisation flottante ne sont pas tous explicables. Pourtant, intuitivement, l’on peut
imaginer les répercussions de l’utilisation d’une telle structure :
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– la possibilité d’obtenir des filtres modulables en fréquence
– si l’on se réfère aux perspectives du chapitre 2, et aux résultats du chapitre 3 - comparaison

des cas des structures BGCPW et MST -, il existe un lien étroit entre les couples (ré-
partition fréquentielle des états, valeurs de leur pertes) et (niveau de couplage, niveau de
transmission de la structure filtrante) ; des études supplémentaires devraient pouvoir faire
le lien entre ces différentes grandeurs

– une utilisation optimale des potentialités d’une technologie d’intégration en écrantant par-
tiellement le substrat : en d’autres termes, les limites des impédances accessibles dans le
BCB peuvent être repoussées, en restreignant les perturbations sur les éléments inclus dans
le silicium ; cette structure est l’alternative à l’utilisation de structure purement coplanaire

Le reste du travail à effectuer est lié aux répercussions, sur les fréquences des états propres |k〉,
du rapprochement de la métallisation arrière au plus près des résonateurs, mais aussi de l’influence
de la dimension de cette métallisation. sur les performances de la structure.
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La modélisation électromagnétique s’intéresse à la représentation des
comportements électromagnétiques des structures conçues. Dans ce
chapitre, nous travaillerons d’abord autour d’une modélisation op-
timisée de structure filtrante comprenant les effets de layout ou de
connexion : le but à terme est d’obtenir des modélisations paramé-
trées tenant compte de l’ensemble de ces effets, mais aussi de tirer
des règles de design. Le formalisme sur les états des systèmes couplés
initié dans le chapitre 1 et 2 et appliqué à la caractérisation dans le
chapitre 3 est réutilisé ici pour sa capacité à déceler les influences de
layout.

Introduction

Dans les circuits intégrés multicouches les principaux facteurs limitatifs des performances -
qu’il s’agisse des composants (intégrations de filtres, inductance, capacités, etc) ou des blocs de
fonctions (RF/Analogiques, Numériques) - restent liés aux niveaux de couplages induits par les
interconnexions passives 3D, et à la nature semi-conductrice des empilements de substrat. Dans les
outils de simulations électromagnétiques (EM), la description de détails topologiques d’intercon-
nexions passives incluant les plots de contacts, les via-holes inter-metaux, les via-holes de prise de
masse, les lignes de transmission et autres structures passives guidantes, imposent des resserrements
de maillage qui conduisent à des efforts de calcul prohibitifs, associés à d’importants besoins de
stockage mémoire. Alors que la disparité des épaisseurs de couches incluses dans les empilements
de substrat limite l’utilisation des outils EM 3D, les hypothèses qui accompagnent la modélisation
des traversées de courant dans les outils 2.5D circonstancient la validité des modèles de via-holes à
des connexions courtes, où les effets de couplages et de résistances de contact sont négligés. Pour
des éléments de bibliothèques facilement utilisables lors de la phase de conception conduisant à la
synthèse de fonctions radio-fréquence, les besoins de modèles précis requièrent le développement de
méthodologies spécifiques reposant sur une modélisation électromagnétique optimisée. Le dévelop-
pement de telles méthodologies rend possible, par l’analyse, la formulation de règles de conceptions
qui ne sont traditionnellement accessibles que par des voies expérimentales souvent très coûteuses.

Avec l’avènement des simulateurs électromagnétiques - dont les performances connaissent un
essor important, par des demandes croissantes en terme de performance et de précision par les
utilisateurs -, un grand nombre d’études paramétriques lors de la conception de structure passive
sont élaborées sur les résultats de simulation. Les simulateurs électromagnétiques demandent cepen-
dant une bonne connaissance de leurs potentialités, selon la nature des méthodes numériques qu’ils
utilisent pour la résolution des problèmes électromagnétiques, et les configurations des excitations
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Chapitre 4 : Modélisation EM des Interconnexions 3D

exercées sur les structures à simuler : leur utilisation n’est nullement triviale, et les résultats obtenus
doivent être analysés avec attention.

Difficile en elle-même, l’expérimentation doit se faire dans les conditions adéquates : mais,
même si la mesure exige à la fois dextérité et précision, elle est généralement l’étalon de la simula-
tion électromagnétique. A la fin du chapitre précédent, nous avons vu que les appareils de mesure
pouvaient influer sur le comportement électromagnétique des structures conçues, et que cette inci-
dence pouvait complètement dénaturer leur réponse fréquentielle. Dans les exemples qui vont suivre,
les mesures ont été réitérées un grand nombre de fois, à différentes périodes et sur différentes zones
des wafers : leurs résultats de mesure ont été considérés comme référence, et les simulateurs utilisés
comme outils d’analyse et de compréhension des comportements électromagnétiques.

Cette partie présente une modélisation électromagnétique optimisée d’éléments de connexions
3D incluant des traversées de courants verticaux. S’appuyant sur une approche de partitionnement
de blocs complexes à analyser en sous-blocs distribués et/ou localisés, la méthodologie proposée
reste d’application générale, indépendamment des technologies considérées : largement développées
dans le chapitre 1, les bases théoriques de cette méthodologie sont ici appliquées à des exemples
plus ou moins complexes.

Les limites de l’approche de partitionnement utilisée sont analysées en référence à des simula-
tions électromagnétiques 2.5D (Momentum, Sonnet) et 3D (HFSS) et à des données de mesures : ce
chapitre va donc combiner l’ensemble des méthodologies de synthèse et d’analyse abordées dans les
chapitres précédents, aux fins d’extraire des modélisations robustes du comportement électromagné-
tique de certaines structures. Pour une partie d’entre elles, la simulation électromagnétique brute
- c’est-à-dire sans analyse préalable des phénomènes électromagnétiques au sein de la structure -
génère des réponses erronées. La méthodologie de modélisation proposée combine un ensemble de
principes :

1. une analyse précise des réels facteurs influant sur les réponses fréquentielles des structures
à modéliser, en combinant la notion d’état, de mur électrique ou magnétique, mais aussi les
répartitions de courants au sein de la structure. Cette analyse est exposée dans les chapitres
2 et 3.

2. Un partitionnement rigoureux de la structure en totale adéquation avec l’analyse préalable.
Dans cette partie, l’on utilise un grand nombre d’outils définis dans le chapitre 1.

Notre objectif final est de dégager des règles de design élémentaires, mais aussi de pouvoir
incorporer des effets de layout dans la modélisation EM par adjonction d’éléments localisés dans
une modélisation basée sur des éléments distribués - par souhait d’obtenir des modélisation large
bande -.

4.1 Méthodologie de modélisation

Les concepts de modélisation s’appuient généralement sur des éléments de bibliothèque qui
peuvent être localisés (éléments R, L, et C) ou distribués (développement en tangente ou cotangente
des tronçons de ligne). A partir de ces différents éléments, l’on se propose de modéliser - si possible
sur une bande très large - les structures décrites dans le chapitre 3 et représentées Fig.4.1. L’on
définit d’abord les étapes de modélisation, puis on les applique sur ces cas concrets.
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Fig. 4.1: Structure à modéliser. Filtre en BGCPW (a). Filtre en MST (b). Filtre en CPW (c).

Dans ce travail, l’on s’intéresse à la modélisation EM de structures filtrantes pour deux raisons
bien distinctes :

1. Les états de résonances restent des phénomènes facilement observables et discernables.

2. Les états de résonances sont particulièrement sensibles à l’environnement extérieur et aux
adjonctions d’éléments de connexion. Dans le chapitre 3, par exemple, l’on a démontré, l’in-
fluence des changements d’épaisseur de BCB sur le décalage fréquentiel des résonances des
filtres C et D.

4.1.1 Les étapes de la modélisation

La modélisation EM attribue des représentations électriques à des comportements électroma-
gnétiques. Dans cette partie, l’on va établir les règles de modélisation suivies pour recomposer le
comportement fréquentiel des structures conçues.

Pour des structures symétriques conçues à l’aide de deux résonateurs identiques, les étapes de
modélisations proposées sont les suivantes :

1. Génération, à partir de tronçon de ligne, de l’admittance d’entrée d’un résonateur comprenant
la position de son excitation.

2. Recherche des valeurs de constantes secondaires (Zk
∗,γk) d’un systèmes de 2 résonateurs soit

(Zco
∗,εeffo

∗) et (Zce
∗,εeffe

∗).

3. Calcul de l’admittance d’entrée du résonateur pour chaque état |k〉.
4. En référence [1]-[3] : reconstruction de l’admittance de transmission entre les deux accès du

système.

1 - Calcul de l’admittance d’entrée d’un résonateur

On s’intéresse à l’équation de l’admittance d’entrée du résonateur, en tenant compte de la
position de son excitation. La Fig.4.2 présente la représentation schématique de l’élément dont
l’admittance est à calculer.
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ηL (1−η)L Zch

Zin1
Zin2

Fig. 4.2: Représentation schématique d’un résonateur pseudo λ/2, chargé par une charge quelconque Zch

L’on distingue d’abord chaque tronçon de ligne formant le résonateur et l’on choisit, pour
simplifier, une impédance ou une admittance caractéristique réelle. En référence à la Fig.4.2, l’on
exprime d’abord l’admittance d’entrée du tronçon de ligne directement court-circuité comme suit :

Yin1
= Yc coth (γηL) (4.1)

L’admittance du tronçon de ligne chargé par Zch s’exprime comme :

Yin2
= Zc

1 + Zc
Zch

tanh (γ (1− η)L)

Zc
Zch

+ tanh (γ (1− η)L)
(4.2)

Soit :

Yin2
= Yc tanh

(
arctan

(
Zc

	(Zch)

)
+ γ (1− η)L

)
(4.3)

A l’aide de (4.1) et (4.3), l’on peut exprimer comme suit l’admittance d’entrée du résonateur
,quelle que soit la position de l’excitateur :

Yin = Yc

(
tanh

(
arctan

(
Zc

	(Zch)

)
+ γ (1− η)L

)
+ coth (γηL)

)
(4.4)

Cette expression présente deux avantages distincts :
– Elle permet de tenir compte de la position de l’excitation sur le résonateur par variation du

terme α. Cette variable ne peut avoir comme valeur 0 et 1, et l’on a donc : 0<η<1.
– Elle permet de synthétiser le comportement d’un résonateur sur une bande très large.

2 - La recherche des valeurs de constantes secondaires complexes

Il existe au moins deux méthodes pour connaître les couples (Zk
∗,γk). Relativement ancienne,

la première a été développée dans [4][5] - ([5] étant une correction de [4]) - et s’appuie sur des
approximations polynomiales de l’étude paramétrique de structure à deux lignes couplées. Ces ap-
proximations prennent en compte la permittivité relative et la hauteur des substrats, les largeurs
des métallisations couplées ainsi que leur espacement, mais ne peuvent en aucun cas rendre compte
des pertes par états. Il devient en outre difficile d’utiliser ces formules lorsque le substrat comporte
différentes couches de diélectriques à permittivité différente, pour des questions de connaissance εr

global.
Une autre méthode consiste en l’utilisation dans Sonnet (V.9.52) de ports spécifiques - nom-

més “pull push” et “push push” - qui permettent de définir des ports d’excitation comportant des
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valeurs (+1,-1) dans le cas impair, et (+1,+1) dans le cas pair. Après simulations faites en tenant
compte des pertes diélectrique et métalliques, le logiciel donne les valeurs des couples (Zce

∗,εeffe
∗)

et (Zco
∗,εeffo

∗).

Tab. 4.1: Évaluation des constantes secondaires des états pairs et impairs pour les structures A, B et C - Résultats
de Simulations (Sonnet (V.9.52)) à partir de l’utilisation de ports spécifiques (“Push Pull” et “Push Push”).

Structure État k εeffk

∗ Zck

∗ (Ω)

A Even 2.34-j*0.1 54-j*0.6
Odd 2.34-j*0.1 51-j*1.5

B Even 2.50-j*0.1 53-j*0.2
Odd 2.20-j*0.1 51-j*0.6

C Even 4.04-j*0.04 103-j*0.17
Odd 3.83-j*0.04 82-j*0.62

Il faut noter que ces valeurs restent la base essentielle de la modélisation : sans elles, aucune
modélisation large bande de système à deux résonateurs n’est en effet possible.

3 et 4 - Construction de la réponse

Ces deux premières étapes étant achevées, il suffit d’intégrer les valeurs de constantes secon-
daires dans l’expression de l’admittance d’entrée du résonateur ; ainsi Eq.(4.4) devient respective-
ment dans les états pair et impair :

Yine = Yce

(
tanh

(
arctan

(
Zce

	(Zch)

)
+ γe (1− η)L

)
+ coth (γeηL)

)
(4.5)

Yino = Yco

(
tanh

(
arctan

(
Zco

	(Zch)

)
+ γo (1− η)L

)
+ coth (γeηL)

)
(4.6)

Dans le cas de structure symétrique, la création de la matrice d’admittance du système entrée-
sortie s’effectue comme suit :

Y11 =
1

2
(Yine + Yino) (4.7)

Y12 =
1

2
(Yine − Yino) (4.8)

Remarque : Influence et modélisation des charges

Dans le cas de charge (Zch) de type capacité MIM au bout des résonateurs, des simulations
de répartitions de courant, réalisées avec le logiciel Sonnet (V.9.52), montrent que la densité de
courant sur l’électrode supérieure de la capacité située dans le prolongement du résonateur n’est pas
identique, selon l’existence ou l’absence d’un saut d’impédance entre ces deux métallisations jointes.
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Cette observation est en lien direct avec les longueurs électriques à prendre en compte dans
la modélisation du résonateur par des éléments distribués. Comme le montre la Fig.4.3, lorsque
la métallisation de l’électrode supérieure de la capacité est d’une largeur différente de celle du
résonateur, le saut d’impédance implique que la longueur électrique du résonateur ne tient pas
compte de la longueur physique de cette métallisation de bout (Fig.4.3(b)). Dans le cas où les deux
largeurs sont identiques, la longueur électrique du résonateur doit être calculée en tenant compte
de la longueur physique de cette métallisation (Fig.4.3(a)).

1

1
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M tallisation sup rieur 
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C
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Fig. 4.3: Représentation schématique de la modélisation du résonateur. Cas d’un saut d’impédance caractéristique
entre la métallisation du résonateur et la métallisation supérieure de la capacité (a). Cas d’une impédance caracté-
ristique continue entre la métallisation du résonateur et la métallisation supérieure de la capacité (b).

Les résonateurs formant les structures A et B peuvent être modélisés selon le modèle établi
Fig.4.3(b), et ceux de la structure C selon celui de la Fig.4.3(b) Dans le cas de résonateurs à charge
capacitive, comme présenté Fig.4.3, la fréquence de résonance peut être approximée à partir de la
valeur de la charge et s’exprimer comme suit :

f0 =
1

2ΠCZctan(θ)
(4.9)

Où Zc et θ représentent respectivement l’impédance caractéristique et l’angle électrique de
la ligne constituant le résonateur, et C sa capacité de charge, qui peut être évaluée en première
approximation comme suit :

C = εrε0
S

e
(4.10)

Avec ε0 et εr correspondant respectivement aux permittivités relatives du vide et du diélec-
trique compris entre les deux électrodes de la capacité, S la surface de métallisation en regard et e

la distance entre les deux électrodes.
Au vu de l’expression Eq.(4.9), l’évaluation d’une résonance ne peut se faire que par di-

chotomie, puisque le terme tan(θ) contient une information fréquentielle. A longueur physique de
résonateur identique, la fréquence de résonance du résonateur est inversement proportionnelle à la
valeur de la capacité. L’on peut noter en outre que l’expression Eq.(4.9) est un cas particulier ,
et qu’elle évalue la résonance comme si l’excitation était faite entre le tronçon de ligne formant le
résonateur et la capacité de charge de ce dernier.
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4.1.2 Résultats de la modélisation
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Fig. 4.4: Comparaison - Mesure vs Simulation Em vs Modélisation. Filtre en BGCPW (a). Filtre en MST (b). Filtre
en CPW (c).

La Fig.4.4 permet d’observer 3 résultats différents :

1. La modélisation, la simulation EM et la mesure sont en accord : cas de la structure microruban
A. Dans ces conditions, l’application des constantes secondaires sur l’admittance du résonateur
est suffisante pour obtenir une modélisation robuste

2. La modélisation et la simulation EM sont en accord, mais diffèrent de la mesure : cas de
la structure BGCPW B. Dans ce cas précis, il est difficile d’obtenir une modélisation juste
puisque l’on s’appuie sur les valeurs des constantes secondaires rendues par le simulateur
électromagnétique, qui ne sont pas à priori celles mesurées.

3. La mesure et la simulation EM sont en accord, mais la modélisation donne des résultats
erronés. Dans ces conditions, l’on peut remettre en cause les éléments de la modélisation, tout
en gardant les valeurs des constantes secondaires rendues par le simulateur.

Dans les premier et troisième cas, la modélisation peut être établie : dans le dernier cas, il
est nécessaire d’incorporer des éléments localisés dans la modélisation, pour permettre de rendre
compte du comportement fréquentiel de la structure. Ces incorporations seront largement abordées
dans la partie suivante.

4.2 Incorporation d’éléments localisés dans la modélisation EM

Dans cette partie, nous allons nous intéresser aux répercussions de l’implémentation des élé-
ments de connexion sur le comportement électromagnétique des structures hyperfréquences. Afin de
démontrer l’importance de leur incorporation dans la modélisation, deux couples de structure vont
être utilisées et modélisées : les premières sont des structures conçues sur une technologie de report
(PICS) , développée par NXP-semicondcutor, pour une fréquence d’utilisation tournant autour de
1.6 GHz ; les autres sont les structures C et D, vues dans le chapitre 3 et conçues sur la technologie
BCB , une technologie développée par le LAAS-CNRS et caractérisée dans le chapitre 3.

Afin de minimiser les effets de la montée en fréquence sur les longueurs électriques des éléments
de connexion, l’on va d’abord s’intéresser à la modélisation des structures coplanaires fonctionnant
à plus basse fréquence, et conçues sur une technologie de report, puis tenter d’utiliser les conclusions
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dégagées à partir de ces dernières pour modéliser celles fonctionnant à fréquences plus élevées, et
conçues sur une technologie d’intégration.

4.2.1 Les structures à modéliser et leur technologie respective

La technologie PICs est une technologie de report, développée par NXP-Semiconductors, elle
peut présenter différentes couches successives de différents diélectriques sur substrat silicium. Dans
le cadre qui nous intéresse, elle se compose d’un substrat silicium de 525 μm d’épaisseur sur lequel
est superposé une couche d’oxyde silicium SiO2 de 0.5 μm (Fig.4.5(b)) ainsi que de deux niveaux
de métallisation relativement proches l’un de l’autre, afin de minimiser les longueurs des éléments
de connexion verticaux (vias).
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Silicium
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Fig. 4.5: Structures sur la technologie SiO2 développée par NXP-Semiconductor. photo des filtres à capacités MIM
sur SiO2 avec Silicium non écranté - Connexion de la capacité parallèlement au résonateur (CPW1 / F) - Connexion
de la capacité perpendiculairement au résonateur (CPW2 / G) (a). Coupe de la technologie utilisée (b).

La Fig.4.6 présente les deux structures coplanaires fonctionnant autour de 17 Ghz et conçues
sur la technologie BCB, une technologie d’intégration où les couches de diélectriques - et donc
les longueurs des connexions verticales - sont , entre les niveaux de métallisation, nettement plus
importantes que dans le cas d’une technologie de report.
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Fig. 4.6: Structures sur la technologie BCB développée par le LAAS-CNRS. photo des filtres à capacités MIM sur
BCB avec Silicium non écranté - Connexion de la capacité parallèlement au résonateur (CPW1 / D) - Connexion de
la capacité perpendiculairement au résonateur (CPW2 / C) (a). Coupe de la technologie utilisée avec ou sans couche
de SiO2 (b).
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4.2.2 les différences notables entre les deux couples de structures

F

G

(a)

D

C

(b)

Fig. 4.7: Grossissement des deux types de connexion - C et G : Connexion perpendiculaire - D et F : Connexion
parallèle (c).

Différences liées aux technologies

Ces deux technologies ne sont pas utilisées pour les mêmes applications :
– la technologie sur BCB, est une technologie d’intégration. Elle est censée contenir les élé-

ments actifs dans le silicium (gravé) et superposer les éléments passifs sur les deux couches
distinctes de BCB. Les épaisseurs de BCB doivent être suffisamment importantes pour
que la conception d’éléments passifs soit possible. Au regard des épaisseurs de BCB, les
vias holes traversant sont donc de taille importante.

– La technologie PICs est une technologie de report, donc elle ne contient que les éléments
passifs et des niveaux de diélectrique très faibles sur le substrat silicium. Les vias hole
traversant sont par conséquent de taille réduite, ce qui limite l’influence de leur longueur
électrique dans le comportement électromagnétique des structures conçues à partir de cette
technologie.

Différences liées aux fréquences d’utilisation

Selon leur fréquence d’utilisation, les deux couples de structures présentent des différences
notables. Au vu de la Fig.4.7, l’on peut faire deux constatations :

– Tout d’abord, tous les couples de structures présentent des connexions différentes de leur
capacité MIM au plan de masse coplanaire : la connexion peut se faire dans le prolonge-
ment du résonateur (cas des structures D et F) ou perpendiculairement à celui-ci (cas des
structures C et G).

– Ensuite, à cause de la montée en fréquence d’un facteur approximatif de 10 entre les deux
couples de structure, les longueurs électriques de l’élément de connexion de l’électrode infé-
rieure de la capacité - électrode permettant sa connexion au plan de masse coplanaire par
l’intermédiaire de via hole - diffèrent selon les deux couples de structures :
– Il ne représente qu’une fraction infime de longueur d’onde dans le cas des structures F et

G (80 μm autour de 1.5 GHz, soit 1/1000 de la longueur d’onde guidée dans la technologie
PICs).

– Dans le cas des structures C et D, il représente une fraction plus importante de longueur
d’onde (280 μm autour de 15 GHz , soit 1/36 de la longueur d’onde guidée).
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L’on concevra aisément que ces longueurs électriques puissent avoir une répercussion élec-
tromagnétique totalement différente selon les couples de structures : négligeables dans le cas des
structures F et G, elles peuvent avoir une influence dans le cas des structure C et D.

Dans un premier temps, cette partie du chapitre 4 étudiera donc les répercussions du type
de connexion de l’électrode inférieure par l’examen des structures F et G , avant de s’intéresser au
problème posé par la longueur électrique des éléments de connexion en étudiant les structures C et
D.

4.2.3 L’influence de l’extension des plans de référence

4.2.3.1 Analyse du comportement électromagnétique
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Fig. 4.8: Influence de la connexion de la capacité sur les filtres conçus à partir de la technologie PICS - représentation
des paramètres de réflexion (a) - Représentation de la réflexion Γk (b). Grossissement des deux types de connexion -
G : Connexion perpendiculaire - F : Connexion parallèle (c).

10 12 14 16 18 20 22 24
−30

−25

−20

−15

−10

−5

0

Fréquence (GHz)

M
ag

ni
tu

de
 (d

B
)

connexion perpendiculaire
connexion prolongement

S21

S11

(a)

12 14 16 18 20 22
−9

−8

−7

−6

−5

−4

−3

−2

−1

0

Fréquence (GHz)

M
ag

ni
tu

de
 (d

B
)

connexion perpendiculaire
connexion prolongement

Se
So

(b)

D

C

(c)

Fig. 4.9: Influence de la connexion de la capacité sur les filtres conçus à partir de la technologie BCB - représentation
des paramètres de réflexion (a) - Représentation de la réflexion Γk (b). Grossissement des deux types de connexion -
C : Connexion perpendiculaire - D : Connexion parallèle (c).

En comparant les réponses mesurées des structures C et D ou F et G, l’on peut constater
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que seul l’état pair de ces systèmes se trouve décalé fréquentiellement par le type de connexion, la
fréquence de l’état impair restant identique entre chaque couple de structure (Fig.4.8 et Fig.4.9).
Il faut également noter que la longueur des métallisations connectant l’électrode inférieure de la
capacité au plan de masse coplanaire reste identique entre chaque couple de structure. Cependant,
dans le cas des structures C et D, elle représente une fraction beaucoup plus importante de la
longueur d’onde, autour de la résonance du filtre, que dans le cas des structures F et G.

Dans le cas des structures F et G, l’on peut noter que le décalage fréquentiel reste faible, de
l’ordre de 45 MHz (soit 3.24% de réduction de la fréquence de l’état pair du cas perpendiculaire au
cas parallèle). Dans celui des structures C et D, ce décalage est de l’ordre de 1.1GHz (soit 6.7% de
réduction de la fréquence de l’état pair du cas perpendiculaire au cas parallèle). Le problème posé
par la représentation en état - problème exposé dans le chapitre 2 , et repris dans le chapitre 3 afin
de caractériser la technologie BCB - ne peut être exploré ici : pour cette partie, en effet, l’on désire
implémenter des éléments localisés dans une modélisation basée sur des éléments distribués, aux
fins d’obtenir, une modélisation précise des structures C, D, F et G.

Il est donc nécessaire d’utiliser la représentation des résonateurs évoquée précédemment (partie
(4.1.1)), et d’associer à cette représentation les valeurs de permittivités effectives et d’impédances
caractéristiques des états pair et impair. En revanche, si l’on limite la modélisation à cette simple
application des valeurs de constantes secondaires des états à l’Eq.(4.4), elle ne pourra en aucun cas
tenir compte du type de connexion de la capacité.

Une analyse par un simulateur électromagnétique (Sonnet V.9.52) - qui permet la visualisation
des répartitions de courants sur la structure - montre et explique les différences notables observables
lors de la mesure. Les Fig.4.10 et Fig.4.10(b) illustrent le problème posé par la connexion de la
capacité suivant l’état de résonance.

Etat pair : E Etat impair : O

(a)

Etat pair : E Etat impair : O

(b)

Fig. 4.10: Répartition de courant sur les structures F et G dans les états pairs et impairs. Structure G - Connexion
perpendiculaire (a). Structure F - Connexion dans le prolongement (b).

– Lorsque l’état est impair - par convention d’observation faite dans les chapitres 2 et 3 -
, la nature électrique du mur présent sur le plan de symétrie impose que l’ensemble du
contour de masse coplanaire qu’il scinde en deux segments distincts soit proche - au moins
à proximité de ces segments - d’un potentiel nul. L’ensemble du contour de masse est en
effet référence de masse : ceci explique que la connexion de la capacité puisse être invisible,
quelle que soit sa nature, perpendiculairement ou dans le prolongement du résonateur.

– Lorsque l’état est pair - par convention d’observation faite dans les chapitres 2 et 3 -,
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la nature magnétique du mur présent sur le plan de symétrie impose que l’ensemble du
contour de masse coplanaire qu’il scinde en deux segments distincts soit au moins proche -
au moins à proximité de ces segments - d’un circuit ouvert. Or la référence de masse pour
les résonateurs chargés se trouve sur la zone du contour de masse parallèle à ces derniers.
Pour cet état :
– si la connexion de l’électrode inférieure de la capacité se fait perpendiculairement, elle se

situe dans une zone où le contour de masse est référence de masse pour les résonateurs.
Il n’y a pas d’extension du plan de référence des résonateurs.

– si la connexion de l’électrode inférieure de la capacité se fait dans le prolongement du réso-
nateur, elle contraint la référence de masse à être étirée jusque dans la zone de connexion.
Il y a, dans ce cas, extension du plan de référence des résonateurs.

En définitive, si la connexion perpendiculaire de la capacité ne contraint pas la référence
de masse et peut servir d’étalon, il n’en est rien pour la connexion dans le prolongement. Lors
de la modélisation EM, il convient donc de prendre en compte cette divergence topologique. Ces
différences notables sont liées à l’extension des plans de références par des contraintes de connexions :
ce problème ne pouvait se présenter dans le cas des structures A et B (pour mémoire, respectivement
structures microruban et coplanaire à plan de masse arrière). Dans le cas de A, le plan de référence
est la métallisation arrière, et donc quel que soit le type de connexion de la capacité et l’état, celle-ci
se fait nécessairement sur ce plan. Dans le cas de la structure B, la connexion de l’électrode de la
capacité se fait perpendiculairement au résonateur sur les masses latérales, ce qui correspond au cas
de la structure C : il n’est donc pas nécessaire d’incorporer d’éléments localisés dans la modélisation.

4.2.3.2 Génération du modèle

Les Fig.4.12 et Fig.4.11, résume graphiquement les représentations en éléments distribués des
résonateurs suivant la connexion de la capacité et l’état de résonance. Cette différence de représen-
tation électrique de la structure suivant l’état considéré à déjà fait l’objet d’étude [6].
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Fig. 4.11: Représentation schématique du résonateur dans l’état impair suivant le type de connexion de la capacité
au plan de masse coplanaire. Connexion perpendiculaire (a) - Connexion parallèle (b)
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Dans sa globalité, la modélisation se fait comme présenté dans la partie (4.1.1), en tenant
compte du fait qu’il n’y a pas de saut d’impédance entre la métallisation supérieure de la capacité
et la ligne formant le résonateur. La longueur physique de celui-ci doit donc tenir compte de la
longueur de cette métallisation dans la modélisation.
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Fig. 4.12: Représentation schématique du résonateur dans l’état pair suivant le type de connexion de la capacité au
plan de masse coplanaire. Connexion perpendiculaire (a) - Connexion parallèle (b)

Par l’utilisation d’un simulateur, l’on extrait les valeurs des constantes secondaires de chacun
des états de résonance données dans le Tab.4.2 - identiques quel que soit le type de connexion - ,
valeurs que l’on réinjecte dans la formule développée du résonateur. Puis l’on recompose la matrice
d’impédance du système global, par l’utilisation des formules de demi-somme ou demi-différence
des admittances des états. L’unique différence des représentations entre les deux types de connexion
réside dans la charge du résonateur, selon l’état de résonance et le type de connexion de la capacité.

Tab. 4.2: Evaluation des constantes secondaires des états pairs et impairs pour les structures F et G - Résultats de
Simulations (Sonnet (V.9.52)) à partir de l’utilisation de ports spécifiques (“Push Pull” et “Push Push”).

État k εeffk
Zck

(Ω)

Even 7.5 56

Odd 6.43 43.5

Dans le cas de l’état impair Fig.4.11,l’on constate que les représentations électriques sont
absolument identiques, quel que soit le type de connexion. Pour l’état pair, une inductance doit être
ajoutée dans l’état pair afin de tenir compte des configurations de courant liées à l’extension du
plan de référence, exercée par le type de connexion de l’électrode inférieure de la capacité.

Il y a deux façons de déterminer la valeur de cette inductance : de façon numérique, par
tâtonnement après élaboration du modèle, ou par calcul , à partir des formules d’approximation de
Greenhouse [7] ; celles-ci donnent des valeurs approchées d’inductances équivalentes à des métallisa-
tions quelconques. Dans le cas d’une métallisation de section transverse rectangulaire, [7] exprime
la valeur de l’inductance comme suit :
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L = 0.002l

(
ln

(
2l

a+ b

)
+ 0.50049 +

a+ b

3l

)
(4.11)

Où a et b, correspondent respectivement aux largeur et longueur de la section transverse. l à
la longueur de la métallisation.

4.2.3.3 Comparaison modélisation - simulation électromagnétique

La Fig.4.13, donne les résultats de la modélisation des structures F et G en comparaison des
mesures. L’utilisation des formules d’approximation de Greenhouse donne une inductance de 140
pH pour la surface de métallisation de la Fig.4.12(b)(en bleu hachuré). La Fig.4.13(b) donne les
résultats de modélisation dans le cas de la connexion parallèle (contenant l’inductance) alors que
ceux de la connexion perpendiculaire sont relevés Fig.4.13(a). Au vu de ces résultats, l’on peut
considérer que la modélisation reste très proche de la mesure.
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Fig. 4.13: Résultat de modélisation des deux type de connexions en utilisant les représentations schématiques des
Fig.4.11 et Fig.4.12. Cas de la connexion perpendiculaire (a). Cas de la connexion parallèle (b).

La Fig.4.14 compare la réponse de la structure G (connexion perpendiculaire), simulée sur
deux logiciels de simulation EM différents pour deux types d’excitation de nature différente. La
première observation est que la nature des ports d’excitation utilisés a une influence beaucoup plus
importante sur la résonance de l’état pair que sur celle de l’état impair , qui globalement, quel que
soit le logiciel et la nature des ports, reste proche de la mesure.
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Fig. 4.14: Comparaison des réponses de deux simulateurs électromagnétique HFSS (V.10) et Sonnet (V.9.52) sur la
structure G suivant le type de port d’excitation utilisé. Utilisation de port externe (Sonnet : single port. HFSS : wave
port) (a). Utilisation de port interne (Sonnet : “internal port”. HFSS : “internal port”) (a).

La nature des ports influe donc sur la résonance de l’état pair. L’utilisation de ports internes
en simulation (“internal port” pour Sonnet, “Lumped port” pour HFSS) permet de se rapprocher
du comportement de l’état pair mesuré. Cette observation s’explique par le fait que, pour utiliser
des ports externes, il est nécessaire de connecter l’ensemble du périmètre extérieur de la structure
au domaine de simulation (boîte pour les deux logiciels) : la nature même de cette connexion (paroi
de la boîte = mur électrique) fait que l’état pair est plus difficile à calculer, dans la mesure où il
contrarie la nature des parois. Cette contrainte est par centrage de la structure au centre de la boîte
et par utilisation de port interne.

L’utilisation d’un élément réactif de type inductif et capacitif dans la modélisation du résona-
teur à partir d’éléments distribués (vu dans le chapitre 1) ne permet pas d’envisager une représenta-
tion large bande du comportement de la structure, comme celle présentée Fig.4.15 pour la structure
G (connexion perpendiculaire).
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Fig. 4.15: Comparaison des réponses de mesure et de modélisation pour la structure G.
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4.2.4 Les limites de l’incorporation d’éléments localisés dans la modélisation

EM

4.2.4.1 Mise en évidence

Dans cette partie, nous ne nous intéresserons qu’aux structures C et D, et nous tenterons
d’appliquer les règles précédemment dégagées, à un cas de filtre fonctionnant à des fréquences 10
fois supérieures, sur une technologie d’intégration comportant des longueurs physiques de vias 20
fois supérieures ; l’on admettra, ici, que la modélisation est déjà susceptible de reconstituer les effet
de layout. Fig.4.4, l’on a pu observer la grande divergence existante entre Mesure/Simulation EM
et modélisation pour la structure D. Afin de respecter le cadre de la méthodologie développée, nous
allons d’abord nous intéresser au cas de la structure C, qui présente le cas "’idéal"’ de connexion
(dans une zone de référence de potentiel pour les résonateur - connexion perpendiculaire).

Un fait marquant est à souligner : dans le cas des structures de la technologie PICs, la modé-
lisation de la structure G (connexion perpendiculaire) était en parfaite concordance avec la mesure,
réalisée uniquement à partir de la représentation électrique du résonateur par des éléments distri-
bués chargés par une capacité localisée dans chacun des états pair et impair (aucun autre élément
localisé n’était nécessaire). Si l’on compare les résultats obtenus selon le même type de modélisation
sur la structure C (connexion perpendiculaire de la technologie BCB, mais à une fréquence 10 fois
supérieure), l’on peut constater Fig.4.16 que les résultats de modélisation sont totalement décalés
par rapport aux résultats de mesures. Cette observation est d’autant plus décevante que la structure
à connexion perpendiculaire de la capacité se voulait être la référence de la modélisation.
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Fig. 4.16: Mise en évidence des problèmes liés à la montée en fréquence - Modélisation de la structure C, à partir
uniquement des permittivités et impédances caractéristiques de chacun des états pair et impair sur le modèle du
résonateur par des éléments distribués chargés par une capacité localisée.

Certaines discussions peuvent être faites au vue de ces résultats :
– L’on peut d’abord se demander si les permittivités effectives et impédances caractéristiques

des états (rendus dans le Tab.4.3) sont bien calculées par le simulateur utilisé (Sonnet
V.9.52). Cette hypothèse n’est pas validée puisque les résultats obtenus à partir de la simu-
lation EM, dans le cas de la Fig.4.4(c), sont en parfait accord avec les mesures.

– Si l’on admet que les constantes secondaires ne sont pas discutable, alors le décalage des
réponses fréquentielles est lié à un ou plusieurs autres facteurs .
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Tab. 4.3: Évaluation des constantes secondaires des états pairs et impairs pour les structures C et D - Résultats de
Simulations (Sonnet (V.9.52)) à partir de l’utilisation de ports spécifiques (“Push Pull” et “Push Push”).

État k εeffk
Zck

(Ω)

Even 4.3 116

Odd 4 90

Lorsque l’on observe les répartitions de courant (Sonnet (V.9.52)) sur les tronçons de ligne
connectant les électrodes inférieures des capacités de charge au plan de masse coplanaire (de longueur
identique pour les structures C et D), l’on remarque une forte densité de courant quel que soit l’état :
cette observation justifie, dans un premier temps, une étude de son impact dans le comportement
fréquentiel des structures, quel que soit le type de connexion ou d’états |k〉.

Incorporations des effets de layout

La partie précédente a démontré que les extensions des plans de référence des résonateurs
avaient, pour l’état pair, un impact non négligeable sur la modélisation de cet état. Selon les termes
de l’introduction relative à cette partie du chapitre 4, les longueurs physiques des éléments de
connexion sont devenues des fractions non négligeables des longueurs électriques pour les structures
C et D. Deux faits distincts sont donc à retenir pour incorporer des éléments localisés dans la
modélisation des structures C et D :

1. Tout d’abord, l’extension des plans de référence dans l’état pair, pour le cas d’une connexion
perpendiculaire ; mais cette extension s’applique également au court-circuit du résonateur
(coté opposé à la charge). Dans le cas des structures F et G, le problème ne se posait pas :
la longueur physique entre les références des potentiels latérales et en bout du résonateur
présentant une valeur négligeable, la jonction pouvait être considérée comme ponctuelle. La
Fig.4.17 schématise le principe évoqué pour la structure D.

2. les longueurs électriques des tronçons de ligne permettant la jonction de l’électrode inférieure
de la capacité de charge avec le plan de masse coplanaire.
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Fig. 4.17: Représentation schématique du résonateur de la structure D, dans les états pairs et impairs. État pair (a)
- État impair (b)
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A partir de cette figure, il faut noter que :
– L’inductance L3 générale à l’ensemble des structures C et D, quel que soit l’état, modélise la

métallisation joignant électrode inférieure de la capacité et la référence de masse coplanaire.
– Les inductances L1 et L2, sont insérées uniquement dans la représentation de l’état pair, et

sont respectivement liées à l’extension de la référence de masse :
– crée par la connexion de la capacité (correspondant à L dans la représentation schéma-

tique de la Fig.4.12(b)). Cette inductance n’existe donc pas dans la modélisation pour la
connexion perpendiculaire.

– entre court-circuit et référence des potentiels latérale du résonateur.

4.2.4.2 Génération du modèle

La génération du modèle se fait exactement selon les mêmes principes que ceux détaillés pour
la modélisation des structures F et G. L’on note toutefois que les valeurs de permittivité effectives
et d’impédances caractéristiques des états sont différentes, comme le montre le Tab.4.3. Les valeurs
de chaque inductance sont calculées par les formules d’approximation de Greenhouse.

4.2.4.3 Comparaison modélisation - simulation électromagnétique

La Fig.4.18 explique plus précisément la démarche : elle illustre l’évolution des paramètres de
réflexion pour chaque implémentation des différentes inductances , calculées selon les approximations
de Greehouse et présentes dans les représentations schématiques des résonateurs de la Fig.4.17.
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Fig. 4.18: Évolution de la réponse fréquentielle de la modélisation de la structure C par implémentation des différents
éléments inductifs de la représentation Fig.4.17. Etape 1 : addition de l’inductance L3 (métallisation de jonction de
l’électrode inférieure de la capacité au plan de masse coplanaire) (a). Etape 1 : addition de l’inductance L2 (extension
de la masse entre le court-circuit et la référence des potentiels latérale du résonateur “pseudo”-λ/2) (b).

Au vu des résultats obtenus, l’on ne poussera pas plus avant la modélisation (Cas de struc-
ture D) : en effet, si par ces différentes implémentations successives d’inductances l’on retrouve les
fréquences des états propres de la structure, l’on perd totalement son comportement dans et en
dehors de la bande. La Fig.4.18 présente les réelles limites de la modélisation électromagnétique.
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Il est extrêmement compliqué d’imbriquer des effets d’extension de masse dans la représentation
électrique à ces fréquences élevées : ceci est d’autant plus avéré que ces extensions ont une longueur
physique ne pouvant plus être considérée comme ponctuelle devant les longueurs électriques. Le
problème posé peut aussi être abordé dans le sens contraire, les connexions de masse élaborée lors
du design n’étant absolument pas adaptées aux fréquences d’utilisation.

En revanche, la cohérence de la modélisation dans la bande (pour les fréquences des états
propres) prouve la véracité de la représentation schématique Fig.4.17, et justifie par conséquent
les hypothèses émises sur l’importance des extensions des plans de référence dans le comportement
électromagnétique des structures hyperfréquences.

4.2.5 Conclusion

La montée en fréquence nécessite une analyse minutieuse des références de masse et : comme
nous le verrons par la suite, celle-ci doit être d’autant plus précise que ces référence sont de nature
coplanaire ; ce travail initie donc une discussion sur l’inexistence de la bijection entre référence de
masse du design et référence de masse de la représentation électrique. Au travers de cette étude,
l’on démontre que, dans la pratique, les masses ne peuvent être ponctuelles, et qu’une métallisation
servant de référence de potentiel dispose, de charge et de courant , quoi qu’il advienne. Son extension
par des contraintes liées à la connexion peut générer des réponses que le concepteur ne pouvait avoir
imaginées, et dégrader totalement les performances souhaitées.

D’autre part, si la modélisation proposée ne fournit pas toujours des résultats en parfaite
cohérence avec les données de mesure, elle permet néanmoins de rendre accessible à la représentation
électrique les comportement liés aux distributions de masse et de connexion.

Des règles simples de design peuvent en outre être avancées à partir des conclusions de cette
partie du chapitre sur les topologies coplanaires :

– Il est particulièrement important que les connexions soient des fractions particulièrement
faibles de la longueur d’onde.

– Ces connexions doivent être faites, si possible, dans des zones correspondant déjà à une
référence des potentiels des résonateurs.

– S’il est connecté à un retour de masse, il faut que le résonateur soit au plus près de la
référence de masse coplanaire, de façon à minimiser la longueur physique entre extrémité
en court-circuit et début de la référence des potentiels latérale du résonateur.

Cette étude pose également le problème de l’utilisation de technologies mixtes, utilisées à la
fois comme technologies de report et d’intégration. Dans les technologies d’intégration, les épais-
seurs de diélectrique sur le substrat doivent être suffisamment importantes pour que l’on puisse
y placer des fonctions passives (les fonctions actives étant intégrées dans le silicium) ; elles posent
alors le problème des longueurs électriques des vias holes traversants et celui des répercussions élec-
tromagnétique de leur utilisation à haute fréquence, alors que les technologies de report tentent de
minimiser ces longueurs.

La suite de ce chapitre présentera d’autres règles de design, notamment celles concernant les
tailles des références de masse coplanaire et leur incorporation dans un circuit.
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4.3 Les limites de la modélisation EM : les éléments flottants

A partir de l’ensemble des idées développées autour des éléments de connexion, nous avons
tenter de concevoir une structure capable de nous affranchir des connexions verticales, et de nous
apprendre si une métallisation flottante, placée sous une structure filtrante, était susceptible d’isoler
la structure de l’environnement, voire de servir de référence des potentielles pour les résonateurs
en regard alors qu’elle n’est pas physiquement rattaché au contour de masse coplanaire-. A cette
expérience est associée la structure E. La modélisation électromagnétique de ce type de structure,
déjà présentée dans le chapitre 3, reste un véritable défi pour plusieurs raisons :

– Tout d’abord parce que la métallisation suspendue sous les résonateurs est flottante : elle
ne représente donc rien, à priori, en terme de circuit.

– Ensuite parce que, d’un point de vue électromagnétique, elle influe nécessairement sur le
comportement des résonateurs, mais aussi sur celui de la référence de masse coplanaire.

– Enfin parce que, en fonction de la fréquence, ses caractéristiques peuvent évoluer de façon
difficilement prévisible.

4.3.1 Analyse du comportement électromagnétique

4.3.1.1 Étude de la résonance hors bande

La topologie de référence composant l’ensemble des structures A, B et E n’a pas été dupliqué
lors des conceptions en coplanaire simple. Afin de pallier ce manque, la simulation EM de Sonnet
(V.9.52) du cas coplanaire est donnée Fig.4.19(a) dans le cadre de la technologie du run 2 pour
deux dimensions de boîte différentes. Le choix de ce logiciel se fait dans la mesure où l’ensemble des
structures coplanaires simulées - présentées dans ce chapitre et les précédents - rendent des réponses
fréquentielles souvent très proches de la mesure, voire même en parfait accord avec elle.
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Fig. 4.19: Résultats comparés Mesure/Simulation EM (Sonnet (V.9.52)) de la structure E sans métallisation flottante
(cas coplanaire) pour deux dimensions de boîte différentes - Simulation effectuée avec des ports internes - structure
collée à la boîte sur deux de ses cotés opposés - ou au centre de la boîte - Boîte ouverte au-dessus et en-dessous (a).
Coupe de la technologie et photos de la structure simulée (b).

D’après la Fig.4.19(a), il est particulièrement intéressant de constater que Sonnet, pour les
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deux dimensions de boîte, donne des résultats identiques que dans la bande. En simulation, la
résonance du contour de masse est donc liée à la dimension de la boîte. L’on peut faire deux
observations :

– Si la référence de masse coplanaire est collée à la boîte sur deux de ses cotés opposés, la
réponse fréquentielle ne présente plus qu’une unique résonance.

– Si la référence de masse coplanaire est disjointe de la boîte, il existe deux résonances hors
bandes.

Si l’on compare ces résultats à l’ensemble des résultats mesurés des structures purement
coplanaires ne présentant aucune résonance hors bande, il apparaît que, dans le cas coplanaire,
cette résonance est liée à la présence des murs électriques de la boîte. Lorsque que deux cotés
opposés du plan de masse coplanaire sont collés sur les murs électriques de la boîte, l’on détruit
l’une des résonances de l’anneau de masse - pour un anneau de masse rectangulaire, la disparition
d’une résonance est fréquentiellement liée à la longueur des cotés collés à la boîte.

Dans le cas de la structure E, la résonance est observable en mesure, et se justifie par la
présence de la métallisation arrière. En d’autres termes, la nature inductive du contour de masse
est associé à un couplage capacitif entre contour de masse et métallisation flottante, et l’ensemble
se met à résonner à une certaine fréquence. La question à se poser est de savoir si l’élément qui
résonne est la métallisation flottante, avec pour référence de masse le contour de masse coplanaire,
ou l’inverse. Cette indétermination reste difficile à lever, pour plusieurs raisons :

1. Tout d”abord parce que les simulateurs utilisés ont chacun leurs atouts, mais aussi leurs
inconvénients. Dans le cas d’une excitation faite avec des ports internes, le logiciel Sonnet
semble être d’une grande fiabilité pour la simulation des structures coplanaires, au moins dans
la bande passante des filtres, mais la présence des murs électriques de sa boîte sont responsables
de la résonance du contour de masse coplanaire (ces murs électriques sont la référence de masse
du contour de masse de la structure. Cet anneau est excité par les deux résonateurs qui, à la
fréquence de la résonance hors bande, peuvent être considérés comme des excitateurs). Il est
donc difficile de s’appuyer sur ce simulateur pour dégager des conclusions sur ces résonances,
puisque les murs électriques peuvent être référence de masse aussi bien pour l’anneau que
pour la métallisation arrière. L’on peut noter en outre que l’utilisation de port interne, dans
le logiciel Sonnet , donne lieu à des impédances de transmission Z12=Z21 (pour les structures
simulées) opposées à celles obtenues lors de la mesure, ou de celles obtenues avec des ports
externes. Cette inversion du signe de l’admittance ou de l’impédance de transmission entre les
deux ports a déjà été observée dans [8].

2. Ensuite parce qu’aucune autre structure de type E n’a été conçue avec des métallisations
arrières de longueurs différentes, afin de confronter l’impact des dimensions de métallisation
arrière sur la résonance observée.

La Fig.4.20(b) montre que la première résonance de la métallisation arrière de la structure E,
quel que soit le run, est impair. Dans le cas de la structure du run 2 (en pointillé), les représentations
fréquentielles des paramètres de réflexion (Fig.4.20(a)), ou les parties réelles des états de résonance
(Fig.4.20(b)), laissent paraître la résonance paire de cette métallisation. Seules ces deux structures
présentent une résonance distincte au bruit de mesure. Pour que la métallisation arrière (respec-
tivement l’anneau) résonne, il faut qu’elle (qu’il) possède une référence de masse. Les explications
qui suivent s’appliquent aussi bien à l’anneau de masse coplanaire, qu’à la métallisation flottante
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arrière. Quoi qu’il advienne, seule leur coexistence permet d’obtenir une résonance hors bande.
D’après le chapitre 2, l’on sait qu’une plaque métallique (respectivement un anneau) peut être

assimilée à un résonateur à la fois RSoff et RSon , puisque sa double symétrie lui permet de porter
simultanément un mur électrique sur l’un de ces plans de symétrie, et un mur magnétique sur l’autre.
Quelle que soit la résonance, la métallisation arrière (respectivement l’anneau) est donc partiellement
rattachée au système et au contour de masse coplanaire (respectivement à la métallisation arrière).
Le fait que les fréquences de résonances ne sont pas identiques entre le run 1 et le run 2 confirme
que la métallisation arrière (ou l’anneau) est responsable de ce phénomène, puisque seule la distance
entre cette dernière (ce dernier) et le plan de masse coplanaire (la métallisation arrière) a évolué entre
les deux runs. Le fait de rapprocher la métallisation arrière du contour de masse coplanaire a donc eu
pour effet de modifier les valeurs de sa permittivité effective et de son impédance (Pour l’impédance
de la métallisation arrière de la structure E du run 2 Sonnet donne Zc=3.5Ω et εeff=3.2).

En s’appuyant parallèlement sur des calculs simples, et sur les répartitions de courant sur les
structures, l’on se rend compte que la première résonance est purement liée à une résonance en λ du
périmètre de la métallisation arrière (ou de l’anneau, puisque que leurs dimensions sont absolument
identiques), c’est-à-dire, dans le cas du run 2 :

f1 =
c

P
√

εeff
=

3.108

(2640 + 1440).10−6.
√
3.2

= 20.58GHz (4.12)

Où P correspond au périmètre de la métallisation flottante. Dans le cas du run 2, la mesure
donne f1=20.6 GHz. Si la résonance f1 est différente pour le premier run, c’est uniquement par
changement de la valeur εeff . La seconde résonance est typiquement liée à la résonance de patch de
la métallisation arrière. En d’autres termes :

f2 =
c

2L
√

εeff
=

3.108

2.2640.10−6.
√
3.2

= 31.76GHz (4.13)

Où L correspond à la longueur de la métallisation. La mesure que l’on peut observer sur les
Fig.4.20(a) et Fig.4.20(b) donne une deuxième résonance autour de 32.5 GHz.
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Afin de conclure sur cette résonance, il est intéressant de noter deux points :
– Tout d’abord, cette structure montre un fait marquant : quoi qu’il advienne, une structure

à topologie de masse coplanaire au sein d’un circuit complexe peut présenter un comporte-
ment fréquentiel totalement différent de celui prévu par le designer, par simple présence de
métallisation flottante ou de piste de masse adjacente ou superposée à la structure

– Il n’est pas impossible d’utiliser cette résonance pour des applications particulières, que ce
soit pour générer un zéro de transmission au filtre, ou l’utiliser comme un pôle supplémen-
taire dans la bande du filtre

L’on peut aussi étudier cette résonance en lui donnant une représentation de Foster, le Tab.4.4,
selon le principe déjà proposé dans le chapitre 2. Les résultats obtenus sont particulièrement sur-
prenants dans la mesure où ce type de résonance génère le meilleur confinent S0o de l’ensemble
des structures étudiées dans l’ensemble de cette thèse. Les valeurs de capacité sont extrêmement
importantes, et les pertes restent très élevés.

Tab. 4.4: Comparaison des caractéristiques intrinsèques de la résonance impaire du comportement hors bande de la
structure E suivant le run. Résultats expérimentaux.

Run État k f0k
(GHz) R0k

(Ω) Q0k
Cok

(pF) Lok
(pH) S0k

Run1 Odd 22.35 10 37.25 26.52 1.91 3.72

Run2 Odd 20.60 12 26.04 16.79 3.56 2.17

Associés à ceux du Tab.3.4, les résultats du Tab.4.4 nous conduisent à penser que la modélisa-
tion de cette structure est possible en utilisant ces propriétés de symétrie et ces états de résonance,
comme démontré dans le chapitre 2. Mais la modélisation électromagnétique proposée dans ce cha-
pitre se veut large bande, si c’est possible, dans le cas contraire, entend au moins pouvoir associer
des éléments distribués à des éléments localisés.

4.3.1.2 Étude des résonances dans la bande

Dans le cas de métallisations flottantes de dimension réduite (“strip”), situées dans un espace
inter-résonateur - sur un niveau inférieur à celui sur lequel repose les résonateurs coplanaires -, [9]
démontre que leur présence modifie uniquement les impédances caractéristiques des états impairs.
Dans le cas présentée ici, la métallisation est très large et dépasse non seulement des résonateurs
mais aussi légèrement du plan de masse coplanaire.

Ne connaissant pas l’influence électromagnétique de cette métallisation sur le comportement
des résonateurs, l’on se propose tout d’abord de comparer les réponses de 3 structures aux topologies
de résonateurs et de masse coplanaire identiques, mais comprenant différentes configurations de
métallisation flottante (Fig.4.21(a)). Dans le premier cas, la métallisation arrière est absente (Cas
1- CPW), dans le second elle est présente, mais non rattachée au plan de masse coplanaire (Cas
2- CPW avec élément flottant), et dans la dernière elle est présente et connectée (Cas BGCPW).
Sur la Fig.4.21(a) , l’on peut observer que le comportement de la structure à métallisation flottante
est encadré par ceux des structures pour lesquelles elle est absente ou rattachée au plan de masse
coplanaire. Si l’on considère que la capacité de charge des résonateurs reste identique pour chaque
structure et reste indifférente aux états de résonance, l’on peut donc considérer que seuls les couples
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de constante secondaires ont évolué. Cependant, leur estimation reste particulièrement difficile.
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Fig. 4.21: Étude de l’influence de la métallisation arrière. Étude de la présence ou de la connexion de la métallisation
arrière - Cas 1 : présence de la métallisation flottante - Cas 2 : absence de la métallisation flottante (a). Comparaison
Mesure/Simulation EM pour la structure E (b).

Au vu des résultats de simulations de la structure obtenue Fig.4.21(b) avec le logiciel Sonnet,
l’on se propose d’observer l’évolution du comportement de la structure à métallisation flottante en
fonction de deux paramètres distincts :

– Tout d’abord en fonction de l’évolution de l’épaisseur de BCB entre les niveaux M2 et M1,
en gardant constante l’épaisseur de 22 μm entre les niveaux M2 et M0.

– Ensuite en fonction de l’évolution de l’épaisseur de BCB entre les niveaux M1 et M0, en
gardant constante l’épaisseur de 11 μm entre les niveaux M2 et M1.
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Fig. 4.22: Étude de l’influence de la variation d’épaisseur de BCB entre les niveaux M2-M1. Paramètres S (a). Parties
réelles des états |k〉(b). Coupe de la technologie (c).

Les résultats de la Fig.4.22 montrent que la croissance de l’épaisseur de BCB entre les deux
électrode de charge de la capacité - à distance entre métallisation flottante et résonateurs constante -
fait varier les résonances des états pair et impair de façon identique vers les hautes fréquences. Cette
observation nous permet de valider l’hypothèse selon laquelle la capacité de charge est invariante
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selon l’état. La métallisation flottante n’influe donc pas sur la valeur de la capacité de charge des
résonateurs.

Les figures comparées Fig.4.23(a) et Fig.4.23(b) montrent que le rapprochement de métal-
lisation arrière, au plus près des résonateurs, a pour influence de modifier l’état pair , celui-ci se
décalant vers les hautes fréquences - l’état impair reste fréquentiellement stable -.

Deux autres observations sont à noter :
– Toutes les résonances hors bande sont de nature impaire (Fig.4.23(a)).
– La Fig.4.23(b) montre que l’apparition d’un état impair peut se faire avant celle d’un état

pair, par rapprochement de la métallisation arrière. Cette inversion a pour tendance de créer
un zéro de transmission en entrée du filtre. “Vituellement”, le système n’est plus composé
de deux résonateurs, mais de trois, un état pair venant se placer entre deux états impairs -
l’alternance de la parité des états est respectée. Les deux états en entrée sont suffisamment
proches fréquentiellement pour générer un zéro de transmission.

Ces résultats nécessiteraient néanmoins d’être confirmés par des résultats expérimentaux.
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A partir de l’ensemble de ces résultats, des explications peuvent être apportées sur le com-
portement fréquentiel de la structure E, observée dans le chapitre 3. Pour mémoire ce dernier nous
a montré que par rapprochement de la métallisation arrière :

1. La fréquence de l’état pair se décalait vers les hautes fréquences.

2. S0e était quasiment invariant.

3. La fréquence de l’état impair se décalait vers les basses fréquence.

4. S0o était croissant.

Par observation de la Fig.4.24 et des points ci-dessus, deux remarques peuvent être faite :
– le rapprochement de la métallisation arrière prés des résonateurs perturbe considérablement

l’état pair : la tendance en décroissance de la fréquence de cet état par l’augmentation de
la valeur de la charge capacitive, est non seulement compensée, mais aussi inversée par le
rapprochement de la métallisation arrière.

– Le couplage entre deux résonateurs coplanaires peut être maîtriser par un troisième élément
placé sous les résonateurs.
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Conclusion

Dans ce chapitre, l’on démontre que les effets de layout ou de connexion peuvent être in-
corporés dans la modélisation EM des structures : la résonance de certains états du système est
particulièrement sensible à leur présence. Les contraintes liées à ces connexions peuvent générer des
extensions de plan de références, et totalement dénaturer le comportement envisagé des structures.
L’on constate en outre que la modélisation reste robuste si les longueurs électriques de ces éléments
de connexion restent faibles. A terme, cette méthodologie doit permettre d’obtenir des modèles
paramétrés des structures.

L’étude de la structure à métallisation flottante applique concrètement les règles dégagées
dans le chapitre 2. Une métallisation flottante ne représente rien en termes de circuit : interagissant
nécessairement avec son environnement, elle présente une influence électromagnétique visible dans
des états de résonances. L’on peut noter deux points particuliers à l’analyse des systèmes dans leurs
états :

– Elle permet d’identifier et d’associer les résonances à des “objets”, qu’ils soient des systèmes,
ou isolé et extérieur au système. Elle apporte une réponse sur la possibilité de modifier les
états de résonance par des contraintes topologiques - Inversion des états pairs et impairs -.

– Elle permet d’estimer la sensibilité des états propres aux topologies de masse et à l’environ-
nement - l’état pair est particulièrement sensible à la présence de la métallisation flottante.
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Dans l’ensemble des travaux de cette thèse, on démontre que les états d’un système sont
mesurables, contrôlables topologiquement et particulièrement sensible à l’environnement structurel
et technologique : Les représentations électriques par état peuvent donc contenir des informations
topologiques et environnementales. La notion de modèles paramétrés en termes de pertes, de sur-
tensions et de topologies est accessible par cette approche.

Le chapitre 1 illustre l’importance du partitionnement : Un multipôle ne peut pas être consi-
déré comme l’association de plusieurs multipôle de dimension inférieure. Il doit être étudié comme
un système. En revanche les études menées laissent présager que la construction des vecteurs propres
d’un système symétrique de dimension N peut être possible à partir de la connaissance des états
d’excitation de système de dimension inférieur.

Il n’y a aucun lien entre la configuration de champs ou du courant - ou encore des niveaux de
pertes - d’un élément isolé et de ce même élément inclus dans un environnement couplé. Dans des
systèmes à pertes, les pertes d’un élément diffèrent suivant l’état dans lequel il est observé.

Dans le chapitre 2, nous avons démontré que l’analyse par état permet l’incorporation de
pertes dans les modélisations et dans la synthèse des systèmes sélectifs. D’autre part, la réponse
fréquentielle d’un système résulte de la superposition des réponses fréquentielles de chacun de ses
états propres et non de la superposition des réponses individuelles des éléments constituant le
système.

La décomposition en état permet ainsi d’envisager des synthèses additives des réponses fré-
quentielles - association linéaire des états dont la distribution des surtensions est étroitement liée à
la surtension de la structure globale -.

La connaissance pour chacun des états des positions des minima et maxima de champ, permet,
par des variations de la topologie du circuit, de modifier ou d’ajuster leurs caractéristiques électriques
indépendamment les uns des autres et de façonner de proche en proche la réponse fréquentielle
globale du système.

La décomposition de la représentation électrique du système en représentation électrique de
ses états propres permet, en découplant les effets des variations de layout, d’associer topologie et
éléments du circuit, ouvrant ainsi une voie à la réduction du nombre de paramètres. Cette étude
permet de tenir compte dans la modélisation des excitations du système. On démontre par ailleurs
que ces excitations ont une influence particulièrement importante dans la réponse de la structure
sélective.

La notion de couplage est implicitement introduite dans les représentations électriques par la
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différenciation des éléments représentants les états : il n’y a plus un élément représentant le couplage
- les inverseurs - mais une association linéaire des représentations des états dont la disparité est une
représentation du couplage.

La composition d’un système à partir de résonateurs asynchrones pour les harmoniques d’ordre
supérieur permet de générer une réponse fréquentielle totalement dépourvu de résonance hors bande
et ceci sur une bande particulièrement large.

Dans le chapitre 3, on a démontré l’indépendance entre les pertes et le confinement de l’énergie
réactive : la surtension dans des technologies à pertes peut donc être améliorer par la topologie.

Dans l’analyse des potentialités - ou des performances potentielles - de la technologie de cette
technologie d’intégration BCB, l’analyse par état a permis d’identifier l’effet et le rôle de chacune
des fluctuations technologiques. On a pu isoler les effets de “grounding” et les effets des substrats
sur le comportement des états des systèmes couplés.

L’énergie réactive emmagasinée par les états apporte une indication forte sur les répartitions
de champs dans la structure et permet d’envisager un classement des topologies en fonction de
leur aptitude à confiner l’énergie réactive. Ce confinement peut être un des facteurs topologiques
prédominants dans les notions de couplage entre résonateurs : on démontre que le couplage entre
deux structures présentant les mêmes caractéristiques - en termes de géométrie et d’impédance
caractéristique des résonateurs -, peut évoluer par les topologies des plans de référence.

D’un point de vue technologique, l’analyse par état a permis
– de départager, comparer et enfin dégager les avantages respectifs des systèmes coplanaires

et microrubans.
– de discerner et de rendre observable la présence d’éléments non rattachés au système :

l’influence de ces éléments peut être incorporé dans la représentation électrique des états.
– de déceler les effets des connexions verticales.

Le chapitre 4 démontre que les contraintes de layout et de connexion sont modélisables : les
connexions peuvent générer des extensions de plans de référence. Ce chapitre montre également que
ces plans de référence ne peuvent être considérés comme des éléments totalement ponctuels dans la
représentation électrique.

L’extraction des caractéristiques des connexions verticales reste difficile par la mesure de “daisy
chains” : la distinction entre rallongement de la structure par la présence des vias et ralentissement
de l’onde qui s’y propage reste difficile.

Ce dernier chapitre montre en outre qu’une métallisation flottante ne peut être considérée ou
utilisée comme référence des potentiels : il n’est donc pas possible, dans ce domaine, de s’affranchir
de la présence des vias holes.

En Perspectives

Les perspectives de ces travaux sont nombreuses surtout dans l’étude des systèmes sélectifs.
En effet, à partir des résultats du chapitre 2, un lien devrait être fait entre éléments équivalents
de la représentation électrique des états ((Lok

, Cok
, Rok

) ou (Qok
, ωok

, Rok
)) et caractéristiques

de la fonction de transfert du système (niveaux et zéros de transmission, niveaux d’adaptation,
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sutension....), ouvrant ainsi une porte sur une méthodologie de synthèse contenant l’information
non négligeable des pertes de l’environnement.

Au regard des résultats du chapitre 1, il est possible d’envisager des études plus approfondies
sur les états d’excitation des systèmes multiconducteurs qu’ils soient symétriques ou asymétriques.
Ces études devraient permettre de valoriser ou dévaloriser, respectivement des états présentant des
pertes faibles ou fortes par des contraintes topologiques, afin d’optimiser les performances de ces
systèmes.

Enfin, à partir des résultats du chapitre 4, des études complémentaires devraient être entre-
prises sur la notion de conducteurs flottants dans les systèmes sélectifs. Bien que généralement ils
soient bannis des systèmes intégrés dans des circuits - pour les risques que présentent leur intégration
en terme d’interactions avec les autres composants - leur influence permet néanmoins d’accroître le
nombre de variables contrôlant le couplage entre éléments résonants.
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