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Introduction générale

Comment augmenter le débit des systemes de télécommunications ?

La limitation principale du débit est la bande passante disponible, plus la bande passante allouée
est large plus le débit maximal optimal peut étre important. Cependant, I'encombrement du spectre
électromagnétique engendré par [I'ensemble des applications (téléphonie, satellites,
radiocommunications,...) pousse les nouvelles applications a monter en fréquence pour y trouver de
larges bandes passantes disponibles.

Comment réduire les colts et I'encombrement des systémes de télécommunications ?

De trés nombreux composants sont présents dans les systémes de télécommunications. Chaque
composant peut étre encombrant et présenter un fonctionnement trés similaire a d’autres
composants optimisés pour des standards différents. Ainsi, une des préoccupations majeures est a la
fois la miniaturisation de ces composants et la réduction de leur nombre en proposant un unique
composant accordable ou reconfigurable.

Comment contribuer a une meilleure sélection des bandes de fréquences pour les nouvelles
applications de télécommunications grand public ?

Le composant permettant la sélection des différentes bandes de fréquences est un filtre
hyperfréquence. Afin de répondre aux contraintes de débit, de colt et d’encombrement, les
fréquences centrales de ces filtres tendent a augmenter, leur miniaturisation est essentielle et
I’accordabilité de leurs caractéristiques (en fréquence centrale et en bande passante par exemple) est
recherchée. Le contexte grand public oriente la conception de ces filtres vers les technologies intégrées
silicium, trés compactes et peu colteuses.

Le travail développé au cours de cette these contribue a la conception de filtres accordables en
technologies intégrées silicium.

Dans le premier chapitre, les enjeux récents des systéemes de télécommunications sont
présentés. |l s’agit en particulier de déterminer pourquoi les fréquences millimétriques (>30 GHz) sont
utilisées et de comprendre la problématique de I'encombrement d'un systeme de
télécommunications. Cette vision permet de mettre a jour I'importance du travail sur les fonctions de
filtrage. Un état de I'art de filtres intégrés en bande V [40-75 GHz] est alors dressé en portant une
attention particuliere a la démarche de conception a travers la détermination de I'existence ou non
d’une synthése. Dans un souci de réduction de I'encombrement des systémes, la fin du premier
chapitre est dédiée a I'accordabilité des filtres planaires en fréquence centrale mais aussi en bande
passante. Apres présentation des différents éléments de controle aux ondes millimétriques, deux états
de I'art sont dressés. Le premier réunit des filtres planaires accordables en fréquence fonctionnant aux
ondes millimétriques et le second s’attache aux filtres planaires accordables en fréquence et en bande
passante fonctionnant aux ondes millimétriques mais aussi radiofréquences car il existe encore peu de
réalisations au-dela de quelques dizaines GHz.

Le deuxiéme chapitre est dédié a la topologie de filtre étudiée au cours de cette these: le
résonateur en anneau a acces directs. Son étude théorique meéne a différents inconvénients et limites,
notamment la restriction sur les bandes passantes minimales accessibles sur une technologie donnée.
Le chargement capacitif de la structure répond de maniére efficace a cette limitation et la synthese
associée est alors détaillée. Afin de confirmer la théorie développée, plusieurs filtres autour de 140



GHz sont implémentés en technologie intégrée 130nm. Les mesures effectuées jusqu’a 170 GHz
valident la démarche de conception proposée.

Le troisieme et dernier chapitre est consacré a I'accordabilité du résonateur en anneau. Une
premiere implémentation conduit a la mesure d’'un anneau accordable en fréquence a deux états
(74 GHz et 55 GHz) utilisant quatre MEMS intégrés proposés par la fonderie IHP. Les simulations et les
mesures révelent alors que I'excursion en fréquence entraine une variation de la bande passante qui
n’est pas controlable. Cette impossibilité de maitriser indépendamment les bandes passantes de
différents états fréquentiels est due a un manque de degré de liberté. Une alternative consiste a
introduire des lignes chargées capacitivement qui permettent le controle indépendant de I'impédance
caractéristique équivalente et de la longueur électrique équivalente en fonction de la position des
capacités. Il devient ainsi possible de contréler a la fois la fréquence centrale et la bande passante d’un
résonateur en anneau chargé de capacités a position et valeur variables. La synthése de I'anneau
doublement accordable est alors déterminée et seule une variable, la position des capacités, est a
régler par I'utilisateur afin d’ajuster les bandes passantes souhaitées. Une preuve de concept a été
réalisée par I'implémentation en bande D [110-170 GHz] de plusieurs résonateurs dont seule la
position et la valeur des capacités varient. Le trés bon accord entre les simulations et les mesures
confirme la pertinence de la synthése, des simulations électromagnétiques et de la technologie
employée.



Chapitrel. Le filtrage en télécommunications
LA Introduction

[.LA.1 Les nouveaux enjeux des télécommunications

Le rayonnement électromagnétique est une forme de transfert d’énergie prenant une part de
plus en plus importante dans notre société. L'ensemble de ces rayonnements, caractérisés par leur
fréquence par exemple, est classé au sein du spectre électromagnétique. Ce spectre est divisé en
plusieurs bandes auxquelles sont attribuées un ensemble d’applications. Parmi ces applications, un
des axes de recherche les plus porteurs est la télécommunication. En effet, ce besoin concerne aussi
bien les grands instituts de recherches (pour des applications militaires, médicales,
météorologiques,...) que le grand public (téléphonie, télévision, internet,..). Lindustrie des
télécommunications est donc une des industries les plus importantes au monde.

Historiquement, les premiéres communications a distance en temps réel s’effectuaient par le
biais de sons ou de signaux visibles. Le terme de « télécommunication » est utilisé pour la premiére
fois au début du XXeme siecle pour désigner I'ensemble des réseaux créés tout au long du XIXeme
siecle pour assurer la diffusion des signaux écrits et sonores. Ces réseaux étaient majoritairement
filaires comme le télégraphe mais sur la fin du XIXeme siecle les premiéres communications par
« liaison hertzienne » virent le jour.

De nos jours les systemes de télécommunications sont plus ou moins compliqués suivant leur
domaine d’application. La Figure 1.1 représente une architecture simplifiée d’émetteur-récepteur de
type hétérodyne. La structure est dite hétérodyne car, en suivant la chaine de réception par exemple,
le systeme est pourvu d’un mélangeur transposant la fréquence centrale de la porteuse a une
fréquence intermédiaire (FI) qui sera, au sein du démodulateur I/Q, ramenée en bande de base puis
démodulée pour le traitement numérique de I'information.

Mélangeur
1= ~ Démodulation——> 1
o o 1/Q —> Q
Antenne Filtre
2 for | Oscillat .
~ . oL scillateur S ]
o< Signal RF C) . ignal en
S 1FI
2 modulé v 1gna bande de
oc base
Duplexeurl
| =
— 1~
o

®

208

| Modulation [¢—— 1
1/Q <« Q

Figure I.1 Architecture simplifiée d’un systéeme d’émission et de réception de type superhétérodyne.

L’avantage principal de la structure hétérodyne par rapport a une structure homodyne (signal
RF ramené directement en bande de base) est d’utiliser une fréquence intermédiaire qui facilite le
traitement du signal [I.1]. D’une part cela permet de réaliser une partie de la chaine d’amplification a



une fréquence plus basse ce qui limite les colts et les pertes. D’autre part, la précision de la fréquence
de l'oscillateur local est moins contrainte. Enfin, dans le cadre de la gestion de plusieurs canaux, la
fréquence de I'oscillateur est ajustée afin de conserver une valeur de fréquence intermédiaire fixe.
Ainsi, du point de vue de la chaine de réception, les composants situés aprés le mélangeur présentent
des performances optimisées a une seule fréquence fixe Fl, ils ne dépendent pas des fréquences RF.
Cependant, en amont du mélangeur, les circuits dépendent des différentes fréquences RF considérées,
il faudra ainsi dupliquer ces circuits en fonction des fréquences RF d’entrée potentielles. En effet, afin
d’étre plus polyvalents, les systemes de télécommunications ont de plus en plus de chemins RF [I.1].
La Figure 1.2 présente un schéma bloc d’un systeme de téléphonie mobile et donne une idée de
I'importance de I'encombrement des systéemes modernes. Les fréquences d’intérét de ces systémes
sont entre 800 MHz et 2,6 GHz avec des bandes de plusieurs dizaines de MHz. Dans le cas de la
réception, les différents signaux sont aiguillés par les switchs (SW) vers différents duplexeurs, ayant
différentes caractéristiques RF, afin de traiter le signal.
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Figure 1.2 Schéma bloc d’un systeme de téléphonie mobile, issu de [I.1].

L'encombrement des systémes s’explique par le fait que, d’'une part, un méme systéme
regroupe plusieurs standards de télécommunications différents donc plusieurs sous-systemes, et
d’autre part, chaque sous-systéme nécessite un certain nombre de composants.

De plus, le nombre de standards tend a augmenter pour faire face a la demande de débits plus
importants, ainsi de nouvelles fréquences sont étudiées. En effet, au vu de 'encombrement du spectre
électromagnétique en dessous de 6 GHz, la tendance est de monter en fréquence [I.2]-[I.4]. Ceci, dans
le cadre de la future 5G, permettrait d’atteindre des pics de débit a plus de 10 Gb/s avec un débit
moyen pour I'utilisateur entre 0,1 et 1 Gb/s [I.5].



Cependant, les pertes liées au milieu de propagation sont un des plus grands freins a la montée
en fréquence. La Figure 1.3 met en évidence I'augmentation de I'atténuation atmosphérique avec la
fréquence ainsi que I'existence de fréquences précises pour lesquelles I'atténuation est encore plus
importante a cause de la résonance des différentes particules composant I'atmosphére. Ainsi, ces
fréquences spécifiques présentant un pic d’atténuation (28 GHz, 60 GHz, 120 GHz,..) seront
privilégiées pour des liaisons sécurisées de courte-portée. Les gammes de fréquences présentant un
minimum d’atténuation (80 GHz, 140 GHz,...) seront quant a elles plut6t choisies pour développer des
liaisons point-a-point (backhauling) haut-débits [I.6].
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Figure 1.3 Atténuation atmosphérique au niveau de la mer des ondes électromagnétiques en fonction de leur fréquence,
issue de [I.7].

En résumé, les futurs systémes de télécommunications incluront de plus en plus de standards
dont une partie a des longueurs d’ondes dites millimétriques correspondant a des fréquences au-dela
de 30 GHz. Les différentes bandes passantes mises en jeu devront étre isolées de maniére pertinente
pour un traitement efficace de I'information. Ce traitement engendrera un nombre important de
circuits. Donc il faut répondre a la fois a la montée en fréquence des applications et a la réduction de
I’encombrement des systemes.

I.LA.2 Exemple d’applications présentes et futures en bande V et D

Ce travail se concentre sur les bandes V [40-75 GHz] et D [110-170 GHz], gammes de fréquences
pour lesquelles diverses applications sont envisagées.

La bande V est particulierement d’actualité puisqu’elle est au centre des recherches en
télécommunications. En effet, parmi les bandes d’intérét pour la 5G, la bande ISM (Industriel,
scientifique et médicale) [57-64 GHz] est assez particuliere puisqu’elle n’est pas sous licence et
correspond a un maximum d’atténuation atmosphérique. Néanmoins, cette bande est de premier
choix pour supporter des dizaines de Gb/s de débit. Ainsi de nombreux équipements se développent
autour de 60 GHz : antennes, mélangeurs, amplificateurs, oscillateurs ou convertisseurs analogiques-
numériques [l.8]. Des applications dans le domaine médical [I.9]-[I.11], liées a la sécurité [1.12]-[I.13]
ou autres [I.14]-[I.15] sont aussi développées en bande V.

Les études en bande D sont plus prospectives, mais il existe déja plusieurs applications en
imagerie [1.16]-[1.20] mais aussi en télécommunications [l.21]-[.24]. En effet, la bande D sera
probablement au coeur des futurs systemes de télécommunications trés haut-débit apres 2020 [l.2].
Quelques composants pouvant prendre un réle important dans un émetteur/récepteur tels que les



boucles a verrouillage de phase [I.25], les antennes [I.26], les amplificateurs faible bruit [1.27]-[1.28],
les oscillateurs [1.29] ou les sources de puissance [I.30] sont étudiés a ces fréquences.

Les télécommunications haut-débit citées précédemment comme la 5G ont un marché a venir
trés important auprés du grand public. Pour des soucis d’intégration et de production de masse les
technologies intégrées sont au cceur des recherches dans ces bandes. Parmi les composants
nécessaires a l'implémentation de systemes de télécommunications ou plus généralement de
traitement analogique de I'information, les filtres hyperfréquences sont des éléments clé. Comme le
montre la Figure 1.1, les fonctions de filtrage sont primordiales pour éliminer les différents parasites
de la bande utile. Ainsi dans un contexte télécommunications, le besoin de filtres intégrés congus aux
ondes millimétriques devient important.

[.LB  Lesfiltres en hyperfréquences

[.B.1 Les filtres idéaux

Dans le domaine des hyperfréquences, un filtre électromagnétique est un circuit permettant de
séparer le signal utile des différents signaux que I'on qualifie de parasites. Le filtre discrimine ces
signaux par leur fréquence, ainsi il existe quatre fonctions de filtrage de base réunies sur la Figure 1.4.
Elles sont caractérisées par leur fonction de transfert ici appelée F(jw). Cette fonction étant complexe,
on représente graphiquement le gain du filtre |F(jw)| en fonction de la pulsation w.

[F(jw)] [F(jw)] [Fjw)] [F(jw)|
1t—==—==n" 1 a—m—aa 1 =] 1t === r—=—-=-
| | | | | |
Bande |1 Bande | | 1 1 |
passante | coupée 1 1 1 1 1
| | | 1 | |
| | | L | -
W w W w Weq Wz w 0 W¢q Wz w

(a) (b) () (d)

Figure 1.4 Gabarits idéaux des filtres : (a) passe-bas, (b) passe-haut, (c) passe-bande et (d) coupe-bande.

Les gabarits présentés sur la Figure 1.4 sont idéaux, c’est-a-dire qu’a une pulsation précise le
filtre passe d’un état parfaitement passant (| F(jw)|=1) a un état parfaitement bloquant (| F(jw)|=0)
et inversement. Il n’est pas possible de réaliser des filtres aussi idéaux, cependant il existe plusieurs
approximations différentes de ces gabarits.

|.B.2 Les approximations des prototypes passe-bas

Trois approximations sont communément considérées, celles de Butterworth, de Chebychev et
de Cauer appelée souvent elliptique. La Figure I.5 met en évidence la réponse en fréquence du
prototype passe-bas associé a chaque approximation. Les autres types de filtres (passe-haut, passe-
bande et coupe-bande) peuvent étre déterminés a partir des prototypes passe-bas.
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Figure I.5 Réponse en fréquence des prototypes passe-bas : (a) Butterworth, (b) Chebychev et (c) elliptique, issu de [I.31].

L’approximation de Butterworth : Ce filtre voit sa réponse en atténuation continument
décroissante en fréquence ce qui permet d’avoir un temps de propagation de groupe
relativement constant et faible dans la bande. Le gain d’un filtre passe bas de Butterworth
d’ordre nest:

Gn(@) = |F(j0)| = ——=
1+(ﬂ) (. 1)

avec wo la pulsation de coupure du filtre. Cette coupure est déterminée a -3dB.

Le principal défaut de ce filtre est sa faible réjection. En effet, un ordre de filtre relativement
important est souvent nécessaire ce qui implique une augmentation des pertes dans la
bande passante.

L’approximation de Chebychev : Ce filtre présente un roll-off important, c’est-a-dire que la
transition entre les fréquences passantes et les fréquences coupées se fait de maniere plus
abrupte qu’avec I'approximation de Butterworth. Ainsi, le temps de propagation de groupe
est un peu plus important autour de la pulsation de coupure.

Le principal défaut de cette approximation est la présence d’ondulations, d’amplitude fixe
&, dans la bande passante. Le gain du filtre passe bas de Chebychev d’ordre n s’exprime :

1
Gn(w) = |Fn(iw)| =
22 (W (1.2)
1+ €272 (wo)
cos(narccosx), si|x] <1
avec T, (x) =< cosh(narcoshx), si x=21 (1. 3)

(=1D)"cosh(narcosh—x), six<-1

. w o, . oy . \ . gz
Ici . étant toujours positif, le dernier cas n’est pas a considérer.
0

L’approximation elliptique : Le filtre elliptique est celui qui présente la pente la plus
abrupte. Cette propriété est en partie due a la présence de zéros de transmission aux
fréquences tres proches de la coupure. Cependant cette raideur engendre un temps de
propagation de groupe important autour de la coupure. Ce filtre présente des ondulations
tant dans la bande passante que dans la bande atténuée.

Le principal défaut de cette approximation est qu’elle engendre des calculs trés compliqués
et est ainsi souvent difficile a implémenter pour certaines technologies, planaires par



exemple. Elle se base sur des fonctions elliptiques rationnelles que nous n’allons pas
détailler dans ce manuscrit.

Les approximations de Butterworth et de Chebychev peuvent étre implémentées sans
problémes mais ont le désavantage de ne pas présenter une coupure tres abrupte. Afin d’améliorer la
réjection sans avoir a utiliser un ensemble de fonctions trop compliqué ou sans augmenter I'ordre du
filtre (ce qui engendrerait trop de pertes), les filtres avec une réponse pseudo-elliptique sont
intéressants a étudier. Un filtre pseudo-elliptique introduit des zéros de transmission dans sa réponse
sans utiliser pour autant des fonctions elliptiques.

Il est possible de calculer la fonction de transmission d’un filtre pseudo-elliptique a partir de
I"approximation de Chebychev comme le montre I'équation (I. 4) [I.32].

Gn(w) = |E,(jw)| =

1+ €2F; (w0
ng
1-— XW; i
cos| (n —n,) -arccosx + Z arccos——— si x| <1
i=1 @i
avec E,(x) =< (1.5)
ng
1-— XW;j i
cosh| (n —n,) -arcoshx + Z arcoshﬁ si x=1
i=1 S

avec n l'ordre du filtre, n, le nombre de zéros de transmission et w; la pulsation du *™ zéro de
transmission.

Il s’agit d’'une maniére de synthétiser un polyndme comprenant des zéros de transmission mais
il existe d’autres méthodes de calculs qui dépendent des possibilités propres aux topologies étudiées.
Un court état de I'art développé en Annexe | présente quelques méthodes de réalisations de filtres
pseudo-elliptiques.

I.B.3 Propriétés d’une réponse de filtre passe-bande

La Figure 1.6 représente la réponse d’un filtre passe bande issue des approximations de
Chebychev sans pertes. Elle est ainsi caractérisée par différents paramétres :

- Lafréquence centrale fo

- Labande passante a-3dB Af=f;- fi

- L'ondulation dans la bande ¢

- Le niveau d’adaptation dans la bande y

- Laréjection hors-bande. On peut la définir ponctuellement en associant une atténuation a
une fréquence, -30 dB a la fréquence f3 par exemple, ou la définir sur une bande de
fréquence.
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Figure 1.6 Réponse en fréquence d’un filtre passe bande de Chebychev idéal.

La réponse de filtre passe-bande présentée sur la Figure 1.6 est idéale, cependant dans la réalité
la réponse électrique d’un filtre va subir des pertes conductrices, diélectriques et par rayonnement.
Ces pertes sont imputables aussi bien a la topologie employée (structure du filtre, modes de
propagation ou de résonance utilisés,...) qu’a la technologie d'implémentation (choix des matériaux,
qualité de réalisation,...). En général, puisqu’un filtre se veut le moins rayonnant possible, les pertes
par rayonnement sont négligeables.

Ainsi, une maniere de quantifier les performances électriques d’un filtre passe-bande est
I'utilisation du facteur de qualité. De maniére générale, pour un résonateur, il est défini comme étant
le rapport entre I'énergie stockée maximale et I'énergie dissipée a la pulsation considérée w, le tout
multiplié par la pulsation w :

Energie stockée maximale a w

Qw)=w- (I.6)

Energie dissipée a w

Dans le cas d’un résonateur simple (type RLC), ce facteur de qualité s’extrait facilement de
maniere analytique. Cependant pour un résonateur hyperfréquence quelconque, le calcul du facteur
de qualité s’effectue a partir de ses parametres S. La Figure |.7 représente la réponse en transmission
de trois résonateurs avec des bandes passantes différentes (6%, 12% et 25%) et le méme niveau de
pertes a la fréquence centrale. On introduit ainsi le facteur de qualité en charge Q. (Q-loaded) défini a
partir de la fréquence centrale et de la bande passante a -3dB :

fo

Q= 2foas (1.7)
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Figure 1.7 Parametres Sy; d’un résonateur pour différentes valeurs de facteur de qualité en charge QL.

Le facteur de qualité en charge va dépendre des performances du résonateur a vide (ou non
chargé), exprimées au travers du facteur de qualité non chargé Q. (Q-unloaded), et de ses pertes liées
au couplage du résonateur, exprimées a travers Qex (Q-external). La relation entre ces grandeurs est :

1 1 1
Q_L:Q_u-l_Q_ex (I.8)

Le lien entre ces facteurs de qualité réside dans les pertes a la fréquence de résonance et
s’exprime comme suit :

oo G
T T 150 (o)l (1-9)
o
Qex = 1S21 (fo)l (1.10)

De ces relations découle une technique de mesure du facteur de qualité a vide qui consiste a
volontairement coupler faiblement le résonateur pour ainsi limiter les pertes engendrées par ce
couplage. Le coefficient |S21(fo)| va alors prendre une valeur proche de 0 et ainsi on aura Q. = Q,, Q.
étant facilement mesurable.

Cependant pour des structures plus compliquées qu’un résonateur unique, comme le sont les
filtres, il est trés difficile d’avoir la valeur exacte du rapport entre I'énergie stockée et celle dissipée.
Des estimations ont alors été introduites par Cohn [l.33] afin d’approximer le facteur de qualité en
fonction de la réponse électrique du filtre. Il estime d’abord les pertes d’un filtre d’ordre n comme
suit :

n
O )

——dB (I.11)

BPrelative = Qui

|Sz1d3(f0)| =4.343 -

Avec (); (égale a 1) la pulsation normalisée du prototype passe-bas correspondant aux
fréquences de coupures fi et f> du filtre passe-bande associé (Figure 1.6), BPrclative |2 bande passante
relative, gi le itme coefficient du prototype passe-bas et Q. le facteur de qualité du itme résonateur a
vide. Cohn estime que son approximation est correcte pour des pertes relativement faibles allant
jusqu’a n dB et que I"approximation ne présente que de modestes imprécisions jusqu’a |Sz148(fo)| = 2n
dB.
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En considérant que chaque résonateur composant le filtre présente le méme facteur de qualité
a vide, on peut en déduire I'approximation suivante :

i=19i
|521dB (f0)| ' BPrejative
La synthése de beaucoup de topologies de filtres ne permet pas de retrouver la valeur des
coefficients du prototype passe-bas normalisé, il faut donc toujours prendre des précautions vis-a-vis
du calcul du facteur de qualité d’un filtre a partir de ses parametres S. Malgré la difficulté pour obtenir
une valeur exacte du facteur de qualité a vide, cette approximation permet de caractériser
convenablement les performances électriques d’un filtre.

Q, = 4.343 -

(I.12)

I.C  Topologies de filtres

Afin de réaliser un filtre électromagnétique il existe deux principales familles de topologies : les
filtres volumiques et les filtre planaires. Les filtres volumiques se basent sur I'exploitation de modes
électromagnétiques résonants dans un volume pouvant étre une cavité métallique ou un résonateur
diélectrique. Pour la conception de filtres planaires, elle se fait en deux dimensions sur un ou plusieurs
plans métalliques espacés de couches d’isolant.

Le choix d’une topologie particuliere dépend du cahier des charges et donc de caractéristiques
électriques comme la fréquence centrale, la bande passante souhaitée, les pertes, le facteur de qualité,
le niveau de réjection mais aussi de caractéristiques diverses comme la taille, le poids, le niveau
d’intégration, la reproductibilité, le codt...

Dans cette étude, I'importance des ondes millimétriques est mise en avant. Ainsi la présentation
des différentes topologies existantes se fera dans ce contexte et occultera une partie des topologies
qui s’inscrit dans un contexte plus bas en fréquence.

I.C.1 Filtres volumiques

[.C.1.a Guide d’onde

Les filtres a base de guides d’onde sont composés de cavités résonantes délimitées par des
parois généralement conductrices et couplées par des iris ou des éléments conducteurs par exemple.
A des fréquences inférieures a 30 GHz, ces filtres sont difficilement compatibles avec les technologies
intégrées puisqu’ils sont en guide d’onde et volumineux comme le montre la Figure 1.8. L’avantage
principal que ces structures présentent est d’avoir un facteur de qualité trés important pouvant étre
supérieur a quelques milliers.



12

(a) (b)

Figure 1.8 (a) Duplexeur volumique en bande Ku [I.34] et (b) Filtres volumiques en bande Ka [I.35].

Dans le domaine des ondes millimétriques les dimensions étant réduites, la précision de
réalisation devient essentielle pour garantir le bon fonctionnement du filtre. Différentes techniques
de micro-usinage sont alors développées afin de répondre a la demande de filtres sélectifs a grand
facteur de qualité pouvant aller jusqu’au domaine des terahertz : la gravure contrélée par ordinateur
(CNC-milling) [1.36]-[1.37], la gravure a base de radiation synchrotron [1.38], la gravure profonde a base
d’ions réactifs (DRIE) [1.39], 'utilisation de le résine photosensible SU-8 [I.40]-[I.41] ou de la gravure a
base de Tetramethyl ammonium hydroxide (TMAH) par exemple [I.42].

Un exemple de filtre micro-usiné est présenté sur la Figure 1.9. Cependant ces filtres micro-
usinés ne sont pas compatibles avec la partie active des systemes de télécommunications.
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Figure 1.9 Filtre en bande W micro-usiné : (a) Photographie, (b) parameétres S, issu de [1.41].

[.C.1.b Filtres SIW

Les guides d’onde intégrés au substrat (Substrate Integrated Waveguide) présentent un bon
compromis entre les performances électriques et I'intégrabilité. En général pour une structure SIW,
comme le montre la Figure 1.10, les parois horizontales sont des plans conducteurs et les verticales
sont constituées d’un réseau de vias dont les dimensions (diamétre d et espacement p) sont choisies
afin d’éviter toute fuite de champ [1.43].
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Figure 1.10 Représentation schématique d’un guide intégré dans un substrat.

Pour la réalisation de filtres, différents substrats peuvent étre employés : les PCB (Printed circuit
board) [1.44], la céramique LTCC (Low temperature co fired ceramic) [1.45], le polymére LCP (Liquid
crystal polymer) [1.46],.... La Figure 1.11 et Figure 1.12 représente deux filtres ainsi que leur réponse en
parametres S associées.

S ST —T

sm sim

—st1 —s21

meas meas
ST e S

resim resim

Insertion Loss/Retur: Loss (dB)
a
o

50
60
30 F—f——
3 5 5 6 75 8 95 105 110
Frequency (GHz)
(a) (b)

Figure 1.11 (a) Vue d’un filtre SIW en technologie PCB, et sa réponse électrique, issus de [l.44].
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Figure 1.12 Filtre SIW en technologie LTCC : (a) photographie et (b) paramétres S, issus de [1.45].

Malgré une intégrabilité facilitée par rapport a des guides volumiques classiques [1.47], la taille
des SIW reste importante et il faut prendre en compte les différentes transitions entre les lignes
planaires classiques (microruban ou coplanaires par exemple) et le mode de propagation TEio
généralement utilisé dans un guide SIW [1.43]. Les technologies proposées précédemment pour la
réalisation de guides SIW ne sont pas compatibles directement avec les circuits intégrés et doivent
généralement étre connectés a la partie active a I'aide de fils extérieurs (wire-bonding) [1.48].

Afin d’augmenter l'intégration des guides SIW (et des circuits passifs en général), I'intégration
hétérogene est de plus en plus étudiée [1.49]-[1.50]. Le principe est d’optimiser la connexion entre des
composants provenant de technologies différentes, PCB et MMIC par exemple. Pour cela des
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interposeurs peuvent étre utilisés entre les composants afin de permettre leur connexion au moyen
de TSV (Through-Substrate-Vias) [I.51]-[1.53]. Il est aussi possible d’augmenter la compatibilité entre
actifs et passifs en réalisant un substrat qui va comporter des socles sur-mesure pour les composants
actifs comportant de larges vias permettant de minimiser I’effet des diverses connexions [1.54].

Cependant malgré la possibilité d’intégrer plus efficacement les SIW, ils restent volumineux et
relativement couteux a implémenter. Dans un contexte d’intégration maximale et de faibles

puissances a véhiculer, les structures planaires restent les solutions privilégiées pour les systemes aux
ondes millimétriques.

I.C.2 Filtres planaires
[.C.2.a Filtres a éléments localisés

A de tres hautes fréquences, les éléments localisés vont étre réalisés directement sur le substrat
d’'implémentation. Par exemple, les capacités peuvent étre interdigitées et les bobines implémentées
en spirale comme l'illustre la Figure 1.13. Leur avantage est de pouvoir réaliser directement les filtres
synthétisés a I'aide d’un prototype passe-bas par exemple. C'est le cas du filtre représenté Figure 1.14.

e 0o

(a) (b)

Figure 1.13 (a) Capacité interdigitée et (b) inductances en spirale [I.55].
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Figure 1.14 (a) Filtre a éléments localisés avec (b) sa réponse en parametres S [I.55].

Cependant a des fréquences aussi élevées, I'utilisation des éléments localisés est relativement
difficile notamment a cause des pertes engendrées et de la complexité de I'implémentation [1.8]. Les

filtres planaires millimétriques sont ainsi majoritairement implémentés au moyen d’éléments
distribués.
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[.C.2.b Filtres a éléments distribués

Les lignes de transmission planaires sont un vecteur de choix pour les applications millimétriques
intégrées a faibles puissances. Les principales technologies employées sont les lignes microruban et
les lignes coplanaires appelées aussi CPW (Coplanar waveguide).

Les lignes microruban, Figure 1.15, sont constituées d’un ruban conducteur séparé du plan de
masse par une couche diélectrique. Le mode propagé peut étre considéré comme quasi-TEM [1.56].

w

<>

Figure .15 Représentation 3D d’une ligne microruban.

Les lignes microruban sont simples et bien modélisées donc leur utilisation est relativement
aisée. Les inconvénients principaux sont la limitation technologique de la gamme d’impédances
caractéristiques réalisables et la nécessité d’introduire des trous métallisés (vias) pour connecter des
éléments localisés entre le signal et la masse.

Les lignes coplanaires, Figure 1.16 (a), sont constituées d’un ruban conducteur central placé
entre deux plans de masse coplanaires. Le champ électrique des deux modes, pair et impair, pouvant
se propager sur une ligne coplanaire est représenté sur la Figure 1.16 (b) et (c). Afin de ne conserver
que le mode quasi-TEM (qui coincide avec le mode pair), I’excitation de la ligne doit étre symétrique
en tout plan. Il s’agit donc d’ajouter des ponts entre les deux plans de masse a chaque discontinuité
afin de les mettre au méme potentiel [I.57].

: w :
f// /<
(b)
tF AN ‘— ‘—

(a) (c)

Figure .16 (a) Représentation 3D d’une ligne coplanaire et lignes de champ électrique pour le mode (b) pair et (c) impair.

Contrairement aux lignes microruban, les lignes coplanaires présentent une flexibilité plus
importante au niveau de la gamme d’impédances caractéristiques réalisables car la distance entre le
signal et la masse peut étre controlée. De plus, I'ajout d’'un élément localisé entre le signal et la masse
s’effectue sans vias simplifiant ainsi I'implémentation technologique. Cependant, les modeles de lignes
coplanaires sont plus compliqués et I'isolation du mode impair nécessite d’ajouter des ponts reliant
les plans de masse de part et d’autre du ruban signal.
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Ces technologies sont relativement compactes et permettent une grande flexibilité des designs
de filtres. Bien qu’elles présentent des facteurs de qualité trés faibles comparativement aux
technologies volumiques, elles constituent un axe prioritaire pour I'étude des systemes entiérement
intégrés.

Remarque : |l existe d’autres technologies planaires dont l'implémentation aux ondes
millimétriques pour des filtres est plus rare. En effet, les slotlines [1.58] sont relativement dispersives
et présentent un faible facteur de qualité, et les striplines [I1.59]-[l.60] sont plus complexes et
présentent des difficultés de réalisation lorsque la technologie n’a pas au moins 3 couches de
métallisation.

[.LD Technologies planaires pour le millimétrique

I.D.1Technologies intégrées

Les technologies intégrées nécessitent un substrat qui sert de support mécanique et dont la
partie supérieure est traitée par dopage afin de réaliser le front-end, c’est-a-dire I'’ensemble des
composants intégrés comme les transistors, les diodes,... Au-dessus du front-end est réalisé le back-
end par croissance, dép6t et gravure successifs des différentes couches d’oxydes et de métallisations.
Les interconnexions (trous métallisés) et structures passives dont les filtres intégrés sont réalisées dans
le back-end.

Les technologies permettant la réalisation de circuits monolithiques se décomposent en
différentes familles et principalement deux : les technologies I1I-V et les technologies silicium.

I.D.1.a Lestechnologies IlI-V

Les semi-conducteurs llI-V sont fabriqués a partir d’un ou plusieurs éléments de la 3™ colonne
du tableau périodique comme I'aluminium, le gallium ou I'indium et d’un ou plusieurs éléments de la
5¢me colonne de ce tableau comme |'azote, le phosphore et I'arsenic.

Parmi les différentes possibilités de combinaison entre les éléments de la 3™ et 5™ colonne,
les plus répandues sont I'arséniure de gallium (AsGa), le nitrure de gallium (GaN) et le phosphure
d’indium (InP). Les front-ends a base de GaN et d’InP sont trés spécifiques, ils sont utilisés
respectivement pour la puissance ou pour les trés hautes fréquences (GaN) et I'émission de lumiére
(InP). L'AsGa est plus polyvalent est permet de réaliser des amplificateurs faible bruit, des
amplificateurs de puissance, des mélangeurs, des atténuateurs,... [1.61].

Ces technologiques permettent de réaliser des éléments actifs trés performants mais sont trés
co(teuses au mm?2. Ainsi, le colt introduit par I'implantation d’éléments passifs est un probléme
majeur lorsqu’un systeme est considéré. Il existe néanmoins dans la littérature quelques filtres
planaires réalisés sur substrat d’arséniure de gallium [1.62]-[1.70]. La Figure 1.17 représente ainsi deux
exemples de filtres intégrés en technologie IlI-V : un filtre tri-bande a modes duaux trés compact pour
des applications autour de 60, 77 et 100 GHz sur les Figure 1.17 (a) et (c) et un filtre large bande
introduisant des zéros de transmission de part et d’autre de sa bande passante.
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Figure 1.17 (a) Filtre tri-bande [I.62] et (b) passe-bande [I.63] sur substrat AsGa avec leur réponse en parametre S respective
(c) et (d).

[.D.1.b Les technologies Si

Le silicium est un semi-conducteur qui a I'avantage d’étre le deuxiéeme matériau le plus
disponible sur terre derriere I'oxygéne. Ce matériau est utilisé depuis longtemps afin de réaliser des
transistors, des diodes,... Le premier transistor sur silicium a été présenté en 1954 [I.71] et la
technologie silicium est depuis tres largement utilisée pour répondre au besoin croissant de
microprocesseurs performants et peu chers. Si elles ont longtemps été limitées aux fréquences
inférieures a 20 GHz, la réduction des nceuds technologiques et donc la montée en fréquence associée
et le faible co(t de production de ces technologies permettent de les envisager comme une alternative
intéressante aux technologies IlI-V dans des applications grand public.

Cependant, I'intégration de structures passives sur leur BEOL reste délicate a cause des pertes
engendrées par le silicium qui présente généralement une résistivité de I'ordre de quelques dizaines
de Q.cm. Afin de limiter les pertes du substrat pour les passifs, il existe différentes solutions. La plus
simple consiste a isoler le substrat de I'élément passif par I'utilisation d’un blindage ou plan de masse.
Il est également possible de modifier le substrat afin d’obtenir un silicium a haute résistivité [I.72] ou
du SOI (ajout des fines couches de silicium déposées sur un isolant) [I.73]. La gravure du silicium en
face arriere [1.74] est également possible afin de réduire les pertes du substrat. Par ailleurs, des
solutions de technologies additives Above-IC [I.75] permettent d’éloigner les passifs du substrat en les
dessinant sur un empilement spécifique avec des matériaux aux propriétés conductrices et
diélectriques appropriées, comme par exemple du cuivre déposé sur du benzocyclobuténe [1.76]. Ces
techniques sont efficaces mais introduisent des étapes technologiques supplémentaires et présentent
donc un surco(t important (a I'exception du blindage).

Le silicium est donc une technologie dont il faut optimiser les propriétés RF mais qui a I'avantage
d’étre trés intégrée et relativement peu couteuse. Elle voit ainsi la réalisation de systemes entiers sur
une méme puce (SoC : System-on-Chip) [I.77] comprenant toute la chaine d’émission-réception ainsi
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que le traitement numérique du signal. La frontiere étant encore grande entre les composants de
puissance, la RF et le traitement numérique [1.78], les évolutions récentes tendent vers une volonté de
diversification des technologies silicium (More than Moore [I.79]). Des Systems-in-Package (SiP) sont
alors envisagés afin de réaliser de I'intégration hétérogene pour profiter pleinement des avantages des
différentes technologies (rapidité des transistors, passifs RF performants, tenue en puissance, ajout de
capteurs,...). La connexion des différentes puces est assurée soit par embedded wafer-level ball-grid-
array (eWLB) package [1.80] soit a travers des interposers utilisant des through substrate vias (TSV).
L'ensemble de ces perspectives font de la technologie silicium le centre d’intérét des circuits intégrés
aux ondes millimétriques.

|.D.2 Etat de I'art des filtres intégrés en bande V et D
e BandeV

Cette partie propose un état de I'art des filtres intégrés en bande V dont certains résultats de
cette thése, Tableaul. 1. En plus des performances électriques et de la taille de chaque circuit présenté,
il est précisé si le circuit est développé a partir d’une synthése publiée. Une synthese est un ensemble
d’équations permettant de déterminer les grandeurs électriques d’un filtre en fonction d’éléments de
son cahier des charges. En effet, le temps de conception d’un filtre est a prendre en compte dans son
co(t et une synthese de filtre permet de diminuer fortement le temps de réalisation.

Remarque : Le filtre présenté dans [1.94] présente des performances qui semblent intéressantes
et compétitives devant I’AsGa mais la réponse en fréquence relativement distordue ne permet pas de
placer ce filtre dans le tableau et les résultats sont remis en question notamment dans [1.69].

Tableau I. 1 Etat de I'art des filtres intégrés aux ondes millimétriques.

. Synthése Fréquence Bande passante . .
Technologie utilisée centrale Pertes relative a -3 dB Taille Ref
Lignes o 2 [1.68]
couplées 65 GHz 1,5 dB 22 % 1,4 mm 2003
2 [1.69]
AsGa N/A 60 GHz 3,5dB 9,2 % 0.26mm 2011
1.70]
N/A 60 GH 2,1dB 24,89 0.41 z [
/ z % mm 2011
2 [1.81]
180 nm N/A 64 GHz 4,9 dB 19 % 0.504 mm 2008
2 [1.82]
130 nm N/A 62 GHz 5,9 dB 13,6 % 0.35 mm 2008
180 nm Lignes 60 GHz | 9,3dB 10,4 % 0.14mm> | 183l
couplées 2008
2 [1.84]
180 nm N/A 70 GHz 3,6 dB 26 % 0.436 mm 2008
[%2]
& 61.7 GHz 2,8 dB 22%* 2 [1.85]
A
5 130 nm N/ 62 GHz 15 dB 26 % * 0.21 mm 2009
90 nm N/A 59 GHz 4,2 dB 14.5% 0.12 mm? [2168161]
2 [1.87]
180 nm N/A 60 GHz 2,8 dB 24.3 % 0.46 mm 2011
2 [1.88]
130 nm DBR 60 GHz 4,1dB 17 % 0.29 mm 2012
* 2 [1.89]
65 nm N/A 53.4 GHz 5,5dB 16 % 0.087 mm 2012
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180 nm N/A 60 GHz 3.5dB 30% 0.034 mm? [21691(3}]
L | a1
180 nm N/A 60 GHz 2.5dB 21 % 0.024 mm 2016
L | 92]
180 nm N/A 59.5 GHz 3.3dB 21.7 % 0.054 mm 2017
Anneau a 43 dB 20.1 % 0.51 mm?
acces direct 5.8 dB 12.5% 0.61 mm? [1.93]
5.6 dB 11.8% 0.39 mm?
130 nm Anneau 60GHz o B 113 % 0.18 mm? Ce
chargé 7.7 dB 9.3 % 0.47 mm? travail
8.7 dB 8 % 0.38 mm?

* Bande passante calculée a partir des courbes de I'article

La Figure 1.18 présente leurs pertes a la fréquence centrale en fonction de leur bande passante
relative. Deux courbes au produit pertes - bande passante constant sont également représentées
afin de donner une indication des facteurs de qualité atteint par deux structures spécifiques
implémentées dans deux technologies différentes : [I.69] et [I.93]. La premiére est réalisée sur un
substrat d’arséniure de gallium avec des métallisations en or et présente le meilleur produit pertes -
bande passante. La seconde se base sur un filtre réalisé au cours de cette these dans une technologie
moins favorable puisque les métallisations sont en aluminium, métal moins conducteur que I'or mais
sur un substrat de silicium plus abordable que I'AsGa. La différence de propriétés des matériaux
employés dans la réalisation d’un substrat en AsGa maintient une avance au niveau des performances
RF. Cependant, cet écart tend a se réduire au fur et a mesure des évolutions des technologies silicium
motivées par la demande en circuits intégrés a co(t réduit.
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Figure 1.18 Pertes d’insertion en décibel des filtres présentés sur le Tableau I. 1 en fonction de leur bande passante relative.

Par ailleurs, la réduction des colts passe aussi par la miniaturisation des composants passifs.
Cette tendance s’observe sur la Figure 1.19 qui représente la surface des filtres en fonction de leur
fréquence centrale. De plus, la tendance va a la réduction de la taille des filtres ainsi la réalisation de
méandres complexifie d’autant plus la conception. L'utilisation de lignes a ondes lentes permet aussi
la réduction de la taille des circuits. Les filtres présentés dans le Tableau I. 1 qui ont été développés au
cours de cette thése [1.93] ne présentent pas de méandres, n’ont nécessité pas plus de 10 simulations
full-wave sur HFSS et utilisent une seule technique de miniaturisation qui se base sur le chargement
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de capacités. Cette technique de miniaturisation est compatible avec d’autre comme les méandres par
exemple mais le filtre nécessitera alors plus de temps d’optimisation.

Pour ne parler que des filtres en technologie CMQOS, la plupart des filtres ne se base pas sur une
synthese de filtre compléte publiée.
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Figure 1.19 Surface des filtres de I’état de I'art en fonction de leur fréquence centrale.
e BandeD

Concernant I'état de I’art autour de la bande D, contexte des chapitres 2 et 3, il est assez succinct.
Les filtres passe-bande présentés dans ce manuscrit font partis des premiers a étre congus autour de
la bande D en technologie intégrée CMOS/BICMOS avec par exemple [I1.95]. Les autres filtres passe-
bande congus autour de la bande D utilisent du BCB déposé sur du silicium [1.96], de I'arséniure de
gallium [1.64] ou sont volumiques [1.97]-[1.101]. Il existe néanmoins d’autres filtres intégrés sur silicium
autour de la bande G [1.102] et méme jusqu’a 430 GHz [I.103].

LE  Etatde l'art accordabilité en technologie planaire

Comme explicité au début de ce chapitre, un systeme regroupe plusieurs sous-systemes qui vont
eux-mémes nécessiter plusieurs composants de base tels que les filtres passe-bande. Dans cette these,
la demande de miniaturisation des systemes passe par la réduction du nombre de circuits implémentés
grace a 'accordabilité de leur réponse électrique (fréquence centrale, bande passante,...). La Figure
1.20 présente un exemple de systeme de téléphonie mobile accordable qui est nettement plus compact
que la solution conventionnelle de la Figure 1.2.
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Figure 1.20 Exemple de front-end de téléphonie mobile (0,8 a 2,2 GHz) accordable a base de filtres accordables [I.1].

I.LE.1 Les éléments de contrble aux ondes millimétriques

Le concept d’accordabilité a d’abord été abordé de maniére trés macroscopique puisque les
premiers dispositifs de filtres hyperfréquences étaient principalement a base de guides d’onde. Ainsi,
comme la fréquence de résonance d’'une cavité est définie par ses dimensions physiques et les
propriétés diélectriques du milieu, on a pensé a faire varier les unes ou les autres mécaniquement
[1.104].

Dans un contexte millimétrique planaire, les éléments de controle sont un axe de recherche
important. En effet, la réalisation des futurs systemes accordables nécessite des éléments d’accord
présentant une large gamme possible pour leurs propriétés électriques tout en assurant une faible
consommation d’énergie, de faibles tensions d’activation, I'introduction de peu de pertes, une bonne
linéarité et une compacité voire une intégration la plus optimale.

Un élément de controle peut étre de différentes natures et son comportement est
généralement contrdlé par une source électrique ou magnétique extérieure. Il en existe une grande
variété si on considere toutes les applications et toutes les fréquences. Nous allons ici présenter ceux
qui sont utilisés pour des applications aux ondes millimétriques et principalement planaires.

[.LE.1.a Matériaux

Les matériaux en tant qu’élément de contrble voient leurs propriétés électromagnétiques
changées a 'aide de I'application d’'un champ électrique ou magnétique.

Les éléments de contréle ferromagnétiques tels que le grenat d’yttrium et de fer (YIG pour
Yttrium Iron Garnet) ont été largement étudiés. Leur perméabilité peut étre modifiée sous I'effet d’un
champ magnétique. Des ferrites ont été récemment étudiées afin de réaliser des filtres accordables a
des fréquences supérieures a 30 GHz [I1.105]. L'inconvénient principal de ces matériaux est la nécessité
d’avoir un générateur capable de créer un champ magnétique conséquent qui engendre un
encombrement et une consommation importante. De plus, ces matériaux présentent beaucoup de
pertes.

Récemment, des éléments ferroélectriques tels que le BST (Titanate de Baryum et de Strontium)
semblent assez prometteurs. Ces matériaux ont deux phases dépendant de la température de Curie
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(Tc), la phase ferroélectrique (T<Tc) et la phase paramagnétique (T>Tc). Pour I'accordabilité en
fréquence c’est la phase paramagnétique qui est intéressante car les pertes diélectriques sont plus
faibles et la commande en tension ne présente pas d’hystérésis. Pour des tensions d’activation variant
de OV a quelques dizaines voire centaines de volts, la permittivité relative de cette céramique peut
varier d’environ 400 jusqu’a 100, comme montré dans [I.107]. L'utilisation du BST en tant que substrat
mince est découragée a cause des fortes pertes diélectriques néanmoins Iutilisation en tant qu’isolant
pour capacité MIM (Métal-Isolant-Métal) est intéressante au vu de sa forte permittivité relative. Ainsi
[1.107] présente des capacités MIM avec une accordabilité 1:5. Des capacités a base de BST ont conduit
a la réalisation de filtres en bande Ka [1.108]. Les temps de commutations sont assez faibles, de I'ordre
de plusieurs nanosecondes, cependant la sensibilité de la permittivité a la température est tres
importante, surtout pour des tensions de polarisations faibles, donc le controle de la température de
I’environnement est nécessaire.

A des fréquences élevées, les cristaux liquides sont également un élément d’accord intéressant.
Il s’agit d’'un matériau anisotrope dont l'organisation des molécules peut étre perturbée par
I"application d’un champ électrique. Cette réorganisation implique un changement de la permittivité
diélectrique. Celle-ci est de I'ordre de quelques unités et sa variation est relativement donc, afin
d’observer un effet significatif, un effet distribué est privilégié (contrairement aux MIM localisées en
BST). La tension d’activation varie entre OV et 30V environ pour une épaisseur de 1um. Ainsi, un
déphaseur accordable a été réalisé et caractérisé jusqu’a 45 GHz [1.109] ainsi qu’un filtre autour de 50
GHz présentant une accordabilité d’environ 6% [1.110]. Bien que le conditionnement du cristal liquide
soit relativement complexe, le principal défaut des cristaux liquides pour les applications
hyperfréquences est le temps de commutation. Il est de I'ordre de la milliseconde lorsqu’un champ
électriqgue d’environ 1V/um est appligué mais lorsque ce champ est désactivé, les forces
viscoélastiques prennent environ 1 seconde pour faire revenir le cristal liquide a un état d’équilibre.

L'étude des matériaux a caractéristiques variables offre de bonnes perspectives pour la
conception de circuits accordables cependant les pertes, le temps de commutation ou le temps
d’application sont encore un frein a leur utilisation.

I.E.1.b Varactors et transistors

Un varactor est une diode qui présente une capacité dont la valeur dépend de la tension de
polarisation inverse appliquée a ses bornes. La polarisation inverse va engendrer une variation de la
zone de charge d’espace qui va ainsi engendrer une variation de la capacité. La jonction P-N ou métal-
oxyde (Schottky) utilisée peut aussi étre celle d’un transistor et présente donc I’avantage de pouvoir
étre réalisée en technologie intégrée. Cette technologie a été largement étudiée a des fréquences de
I’ordre du GHz et quelques réalisations existent aux ondes millimétriques développées en technologie
[1I-V telle que I'InP avec des oscillateurs accordables [1.111] ou un filtre volumique accordable [I.112].
Mais face a l'intérét grandissant du silicium, des méthodes plus completes de modélisation de
varactors se développent [1.113] et I'étude de résonateurs a compensation de facteur de qualité en
bande E apparait [1.114].

Si les exemples précédents montrent une utilisation des diodes pour une accordabilité en
continu, il est également possible d’utiliser des jonctions de maniéere binaire un peu comme des
interrupteurs avec des diodes PIN ou des transistors. Ainsi une ligne de transmission accordable a deux
états est proposée dans [.115] et des transformateurs a coefficient de couplage accordables sont
mesurés autour de 28 GHz dans [1.116].

Bien que facilement intégrables et présentant des temps de commutation assez faibles (de
I'ordre de la nanoseconde), les varactors et les diodes ne semblent pas étre une technologie de choix
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pour les applications aux ondes millimétriques a cause notamment de leurs pertes. La diode PIN
présente une résistance série de I'ordre de quelques Ohm et le facteur de qualité des varactors
diminue avec la fréquence : il est de I'ordre de quelques dizaines a 10 GHz et autour de 10 a 100 GHz
[.117].

I.LE.1.c  MEMS

Les Micro-Electro-Mecanichal Systems (MEMS) sont des structures métalliques pouvant étre
mises en mouvement grace a une force extérieure principalement électrostatique mais pouvant étre
magnétique, thermique ou piézoélectrique. lls peuvent étre micro-usinés sur un substrat quelconque
ou intégrés au sein d’une fabrication CMOS comme dans [1.118] avec un MEMS fonctionnant a
140 GHz.

Il existe principalement deux familles de MEMS RF a actionnement électrostatique : les MEMS
ohmiques et les MEMS capacitifs. Les premiers sont constitués d’une poutre qui sera commandée de
maniere électrostatique afin de réaliser un contact ohmique avec la membrane inférieure comme le
montre la Figure 1.21 (a). Les MEMS capacitifs quant a eux sont constitués d’un pont souvent relié a la
masse RF, le signal RF étant alors placé sur une couche inférieure comme le montre la Figure 1.21 (b).
Ainsi, le MEMS ohmique présente une capacité en série alors que le MEMS capacitif introduit une
capacité paralléle qui, une fois le MEMS activé, peut suffire a réaliser un court-circuit a la fréquence
d’utilisation.

Signal RF

Signal RF
Contact N

ohmique

Masse RF

Contact
capacitif

}S
(a) (b)

Figure .21 Représentation schématique d’un (a) MEMS ohmique et d’un (b) MEMS capacitif.

Le MEMS est devenu incontournable pour la réalisation de dispositifs passifs accordables aux
ondes millimétriques, il existe des déphaseurs actifs [I.118]-[1.119], des guides d’ondes accordables
[1.120], des antennes reconfigurables [I.121] et des filtres accordables [1.122]-[1.127].

Les MEMS présentent I'avantage d’avoir une consommation presque nulle. En effet, bien qu’ils
nécessitent des tensions d’activation allant de quelques volts a presque 100 volts, le courant continu
est presque nul grace a une couche d’isolant au niveau du contact RF. De plus, leurs pertes sont
relativement faibles puisqu’ils sont réalisés dans un substrat ayant de faibles pertes diélectriques avec
des conducteurs épais. Les MEMS peuvent atteindre des facteurs de qualité de quelques centaines
jusqu’a 100 GHz et sont trés linéaires.

Leurs inconvénients principaux sont des temps de commutation un peu plus faible (de I'ordre
de la microseconde), une tension de commande importante pouvant étre relativement difficile a
assumer pour quelques systemes et une fiabilité variable dépendant en grande partie de la qualité de
I’encapsulation hermétique (une bonne encapsulation engendre des colts importants). Il est a noter
aussi que I'accord continu est plus difficile a réaliser que I’accord discret [1.128].
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|.LE.2 Etat de I'art des filtres accordables en technologie planaire

|.LE.2.a  Filtres planaires accordables en fréquence

Comme montré précédemment, les filtres accordables planaires aux ondes millimétriques ne
sont pas trés nombreux pour I'instant et utilisent principalement des MEMS. Afin d’illustrer différents
principes d’accordabilité, I'état de I'art présenté dans le Tableau I. 2 s’intéresse a des fréquences plus
basses avant de présenter les solutions au-dela de 30 GHz. Les filtres considérés voient leur fréquence
centrale évoluer entre fmin €t fmax. La plage d’accord est alors quantifiée par la grandeur Af définie telle
que :

fmax - fmin
Af =F——F—
fmax + fmin (1.13)
2
Remarque : Ce tableau confirme que les varactors sont des éléments d’accord trés utilisés pour

des fréquences inférieures a 5 GHz alors que les MEMS sont préférés aux ondes millimétriques.

Le filtre présenté dans [1.130] est composé de 3 résonateurs chargés chacun de 8 MEMS
actionnés deux a deux. Ce filtre « 4-bits » réalise un accord discret tout au long de la bande Ku mais on
peut observer une réduction de la bande passante au fur et a mesure que la fréquence centrale
diminue. Cette observation est assez commune pour les filtres dont I'accord se concentre sur la

variation seule de la fréquence propre des résonateurs.

Tableau I. 2 Etat de I'art des filtres planaires accordables.

Elément Technologie Fréquences Bandes Pertes Nombre Réf
d’accord g centrales Passantes @-3 dB d’états
. 3 [650 MHz;

RFMEMs | AU+ SisNesur 12'§ _137%8(VGHZ 1086MHz] | [5,5dB;82dB]| 16 |1-130)]
verre y=37% (5.3 % 6,1 %]) 2005
Cu + Taconic TLC| 1,88 - 2,12 GHz* | [97 MHz ; 103 MHz] ) * . [1.131]

Varactors 32 Af=12% ([47 % ; 5.3 %]) [5dB; 6,3 dB] continu 2004

[76,5 MHz ;
83,5 MHz] 1dB ;
N/A:£=6.03 | 630 - 930 MHz MHz] [ IL2dBiLSdBLE 3
Varactors ([8,6 % ; 12,7 %] 14B) continu
tand =0.0018 Af=38,5% 2010
[57 MHz ; 63 MHz] 148 (16 dB : 2 dB]
([6,5 % ; 9,5 %] 14B) o
Varactors et Cu+ 0,55-1,9 GHz | [86 MHz; 98 MHz] ) . [1.134]
diodes PIN | Rogers Duroid Af=110% (BPr N/A) [3,2dB; 4,4 dB] | continu 2016
. 1dB
Varactors Cu+ 0,76-1,78 GHz |’° MHZ;)ﬁiSS MHz1* 12,2 dB ; 4,2 dB] conting | 1-135)
Rogers Duroid |puis 1,6-2,63 GHz (4.8 % ; 5.3 %] 148 et[2dB; 4,8 dB] 2018
Filtres planaires accordables aux ondes millimétriques

Au + alumine sur| 33-34,4GHz | [4GHz;4,3 GHz]* ) * . [1.122]

RF MEMS BCB sur verre Af=42% ([12.1%; 12,5 %]) * [4 dB; 4,8 dB] continu 2001

47,5-51,7 GHz | [3 GHz ; 4,4 GHz] 148 _
REMEMS | AU+ SisNasur Af=8,5% ([6,4 %; 8,5 %] 19B) [2,6dB;3,5 dB] continu | [-123]
quartz 59 - 65,5 GHz [4,5; 6,9 GHz] 1dB [2,9 dB; 3,8 dB] 2002
Af=10,4% |([7.6 %; 10,5 %] 148)| Y

Au + alumine sur| 33,1- 34,7 GHz 2,9 GHz +0,5 % . [1.124]

RF MEMS quartz Af=47 % ([8.4 % ; 8,8 %)) 3.6 dB continu 2003
Au + alumine sur| 41,6 - 44,1 GHz ~ 2,8 GHz ) . [1.125]

RF MEMS quartz Af=58% ([63 % 6,7 %)) [3,2dB; 3,5dB] | continu 2004
Cristaux Cu+ 49 -52,2 GHz ~ 10 GHz ~47dB 9 [1.110]
liquides (E7)| Rogers Duroid Af=6,3 % ([19,2 % ; 20,4 %]) ’ 2014
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. 63 - 104 GHz ~ 4,1 GHz * , [.126]

RFMEMS | Cu+ Si-BCB Af=49% (3.9 % ; 65 %)) * [4,7 dB; 7,1 dB] 2 2014
RF MEMS | 130 nm BiCMOS | 56-74GHz | [4,5 GHz; 8,1 GHz] (6,2 B ; 10 dB] 5 ["227]
intégré (AD) Af=27,7% ([8.2%; 11 %)) e tm‘faﬂ

* Donnée calculée a partir des courbes de l'article.
1dB Bande passante mesurée a -1dB.

Ainsi, de nombreux filtres accordables fonctionnant a quelques GHz proposent un certain
controle de la bande passante tout au long de I'accord en fréquence. Ce contréle peut étre effectué
par le choix d’une topologie minimisant la variation du couplage inter-résonateurs lors du décalage en
fréquence et assurant donc une bande passante absolue stable [I.131].

Il est possible aussi de pré-dimensionner le filtre afin de choisir I'évolution (augmentation,
diminution ou stabilité) de la bande passante lors de I'accord en fréquence [I.132]-[I.133]. Afin d’élargir
la plage d’accord tout en contrélant I’évolution de la bande passante, le filtre présenté dans [1.134]
propose de réaliser un résonateur qui a deux modes de fonctionnement commutables. Le premier état
« haute-fréquence » présente des fréquences centrales entre 0,99 GHz et 1,9 GHz et, lorsqu’il atteint
sa limite, il est relayé par un second état « basse-fréquence » entre 0,55 GHz et 0,99 GHz, comme le
montre la Figure 1.22.

(b)

1.0
Frequency (GHz)

(a) (c)
Figure 1.22 Photographie d’un filtre accordable en fréquence a deux état (a) avec les mesures des paramétres de
transmission de I'état haute-fréquence (b) et basse-fréquence (c) [.134].

Enfin, [132] propose un filtre bi-bande dont la fréquence de chaque sous-bande est accordable
et permet un contréle continu de 0,76 a 2,63 GHz comme représenté sur Figure 1.23. De plus,
I’évolution des bandes passantes de chaque sous-bande est déterminée par le pré-dimensionnement
du filtre.
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Figure 1.23 Photographie d’un filtre accordable en fréquence bi-bande (a) avec les mesures mettant en valeur I'accord en
fréquence de la sous-bande basse-fréquence (b) et celle haute-fréquence (c) [132].
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Il est a noter que bien qu’il soit plus difficile de réaliser un contrdle de la bande passante aux
ondes millimétriques, les filtres [1.124] et [I.125] le proposent. lls vont méme relativement loin
puisqu’ils proposent une accordabilité en fréquence centrale et en bande passante, la partie suivante
va proposer un petit état de I'art des solutions « doublement » accordables.

I.LE.2.b  Filtres planaires accordables en fréquence et en bande passante

Dans des systémes de télécommunications par exemple, les bandes utiles peuvent étre de
largeur variable. Les filtres « basse-fréquence » présentés dans le tableau précédent [1.131]-[I.135]
proposent un contréle de la bande passante mais seulement sur I’évolution qu’elle aura au fur et a
mesure du décalage en fréquence. C’'est-a-dire que lors de la conception du filtre certaines dimensions
physiques seront déterminées afin de « prédire » I’évolution de la bande passante en fonction du
décalage en fréquence donc le contréle de la bande passante ne se fait pas par un élément de contréle
mais par des pré-dimensionnements qui resteront figés une fois le circuit réalisé. Ces méthodes sont
intéressantes lorsque I'on veut maintenir une bande passante constante en absolu ou en relatif mais
cela ne permet pas de sortir du cadre de la relation linéaire entre la bande passante et de la fréquence
centrale. Une meilleure flexibilité des systemes nécessite donc le contrble indépendant de la fréquence
centrale et de la bande passante. Ces filtres, présentés Tableau I. 3, seront appelés doublement
accordables dans la suite de ce mémoire.

Différents principes peuvent permettre ce double accord : ajustement de longueurs électriques
judicieusement choisies et ajustement de coefficients de couplage (par contréle des impédances des
modes pair et impair par exemple).

La solution la plus simple est certainement I'accordabilité de longueurs électriques et est mise
en ceuvre dans [1.124], [1.136] et [1.137]. Dans [1.137], la mise en cascade de deux filtres (un passe-haut
et un passe-bas) dont seules les fréquences de coupure sont accordables conduit a réaliser un double
accord. L’article [1.124] présente le principe et les simulations d’un dual-behavior resonator (DBR) a
double accord autour de 30GHz. Seul laccord en fréquence est démontré en mesure.
L'implémentation d’'un DBR a aussi été réalisée dans [l.136] a quelques GHz. Deux zéros de
transmission indépendants sont introduits par deux stubs et la bande passante est générée par
interférence constructive entre ces zéros. Ainsi, la fréquence centrale et la bande passante dépendent
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de la position des zéros et leur accord nécessite la modification de la longueur électrique des deux
stubs.

Une seconde solution pour le double accord consiste a controler le niveau de couplage entre les
résonateurs. Il est possible de proposer un accord de la bande passante a fréquence fixe en contrélant
le couplage inter-résonateur, [1.138]-[1.139]. Afin de réaliser un filtre doublement accordable, il est
donc envisageable de commuter entre deux filtres accordables en bande passante qui résonnent a des
fréquences différentes comme dans [1.140].

Mais en associant la possibilité d’accorder la fréquence propre des résonateurs et les couplages,
il est possible de réaliser un unique filtre doublement accordable [I.125], [I.141]-[I.150]. Enfin il est
possible aussi de réaliser des filtres doublement accordables avec des résonateurs a modes duaux ou
multimodes en contrélant les perturbations des modes pairs et impairs [I.151]-[1.153].

Tableau I. 3 Etat de I'art des filtres planaires accordables en bande passante et en fréquence.

Elément Technologie Fréquences Bandes Pertes Nombre Réf
d’accord g centrales Passantes @-3 dB d’états
o 9-12 GHz X [1.137]
RF MEMS HR silicon Af=28,6 % De1a4 GHz 10 dB 16 2005
. Cu + RT-Duroid 1,03-1,6 GHz ) [1.140]
Diodes PIN 6010 Af= 433 % 30 ou 90 MHz [3dB; 7 dB] 4 2009
Cu + RT-Duroid | 0,57 -0,83 GHz \ [1.141]
5880 Af=371% De 50 a 78 MHz <5dB 2006
Cu + Rogers 1,55 - 2,1 GHz . ) [1.146]
Duroid Af=30.1 % De 404120 MHz |[5,2dB; 10 dB] 2013
Cu + RT-Duroid 1,7 - 2,7 GHz De 50 a ) [1.147]
5880 Af=455% 110 MHzw | [38dB;9dB] 2015
Cu + 2 couches de| 1,25-2,1 GHz De 5434162 MHz ) [1.148]
Varactors | RT-DUroid 6010 | 4f=507% @f=18GH, |>>dBi85dB] e | 2015
Cu + RT-Duroid | 0,56 -1,15 GHz De 65 a [1,4 dB; 45 dB] [1.150]
6010 Af=69 % 180 MHz1¢® ’ T 2017
2,9 -3,5GHz 0L 5190 [1.151]
Cu + Rogers 3210 Af=18,8 % Ded4% al2 % <3dB 2012
0,6 - 1,45 GHz . ) [1.152]
Cu + Rogers 4003 Af=82,9 % De 1202950 MHz | [1dB; 3,5 dB] 2013
Cu + RT-Duroid 0,8-1,42 GHz De50a <38dB [1.153]
5880 55,9 % 500 MHz¢® ’ 2018
Filtres planaires doublement accordables aux ondes millimétriques
Au + alumine sur| 33,1-34,7 GHz 2,9 GHz +0,5 % ~36dB continu [1.124]
RF MEMS quartz Af=4,7% ([8,4 % ; 8,8 %]) ) 2003
Au + alumine sur| 41,6 - 44,1 GHz 2,8 GHz [3,2dB : 3,5 dB]| continu [1.125]
quartz Af=5,8% ([6,3 % ; 6,7%]) ’ " 2004

* Donnée calculée a partir des courbes de l'article.
1dB Bande passante mesurée a -1dB.

La plupart de ces filtres n’utilise pas de synthése compléte publiée afin de simplifier la
réalisation. Les filtres présentés dans [1.124], [1.140], [1.141] et [I.153] en proposent une. Le dernier
chapitre développé dans cette these proposera une nouvelle synthese de filtre en anneau doublement
accordable, le concept de la synthése est validé avec plusieurs filtres non-accordables dont seules les
caractéristiques des capacités changent.
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[.LF Conclusion

De nos jours les télécommunications représentent un des plus grands marchés du début du
XXIme siécle. Les enjeux et ainsi la concurrence poussent a optimiser ces systémes toujours plus
ambitieux que ce soit en débit, en co(t réduit ou en intégration.

Dans ce chapitre il a d’abord été montré qu’il était important d’augmenter la fréquence de
fonctionnement des systémes de télécommunications pour a la fois répondre a I'encombrement du
spectre électromagnétique mais aussi pour permettre une augmentation des débits. Pour rendre
possible la réalisation de systemes de télécommunications performants et haut-débit, les fonctions de
filtrage millimétriques sont des circuits clés. De plus, afin de réduire la taille des systémes, |'étude de
leur accordabilité prend une part grandissante dans le développement des futurs circuits
hyperfréquences.

Apres avoir présenté ce qu’est un filtre et ses principales caractéristiques, diverses topologies
de filtres ont été présentées pour se concentrer enfin sur les solutions les plus intégrables aux ondes
millimétriques. Ensuite, plusieurs technologies permettant de réaliser des circuits intégrés planaires
sont détaillées : les technologies IlI-V et les technologies silicium. Dans un but de réduction des co(ts
les technologies silicium seront au centre de notre étude.

Par la suite, plusieurs états de I’art ont été développés en commencant par les filtres intégrés
en silicium comparés avec quelques filtres en technologies 1lI-V pour montrer que les performances
des filtres CMOS et BiCMOS deviennent comparables a celles des technologies comme I'arséniure de
gallium. On s’est ensuite focalisés sur I'accordabilité en présentant les différents éléments d’accord
envisageables avant de présenter quelques exemples de filtres accordables a des fréquences
millimétriques mais aussi a des fréquences plus basses.

Enfin, un des plus grands défis concernant la réalisation de filtres accordables a été présenté : la
double accordabilité c’est-a-dire le contrdle indépendant de la fréquence et de la bande passante.
Différentes techniques ont été présentées avant de proposer un état de I'art relativement détaillé qui
montre qu’il existe plusieurs solutions malgré la complexité du probléme. Le travail qui est présenté
tout au long de ce manuscrit aboutit au développement d’une synthése de filtre accordable en
fréquence et en bande passante pouvant contribuer a I'avenir a cet état de I'art qui, pour l'instant,
n’est pas trés corpulent.
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Chapitre II. Résonateur bi-mode en anneau a acces directs

[I.A Introduction

Dans un contexte de télécommunication grand public en bande V ou D, ici autour de 60GHz et
140 GHz, il est important de disposer de filtres robustes afin de ne pas trop subir la dispersion
technologique a ces fréquences et ainsi, avoir une forte reproductibilité. De plus, le temps de
conception étant primordial, les filtres disposant d’'une synthése présentent un avantage conséquent.
En effet, une synthése est un ensemble de calculs permettant de déterminer les caractéristiques
électriques du filtre (valeurs de composants, impédances caractéristiques, longueurs électriques,
couplages,...) en fonction des spécifications souhaitées (fréquence centrale, bande passante, réjection
hors bande,...).

Par ailleurs, les facteurs de qualité des filtres planaires intégrés étant relativement faibles, les
structures permettant de réaliser des fonctions pseudo-elliptiques, améliorant la réjection en ajoutant
des zéros de transmissions, constituent un axe de recherche intéressant notamment pour la mise en
ceuvre de filtres intégrés en bande V et D.

Le filtre en anneau étudié dans ce chapitre rassemble les divers critéres cités ci-dessus afin de
répondre aux exigences des filtres planaires intégrés aux ondes millimétriques. Les études ont été
menées en bande V et D. Les résultats en bande V sont présentés dans [I1.1].

[I.B Résonateur en anneau

[I.B.1 Anneau a acces couplés

Un résonateur en anneau est une ligne de transmission longue d’une longueur d’onde bouclée
sur elle-méme. Il a été d’abord introduit par Troughton en 1969 [I1.2] afin de mesurer la dispersion et
la longueur d’onde dans les lignes microrubans. Ce dispositif de caractérisation, représenté a la Figure
II.1, se compose d’'un anneau ainsi que deux accés réalisant un faible couplage capacitif de part et
d’autre de ce dernier. Ce dispositif a I'lavantage d’avoir un résonateur ne présentant aucun effet lié aux
terminaisons.

anneau

ligne d’acces /
N\

\

gap
Figure 1.1 Dispositif de mesure comportant un résonateur en anneau présenté dans [l.2]

La structure résonne lorsque la longueur de I'anneau est égale a un multiple de la longueur
d’onde guidée, soit :

2nr =niy, avecn=1,23,.. (1. 1)

ou 2mr est la longueur physique de I'anneau, r le rayon de I'anneau, et A4 la longueur d’onde guidée.
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Aprés avoir étudié le résonateur en anneau [Il.3], Wolff propose une premiere utilisation de ce
résonateur en tant que filtre [I.4]. L'auteur montre que deux modes duaux peuvent étre excités au
sein de I'anneau. Cependant si la structure est symétrique, comme illustré a la Figure 1.1, alors
seulement un mode est excité. La Figure Il.2 montre deux solutions permettant d’ajouter des
dissymétries afin de coupler ces modes: une consistant a perturber localement I'anneau en vy
introduisant une discontinuité (« notch » par exemple) et une consistant a briser la colinéarité des
acces.

Figure 1.2 Illustration des dissymétries permettant I'excitation des deux modes duaux de I'anneau.

Quelques travaux autour du résonateur en anneau ont été présentés par la suite afin de mieux
comprendre les modes pouvant étre excités et d’appréhender I'influence des dimensions physiques
[11.5]-[11.7]. Suite a ces travaux, le résonateur est tout d’abord exploité pour la possibilité de coupler
deux poles dans sa bande passante [I1.8]-[I1.9]. Aprés une premiéere expérimentation en 1990 [11.10], il
a été montré que le résonateur peut générer un zéro de transmission de part et d’autre de la bande
passante. Une étude plus approfondie [I.11] établit une synthése du résonateur présenté a la Figure
II.3 permettant un controle de la position des zéros de transmission et de la fréquence centrale.

<« Stubde
couplage

Figure 1.3 Topologie d’un filtre en anneau a modes duaux intégrant des zéros de transmission dans la réponse [I1.11].

Dans les années 90, plusieurs études ont permis d’étendre les possibilités du résonateur a acces
couplés en introduisant des sauts d’impédance, des capacités ou des varactors [Il.11]-[Il.16].
Cependant le couplage des acces par de simples gaps présente plusieurs inconvénients tels que de
fortes pertes, un couplage parfois insuffisant et une sensibilité aux tolérances de fabrication [II.16].
Dans [II.16], une étude sur I'optimisation des acces a I'aide de modeles est développée mais elle ne
propose pas de synthese. Mohd Salleh propose en 2008 [11.17] la synthése d’un anneau comportant
des acces par lignes couplées quart-d’onde, illustré Figure 1.4, répondant au besoin de maitrise plus
importante des couplages d’entrée et de sortie.
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symétrie

acces

A/4

Figure 1.4 Résonateur en anneau a acces couplés latéraux.

Dans sa these [11.18], Mohd Salleh propose plusieurs travaux autour de I'anneau a acces couplés
latéraux pour en augmenter les possibilités : intégration de saut d’impédances, cascade de résonateurs
et évolution de la structure pour obtenir un résonateur accordable par exemple. Cependant, ce
résonateur demande un temps d’optimisation important lorsque I'on effectue des simulations
électromagnétiques basées sur la méthode des éléments finis (HFSS par exemple). Ces difficultés sont
principalement liées a I'optimisation des lignes couplées, compte-tenu de la différence entre les
vitesses de phase des modes pairs et impairs.

[I.B.2 Anneau a acces directs : synthese nominale

La suite de ce chapitre détaillera la synthése du nouveau résonateur a acces direct permettant
de supprimer les contraintes liées aux accés couplés. En effet, comme illustré a la Figure 1.5, les acces
au résonateur en anneau se font directement et les parameétres a déterminer sont alors réduits aux
seules impédances caractéristiques Z1, des lignes verticales, et Z, des lignes horizontales. La réponse
en fréquence de ce résonateur est représentée Figure II.6. Elle comporte deux poles dans la bande
ainsi qu’un zéro de transmission de part et d’autre de la bande passante.

symétrie

acces

1
—_
o

1

1

[\

(@]
1

A}

-
~—.

1

w

o
1

-=

~~mmmmAAnmm T
-
—nzzT

|Parametres S| (dB)

NS
(e}
1

_50 T T T T T T 17T T T T L T 1
0,25 0,50 0,75 1,00 1,25 1,50 1,75

f/1

Figure 11.6 Réponse électrique de I'anneau a accés directs en fonction de la fréquence normalisée par la fréquence centrale
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En contrepartie, I'acces se faisant directement, le filtre est passant en continu. La synthése que
nous avons développée [I1.19] permet d’exprimer les impédances Z1 et Z; en fonction de la fréquence
centrale f;, de la position du zéro de transmission situé a une fréquence inférieure a f, et du niveau
d’adaptation y a la fréquence centrale.

[1.B.2.a Détermination des admittances de modes pairs et impairs

Grace a sa symétrie, la structure sera étudiée par I'analyse des modes pair et impair. Tout
d’abord, nous allons poser les trois grandeurs ci-dessous : 81 la longueur électrique de la ligne de
transmission d’'impédance caractéristique Z1, 0, celle de la demi-ligne d’impédance caractéristique Z»
et le rapport d'impédance rz.

6, :%% (I1. 2)
6, =%-§ (1. 3)
rs =§—j (1. 4)

Considérons le mode pair, le plan de symétrie se comporte comme un circuit ouvert, le schéma
électrique équivalent est alors représenté sur la Figure I1.7.

Ye2 Z,\/4
Yeven = Yel + Yez I_) L’ !
YeI‘l
Z,2/8 Z,\/8

Figure Il.7 Schéma équivalent du résonateur pour le mode pair.

L'admittance du mode pair Yen correspond donc a la mise en paralleéle des admittances
ramenées Yes et Yez soit Yeven = Yer + Yez avec

Yel =j'Y2'tan92 (”5)

et

ltan 0, + tan 6,
"z (1. 6)

Yoo =Jj"Y1-
1——-tanf, -tanf;
Tz

Finalement, I'admittance du mode pair vaut

l-tan@z + tan 64
. 1 r
Yeven =Ye1 + Yoo =j Y| —-tanf, + (1. 7)
"z l—r—-tanéz - tan 6,
7z

Considérons a présent le mode impair. Le plan de symétrie se comporte comme un mur électrique. Le
modele électrique équivalent est alors décrit a la Figure 11.8.
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Yoz Z,A/4
Yadd = YoI + YoZ I_) L’ !
Y, '
Z, A/8 Z, A/8

<N\ AN\
Figure 11.8 Schéma équivalent du résonateur pour le mode impair.
De méme, Yodd = Yo1+Yo2 avec
Y,y =—j Y, -cotan b, (1. 8)

et

- rl cotan 8, + tan 6,
Yoo=j Y- —2 (1. 9)
1+ —-cotan 8, - tan 8,
Tz

L’admittance du mode impair est donc la suivante :

1 —rl-cotan 0, + tan 6,
Yosga=Jj V1" —r—-cotan92+ Z (1. 10)

Z 1+ —-cotan @, - tan 6,
Tz

I.B.2.b Contréle de la position du premier zéro de transmission

L'expression de la fonction de transmission va nous permettre d’établir I'équation permettant
le contréle de la position des zéros de transmission. Le parametre de transmission est

T, -T Youa — Y
521 _ _even odd =Y, odd even (”' 11)
2 Yo + Yoaa) - (Yo + Yepen)
Ainsi, a la fréquence du premier zéro de transmission frz, telle que frz < f, il vient
YOdd - Yeven == 0 (” 12)
Les longueurs électriques des lignes de transmission sont donc :
T
o, =Z.Jrz (I.13)
2 fe
T frz
0, =—-—= (. 14)
Z 4 fC
Le développement de I'équation (Il. 12) donne ainsi le rapport d’impédance rz :
-1
T, = [cotan 6, (cotan2 20,, + \/2 + tan? 6, , + cotan? 2622)] (1. 15)

La Figure I1.9 illustre la réponse en transmission du filtre en fonction de la fréquence et ce pour
différentes valeurs du rapport d'impédances rz. Seule la position des zéros de transmission est affectée
par la variation de rz.
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(a) (b)
Figure 11.9 Illustration du contréle de la position des zéros de transmission en fonction du rapport rz = Z2/Z1 (avec une
adaptation fixée a y = -20 dB a la fréquence centrale). (a) représente la transmission Sy; et (b) représente la réflexion Si;.

[I.B.2.c Contréle de I'adaptation

Le contrdle de I'adaptation se fait a la fréquence centrale f;, on a ainsi :

T T
0,(f) =5 et 0,(f) =~ (1. 16)
2 4
On aainsi:
j 1 i .17
Yeven(fc)zf'yl'(a_rz>=_]'Y1'B (1.17)
1
et Yoaa(fo) =J Y1~ (—T—+rz) =j-Y,'B (II. 18)
7
1
avec B=r,—— (1. 19)
Tz

La fonction de transmission s’écrit ici :

v 2B Yy 2B
CWotj ¥, B)Y(Yo—j-¥,-B) ) 1O y2 1 pzy?

Soit I'adaptation a la fréquence centrale y en dB, I'ondulation a la fréquence centrale est alors

définie comme : x = V1 — 107Y/10, L3 résolution du polynéme en Y; de I'équation (Il. 20) nous
donne:

(I1. 20)

Su(f)=j-Y-

1 Y, -1
y=h= [x-—rlgl'(li 1_x2)] (I1. 21)

Les deux solutions pour I'impédance caractéristique Z; sont illustrées sur la Figure 11.10. La
solution avec le signe moins est sur-couplée nous choisissons donc la solution avec le signe plus.
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Figure I11.10 Réponses électriques correspondant aux deux solutions possibles de Z;.

La Figure 11.11 représente la réponse du filtre en anneau pour différentes valeurs d’adaptation.

S<

P

|Parametres S| (dB)

coenawanT

0,50 0,75 1,00 1,25 1,50

Figure 11.11 lllustration du contrdle de I'adaptation pour différentes valeurs de I'impédance Z1 (avec frz=0,725-fc).

L'application de la synthése est donc simple: I'adaptation souhaitée fixe la valeur de
I'impédance caractéristique Z; et le zéro de transmission est contrélé par le rapport d'impédance rz ce
qui permet la détermination de I'impédance caractéristique Z>.

[1.B.2.d Limitations

La synthése développée permet un contrdle important de la réponse du filtre autour de sa bande
passante. Cependant, les performances atteignables par le résonateur en anneau sont tributaires des
limites technologiques. En effet, la dynamique en bande passante va étre déterminée en fonction de

la gamme d’impédances réalisables.

La Figure .12 représente I'ensemble des bandes passantes accessibles en fonction des
impédances caractéristiques de lignes microrubans réalisables dans une technologie BICMOS 130 nm
qui sera détaillée plus loin dans ce chapitre. Ainsi, avec des impédances caractéristiques comprises
entre 11 Q a 91 Q dans cette technologie, il est possible de réaliser des résonateurs en anneau ayant
une bande passante a 3 dB de 11% a 66%. La suite de ce chapitre proposera une évolution de la
topologie en anneau afin de parvenir a repousser ces limites et en particulier atteindre des bandes

passantes plus étroites
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Figure 11.12 Bandes passantes accessibles en fonction des impédances caractéristiques Z1 et Z2 (pour une adaptation fixée a
y=20 dB).

[I.B.3 Anneau a acces directs chargé de capacités

Dans le contexte du filtrage a bande étroite ou modérée, il est intéressant d’envisager des
solutions afin de réduire la bande passante réalisable et pour cela une modification de la topologie
doit étre envisagée. Cette bande passante étant directement liée au rapport d'impédance 1, il
convient de trouver une solution permettant de modifier artificiellement cette valeur. La modification
proposée consiste en |'ajout de capacités au milieu des lignes d'impédances caractéristiques Z; et Z>.

Dans un premier temps, nous illustrerons I'impact du chargement capacitif de I'anneau sur la
bande passante accessible et la réduction de I'encombrement du filtre. Cette premiére étude appuyée
par des simulations servira a I'implémentation technologique de ce chapitre.

Par la suite, il a été choisi de mieux maitriser le chargement capacitif pour de futures
implémentations. L’étude théorique de la ligne de transmission chargée d’'une admittance quelconque
a permis de compléter I’étude de I'anneau chargé de capacité. L'ensemble des équations développées
dans cette derniére partie théorique servira a la mise en ceuvre des circuits dans le troisieme chapitre.

II.B.3.a Premiere approche

Une ligne de transmission sans pertes peut étre schématisée comme sur la Figure I1.13.
L'impédance caractéristique de la ligne de transmission est alors :

Z. = % (1. 22)
Ainsi, pour diminuer I'impédance caractéristique de la ligne de transmission il faut soit diminuer
la valeur de I'inductance linéique, soit augmenter la valeur de la capacité linéique. Cette propriété va
donc étre étudiée au sein du résonateur en anneau car, en chargeant les lignes de transmission par
des capacités, leur impédance diminue et il devient alors possible de diminuer la bande passante
minimale accessible du résonateur.
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Figure 11.13 Représentation d’une ligne de transmission (a) et de son schéma électrique équivalent sans pertes (b).
Soit un anneau, représenté sur la Figure 11.14, chargé de capacités identiques C. Les longueurs
électriques des lignes de transmission 6, . et 8, . suivent I'équation (II. 23) pour maintenir la fréquence

du résonateur en anneau a f [11.19]. Ainsi plus la valeur de la capacité C implémentée est grande plus
les longueurs électriques nécessaires des lignes de transmission sont petites.

1 2
giC = Earctanm (1.23)

ZZ’QZC :/E/C ZZ'QZC

Zliglc Z]_,G]_C
g_f‘| C
7,0, 7,64,
- Q10 O -
IN ouT

Zy,0;, :\E\C Zy, 0z

Figure 11.14 Schéma du résonateur en anneau chargé de capacités de valeur C.

Par exemple, pour un filtre présentant une bande passante relative a 3dB de 28,7%, la synthése
nominale donne des impédances de 23 Q et 32,7 Q respectivement pour Z; et Z,. Afin d’étudier I'effet
de I'ajout d’une capacité, ces valeurs sont conservées et les longueurs électriques recalculées suivant
I’équation (Il. 23). L'effet de réduction de bande passante est clairement illustré a la Figure 11.15 qui
représente la variation de bande passante en fonction de la capacité normalisée choisie (C,, = Cw.Zy).
La miniaturisation est quant a elle présentée a la Figure 11.16 qui expose la variation de 6; . en fonction

de cette méme capacité.
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Figure 11.15 Evolution de la bande passante relative a 3-dB du résonateur en anneau en fonction de la capacité normalisée
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Figure 11.16 Evolution des longueurs électriques 0; . et 8, . en fonction de la capacité normalisée C;,, = Cw Z.

Cette premiere approche montre que I'on peut diminuer la bande passante minimale accessible
du résonateur en anneau. Afin d’envisager une implémentation technologique il est important
d’illustrer comment utiliser cette approche car, contrairement a la synthése nominale, elle ne permet
pas un contrdle direct de la position des zéros de transmission ni de 'adaptation a la fréquence
centrale. La méthodologie, avec ses étapes numérotées de (1) a (5), est illustrée par le diagramme sur
la Figure 11.17.

Etape (1) : La méthode commence tout d’abord par initialiser la synthése nominale avec la fréquence
centrale f; souhaitée (en bleu sur le diagramme car elle n’a pas besoin d’étre ajustée par la suite), une
fréquence du premier zéro de transmission d’initialisation (f.ini) €t une valeur de I'adaptation
d’initialisation (y_init = 20 dB par exemple). L'application de la synthese nominale donne les impédances
des lignes de transmission.

Etape (2): On intégre une capacité C qui modifie la bande passante (Figure 11.15). Les longueurs
électriques sont recalculées a I'aide de I’équation (I1. 23).

Etape (3) : Afin d’obtenir la bande passante souhaitée il faut donc ajuster la fréquence f; si nécessaire.

Etape (4) : Il faut alors vérifier si I'adaptation répond au cahier des charges car les capacités influencent
cette derniere. Le seul parametre dans cette approche permettant de corriger I’adaptation est la valeur
de I'adaptation initiale y init. Il y @ donc une différence entre I'adaptation implémentée dans la synthese
et I'adaptation finale du filtre obtenu.
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Etape (5) : Enfin, si les spécifications conviennent, il faut vérifier si les impédances données par la
synthése sont réalisables si elles ne le sont pas il faut alors modifier la valeur des capacités C et

reprendre les différentes optimisations.

(1)

(2)

(3)

(4)

(5)

Entrées :

Entrée: ¢ —»
A

Modifier C

Sorties :

fe fz_init Y _init
v
Synthése

nominale

L {Zy et Zy}

<
<«

Correction des

longueurs électriques

l {6;.et 6,.}

oui i

non A
iz 7]
ouii

Bande Passante?

non

Zl ZZ Glc 02c C

Figure 11.17 Diagramme représentant la premiére approche de synthese du résonateur intégrant des capacités C.

Cette méthodologie est efficace mais assez lourde a mettre en place car elle demande beaucoup
d’ajustements et s’éloigne du principe d’'une synthese de filtre se voulant relativement rapide a
appliquer. Ce constat a mené au développement d’une méthodologie plus directe détaillée dans la

partie suivante.

II.B.3.b Etude de la ligne chargée d’une admittance

La structure que nous allons étudier est représentée sur la Figure 11.18. Il s’agit d’'une ligne de
transmission chargée d’une admittance quelconque. Le but de cette étude est de quantifier I'influence
de cette admittance sur les parametres électriques équivalents de la ligne.
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Z

a) b)
Figure 11.18 Schéma de la ligne de transmission chargée d’une admittance Ys (a) et représentation de sa ligne de
transmission équivalente d’'impédance Zeq et de longueur électrique Geq (b).

Cette structure correspond a la mise en cascade de trois éléments, sa matrice chaine, appelée
également ABCD, se calcule donc comme le produit des trois matrices chaines soit :

ABCD = cos @ j-ZCsine]_[l 0]_ cosf jZ.sinf
" lj-Y.sin@ cos 6 Y, 1] [j-Y.sin6 cos 8
2 . 24
cos26 +j - Y“ZZC sin 26 j+Z.sin260 — Y“ZZC (1 —cos206) ( )
j-Y.sin20 + %(1 + cos 20) cos260 +j- Y“ZZC sin 26

Par ailleurs, la matrice chaine de la ligne de transmission équivalente, s’exprime comme suit

CoSOpq ] ZeqSinbey
ABCD,q = j_sineeq

Z oS O¢q

eq

Dans le contexte de I'anneau a accés direct, cette matrice se simplifie en (ll. 25) a la fréquence
centrale car la longueur électrique 6.4 est alors de 90°.

0 JjZey
ABCDg = |, 1 0 (I1. 25)
Zeq

En égalisant le coefficient (1,1) des matrices ABCD et ABCDeq, il vient

Y.Z
cos26 + - azcsin26=0 (II. 26)
1 2j
= 6 = —arctan d (n.27)
2 Y,Z.

De méme pour le coefficient (1,2), on en déduit une condition sur I'impédance équivalente a la
fréquence f: :

Y,Z2
Zog =Z.sin20 +j “2 (1 - cos 26) (11. 28)

Dans notre contexte, I'impédance équivalente Z., est indiquée par la synthése nominale.
Ainsi en combinant (Il. 27) et (. 28), il vient
_Zeq
72 (I1. 29)

Yazj. Z

eq
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Z
7, =— (1. 30)

JTH] YaZeg

La Figure 11.19 illustre la dépendance de Z.q en fonction de I'admittance Y, souhaitée.

2

1,5
Capacité
N p
\w 1
N Inductance
0,5
0
-1,5 -1 -0,5 0 0,5 1 1,5

Z,- Im(Y,)

Figure 11.19 Représentation de I'impédance équivalente normalisée de la ligne chargée Zeq/ Zc en fonction de I'ladmittance
normalisée Zo- Im(Ya) (pour ce tracé, on a fixé Zc = Zy).

On remarque que pour réaliser des impédances équivalentes Z., plus faibles que I'impédance
caractéristique de la ligne chargée Z,, il faut que Y, soit une capacité. Inversement pour atteindre des
impédances plus élevées il faut que Y, soit de nature inductive.

L’équation (ll. 27) montre que pour maintenir une longueur électrique équivalente 8., de 90° a
la fréquence centrale f;, il faut modifier la longueur électrique de la ligne chargée 6 en fonction de la
charge Y,. La Figure 11.20 montre que, suivant la nature de Y, cette modification induit une réduction
ou une augmentation de la longueur électrique 6.

65
55
Capacité
< 45
S
Inductance
35
25
-1,5 -1 -0,5 0 0,5 1 1,5

Zy~ Im(Y,)

Figure 11.20 Evolution de la longueur électrique des lignes de transmission pour maintenir une longueur électrique
équivalente Beq de 90° a fe en fonction de I'admittance normalisée Zp- Im(Ya).

On peut donc conclure que si 'admittance chargée au milieu de la ligne de transmission
d’impédance caractéristique Z. est de nature inductive alors 'impédance équivalente est augmentée
(Zeq > Zc). De plus, la ligne chargée nécessite de présenter une longueur électrique plus importante
pour maintenir une longueur électrique équivalente 6., de 90° a la fréquence centrale f.. A l'inverse, si
cette ligne de transmission est chargée par une admittance de nature capacitive, I'impédance
équivalente est plus faible (Z.q < Z.) et la longueur électrique de la ligne non-chargée doit étre diminuée
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pour maintenir une longueur électrique équivalente 6., de 90° a f.. En d’autres termes, le chargement
capacitif permettra, en plus d’atteindre des impédances plus faibles, de réduire la taille des circuits.

I1.B.3.c Adaptation de la synthese existante

Considérons I'anneau représenté sur la Figure 11.21, identique a celle présentée en Figure 11.14.
Cette fois-ci nous proposons un calcul automatique des impédances caractéristiques des lignes de
transmission chargées. Ce calcul se fait en fonction desimpédances données par la synthése nominale,
de la capacité de charge et de la fréquence de travail. Afin de traiter un cas général tout en maintenant
la symétrie, deux valeurs de capacités C; et C; sont envisagées.

ZZC ’HZC fCZ ZZC rGZC

Z1C;91C Zlc'glc
Zlc J91C ZlC ’916‘
e CDJ_CD -
IN ch,gzc —“RCZ chﬁzc ouT

Figure 11.21 Schéma du résonateur en anneau chargé de capacités de valeur C.

Ainsi, d’aprés les besoins de réduction de bande passante et I'étude de la ligne de transmission
chargée, les équations précédentes incluant une capacité comme admittance de charge sont
directement utilisées comme suit pour adapter la synthése de I'anneau :

Zi
Pt S— .31
Zic J1i—2mf.CZ; (I1.31)

ou 72 (I1. 32)

L 2mf.z;

La correction des longueurs électriques en fonction de la capacité et de lI'impédance
caractéristique de la ligne s’exprime donc :
1 2

—arctan —————— (1. 33)

0. =
¢ 2 Cl"ZT['chiC

Avec l'indice i étant égal a 1 ou 2. Les impédances caractéristiques Z; sont celles données par la
synthése nominale et les impédances caractéristiques Zic sont celles des lignes de transmission a
réaliser.

Deux possibilités s’offrent alors au concepteur : pour chaque bras il est possible soit 1) de définir
préalablement la valeur des impédances caractéristiques Zic puis déterminer la charge a positionner
en paralléle au centre de la ligne de transmission suivant (I1.32) soit 2) d'imposer la capacité C et en
déduire I'impédance caractéristique des lignes chargées Zic a réaliser a I'aide de la relation (11.31). Dans
les deux cas, les longueurs électriques doivent étre ajustées avec (Il. 33). Ces deux méthodes, illustrées
sur les Figure 11.22 et la Figure 11.23, permettent de maintenir la fréquence centrale, la position du
premier zéro de transmission et I'adaptation a la fréquence centrale sans rétroactions de la part de
I"utilisateur.
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Entrées : f. f,y
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i (2, et Z)}
(2) Entrées: C,,C, ———» Calcul des Z,
et 0,
T i {Z1c, Zyc, Oyc et Oyc}
non
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3
(3) C.cC, <

oui +

ZlC ZZC 91C OZC Cl CZ

Sorties:

Figure 11.22 Diagramme représentant la synthése du résonateur en anneau chargé de capacités pour des capacités
déterminées par I'utilisateur.

Entrées : .y
v
Synthese
) nominale
i (2, et Z,}
(2) Entrées: Z.,Z,, ———» Calcul des C;
et 0,
T l {C1, Gy, O,cet By}
e non
(3) Modifier
ZicrZyc
oui v
Sorties :

ZlC ZZC 91C GZC Cl CZ

Figure 11.23 Diagramme représentant la synthése du résonateur en anneau chargé de capacités pour des impédances
caractéristiques déterminées par |utilisateur.

[I.C Implémentation en technologie intégrée

Dans cette partie nous allons implémenter plusieurs filtres en anneau réalisés en technologie
intégrée BiCMOS 130nm. Des filtres en anneau nominaux et des anneaux chargés de capacités
illustreront les propriétés étudiées précédemment avec en particulier la diminution de la bande
passante minimale et parallelement la réduction de I'encombrement du circuit.
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II.C.1 Technologie utilisée
II.C.1.a Latechnologie IHP SiGe-BiCMOS 130nm

L'ensemble des circuits réalisés et mesurés au cours de cette thése a été fait avec la
collaboration du fondeur allemand IHP, « Innovation for High Performance », basé a Frankfurt (Oder).
Cette fonderie développe différentes technologies en filiere silicium. La technologie utilisée pour la
suite de ce chapitre est une technologie BICMOS 130 nm, nommée SG13. La technologie peut étre
divisée en deux parties, une partie active (front-end) et une partie passive (back-end). Cette
technologie est réputée pour proposer des transistors avec une fréquence de transition élevée
pouvant atteindre 500 GHz [I1.20], ce qui a conduit a I’élaboration de plusieurs travaux autour de la
conception de circuits actifs [11.20]-[11.24]. Au cours de cette these, nous nous sommes concentrés sur
le design de circuits passifs.

L'empilement (stack) utilisé pour réaliser les circuits est représenté sur la Figure 11.24. Sur un
wafer de silicium sont déposés différentes couches de dioxyde de silicium (SiO;) et d’aluminium. Sept
couches métalliques sont disponibles : les cing premiéres sont fines (Metal 1 a Metal 5), suivies par
deux couches épaisses (Top Metal 1 et Top Metal 2). L’épaisseur importante de 3 um du Top Metal 2
permet d’envisager I'implémentation de fonctions passives hyperfréquences. Les différentes couches
métalliques sont connectées a I'aide de trous métallisés (vias) en tungsténe. Par ailleurs, la technologie
offre la possibilité d”’intégrer des capacités métal-isolant-métal (MIM) entre le Metal 5 et le Top Metal
1. Ces capacités peuvent s’inclure facilement dans un circuit, en particulier si on utilise une technologie
microruban ou la couche de la MIM se trouve entre le ruban signal et le plan de masse. La valeur
minimale de la capacité MIM dans cette technologie est de 2,2 fF. Enfin, la puce est recouverte d’'une
couche de passivation en nitrure de silicium (SisN4) pour éviter son oxydation.

Top
Metal 2
Top [rrer
Metal 1 ﬁ
Metal 5 E{
1r
Kl
[ ]
Al
[ ]
Metal 1 !

)

Figure 11.24 Empilement (Back-End-of-Line) de la technologie 130nm SiGe BiCMOS de IHP.

Toutes ces couches suivent des régles de dessin liées a des contraintes technologiques. Celles-
ci conduisent a des limitations sur les caractéristiques électriques (en particulier la gamme
d’impédances caractéristiques réalisables) et limitent donc les performances des circuits implémentés.

II.C.1.b Les lignes microrubans en technologie SG13

Tous les circuits implémentés dans ce travail utilisent des lignes de transmission en technologie
microruban. Dans un souci de réduction des pertes essentiellement conductrices, la couche
supérieure, la plus épaisse (Top Metal 2), est privilégiée pour le ruban signal et le plan de masse est,



61

qguant a lui, implémenté sur la couche inférieure (Metal 1). D’apres les regles de fabrication données
par le fondeur, le ruban signal ne peut pas étre plus fin que 2 um. Afin de conserver un rapport de
forme convenable on considere qu’on n’implémentera pas de lignes microruban avec un ruban signal
plus large que 140 um, soit A¢/8 a 140 GHz. La simulation électromagnétique conduit aux performances
présentées sur la Figure 11.25. La gamme d’impédances réalisables est [11 Q; 91 Q] et la constante
d’atténuation vaut environ 0,7 dB/mm a 140 GHz.
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Figure I1.25 Simulation a 140 GHz des impédances caractéristiques réalisables et de la constante d’atténuation des lignes
microruban en SG13.

I1.C.2 Implémentation a 140 GHz

Sept filtres implémentés a 140 GHz vont étre présentés dans cette partie : cing filtres en anneau
d’ordre 2 et deux filtres en anneau d’ordre 4. Les filtres sans capacités sont basés sur la synthése
nominale détaillée dans la partie I.B.2. Les filtres comportant des capacités ont été concus a partir de
la méthode nécessitant plusieurs rétroactions de I'utilisateur (partie 11.B.3.a et 11.B.2.b). Les simulations
électromagnétiques ont alors été effectuées avec le logiciel HFSS basé sur la méthode des éléments
finis.

Les mesures ont été effectuées au sein de I'entreprise IHP. Une photographie du setup de
mesure de 110 GHz a 170 GHz est présentée sur la Figure 11.26. Une calibration LRRM sur puce est
effectuée a I'aide du kit ISS 138-356 fourni par CascadeMicrotech.

Figure 11.26 Setup de mesure utilisé pour les mesures allant de 110 GHz a 170 GHz.
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Un kit de calibration Thru-Reflect-Line (TRL), présenté a la Figure 11.27, a été implémenté a
chaque run et a permis un post traitement TRL [11.25] afin de retirer les parasites apportés par les plots
et les lignes d’acces.

(a) (b) (c)
Figure 11.27 Kit de calibration TRL utilisé pour deembedder les mesures : (a) « thru », (b) « short » en tant que « reflect » et
(c) line la ligne quart d’onde a 140 GHz.

[.C.2.a Anneau nominal du 2" ordre

Comme présenté précédemment (partie 11.B.2.d), le filtre en anneau nominal est contraint par
les limites propres a la technologie utilisée. Pour une application a 140 GHz, la technologie SG13
permet de réaliser des impédances pouvant aller de 11 Q a 91 Q. Cette gamme d’'impédances permet
de réaliser des résonateurs en anneau ayant une bande passante relative a 3dB (BPR3qs) de 11% a 66%
(Figure 11.12).

Dans un contexte de filtrage faible-moyenne bande, nous allons présenter deux filtres en anneau
nominaux centrés a 140 GHz ayant 18% et 12% de bande passante relative a 3dB. Les deux filtres ont
été réalisés en utilisant la synthése nominale (partie 11.B.2). L’adaptation a la fréquence centrale de
140 GHz a été fixée a 20 dB et les fréquences des zéros de transmission ont été légerement ajustées
pour atteindre les bandes passantes relatives souhaitées apres les simulations électromagnétiques sur
HFSS. Les parameétres électriques des deux résonateurs nominaux sont présentés sur la Figure 11.28. ||
est a noter que le résonateur dont la bande passante est 12% conduit a une impédance Z; faible et
donc tres proche de la limitation que nous avons fixée a 11 Q.

A/4
—_— BPR3dB Z] ZZ
Z3
2 z A Anneaux 18% 23,6 0 1830Q
. nominaux 12% 13,4 Q 11,6 Q
| |

Figure 11.28 Paramétres électriques des filtres en anneau nominaux a 140 GHz.
(filtre a 18% : f. = 140 GHz, f, = 105,5 GHz, y = 20 dB,
filtre a 12% : f. = 140 GHz, f, = 115,2 GHz, y = 20 dB)

A l'aide des abaques d’impédances caractéristiques en fonction des largeurs de ligne
microruban, on peut déduire les paramétres physiques de chaque ligne de transmission: largeur et
longueur. Cependant, comme les impédances caractéristiques requises sont faibles, les largeurs de
lignes sont importantes et un ajustement de la longueur quart d’onde devient nécessaire pour prendre
en compte les jonctions et les angles. Aprés une optimisation sur HFSS, les dimensions physiques
finales des filtres sont représentées sur la Figure 11.29. Des variations de longueurs inférieures a 10%
ont été requises donc I'optimisation est rapide et seules quelques simulations sont nécessaires pour
atteindre les performances visées.
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BPR3 45 w; w, L, L,
Anneaux 18% 50um | 71,2um | 232um | 232um
nominaux | 939 | 111pm | 130um | 190um | 180 um

Figure 11.29 Dimensions physiques optimisées des filtres en anneau nominaux a 140 GHz.

Les photos des circuits réalisés sont présentées sur la Figure 11.30. Afin de répondre aux régles
de densité, plusieurs couches de métaux ont été ajoutées au layout. Il a été vérifié en simulation que
celles-ci n’ont pas d’influence sur les performances électriques des filtres. Les plots de mesure ont un

pitch de 100 um. L’empreinte des résonateurs est de 0,12 mm? pour le filtre de BPR3qs 18% et de 0,18
mm? pour le filtre a 12%.

374 um

332 um

(a)

A
A
D e
>

450 pm

<

402 pm
(b)

Figure 11.30 Photographies des filtres a 140 GHz de bande passante relative 18% (a) et 12% (b).

Les résultats de mesures superposés aux simulations électromagnétiques sont représentés sur
la Figure 11.31.

Les mesures du filtre de bande passante relative 18% sont présentées sur la Figure 11.31 (a) et
montrent un bon accord avec la simulation. L’adaptation est supérieure a 15 dB, la bande passante
mesurée est de 20% avec 2,2 dB de pertes a la fréquence centrale 144 GHz contre 2,6 dB en simulation.

De méme, un bon accord avec la simulation est obtenu sur la Figure 11.31 (b) pour les mesures
du filtre avec une bande passante de 12%. La bande passante relative mesurée est de 13,5% autour de
142 GHz pour des pertes de 3,8 dB et I'adaptation est meilleure que 15 dB autour de la fréquence

centrale.
0
3 =
T, -10 3
7 7}
g w
£ -20 :
QD E
: g
5 -30 :
A Simulation ------- E
Mesure -
.4.0 L 1 1 1 | | | |
90 110 130 150 170 190
Fréquence (GHz)
(a)

-10

-20

-30

-40

Simulation ------- Sa1 i
Mesure N
90 110 130 150 170 190
Fréquence (GHz)

(b)

Figure 11.31 Simulation et mesure des résonateurs nominaux a 140 GHz : (a) bande passante a 18%, et (b) 12%.
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On a montré ici la possibilité d’atteindre des bandes passantes relatives de 18% et 12% avec une
trés bonne prédiction des résultats de mesure grace a une technologie et une méthode de simulation
fiables. Le résonateur a 12% présente un encombrement supérieur dd a ses lignes microruban trés
larges et proches des limites technologiques que nous nous sommes fixées (environ A/8 a 140 GHz). La
partie suivante présentera des filtres qui sont a la fois plus compacts mais qui peuvent également
atteindre des bandes passantes plus faibles.

II.C.2.b Anneaux chargés du 2" ordre

La partie 11.B.3 a montré que le chargement capacitif peut réduire 'encombrement ainsi que la
bande passante accessible. Nous avons ici décidé d'implémenter trois anneaux chargés capacitivement
prouvant ces deux concepts. Deux sont concus a partir des mémes spécifications que I'anneau nominal
a 12% afin de mettre en évidence la miniaturisation et un autre présentant une bande passante relative
de 8%, valeur inatteignable pour I'anneau nominal de 8% (des impédances caractéristiques de 7,6 Q
et 8,4 Q seraient alors nécessaires conduisant a des lignes nettement trop larges). La méthode de
design utilisée est celle de la partie 11.B.3.a c’est-a-dire celle nécessitant I'intervention de I'utilisateur
pour réajuster la bande passante et I'adaptation dans la bande.

® Miniaturisation

Pour illustrer la miniaturisation du filtre, deux filtres chargés de capacités ayant les mémes
spécifications que I'anneau nominal a 12% de bande passante relative a 3dB ont été implémentés. La
valeur des capacités implémentées a été fixée a C1=C,=50fF car elle permet de mettre suffisamment
en évidence I'effet de miniaturisation. Les filtres different seulement par I'adaptation y inic choisie lors
de l'application de la synthése. On rappelle qu’avec la méthode de design utilisée il n’y a pas de
contréle direct de la position du zéro de transmission et de I'adaptation a la fréquence centrale. Les
valeurs implémentée dans la synthese sont donc différentes des valeurs obtenues en simulation et
mesure. Le premier filtre est réalisé avec un coefficient y inic égal a 20 dB alors que le deuxiéme est
choisi avec un coefficient y inir de 100dB. Les propriétés électriques sont présentées sur la Figure 11.32.

A/4
Z, 0, £C
Zl'g Nz
Cl
s
Ve | BPRwg | Z; Z, 0, 0, C, C,

Anneaux | 20dB 12% 27 Q 20,10 29,6° 33,1°

Chargés | 100dB | 12% | 3860 | 26550 | 24,8° | 29,9°

50 fF

Figure I1.32 Paramétres électriques a 140 GHz des filtres en anneau chargés de capacités.
(premier filtre : fc = 140 GHz, f, = 105,1 GHz, y init = 20 dB
deuxiéme filtre : f, = 140 GHz, f, = 100,2 GHz, ¥ init = 100 dB)

Les deux anneaux implémentés sont présentés sur la Figure 11.33 (a) et (b). On remarque que
pour atteindre la méme bande passante que I'anneau nominal, les impédances caractéristiques Z; et
Z, des anneaux chargés sont plus importantes, les lignes sont donc physiquement plus fines. De plus,
grace au chargement capacitif, les longueurs électriques sont aussi réduites permettant une réduction
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de taille significative. L’empreinte de ces anneaux (Figure 11.33) est respectivement de 0,070 mm? pour
V.init=20dB et de 0,046 mm? pour y imir=100dB soit jusqu’a 3,9 fois plus petit que le filtre en anneau
nominal. Les capacités MIM de 50 fF n’étant pas visibles, des croix blanches ont été dessinées afin de
visualiser leur positionnement. La dimension des capacités est de 5,2x5,2 um?>.

€ €
= x<MIM->Xx 2
2 | b # 9
o (a\]
L] W
210
247 pm Hm
(a) (b)

Figure 11.33 Photographies des filtres chargés présentant une bande passante de 12% et centrés a 140 GHz. Le parametre
d’adaptation y_init de la synthése vaut 20 dB pour (a) et 100 dB pour (b) .

Les simulations superposées aux mesures des filtres Figure 11.33 (a) et (b) sont respectivement
représentées sur les Figure 11.34 (a) et (b). L'accord entre la simulation et la mesure est tres bon. La
différence principale est la différence d’environ 1 dB entre les pertes simulées et les pertes mesurées
et ce pour les deux filtres.

0 e S ———
=) =) /
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g £
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= Simulation ------- =} Simulation ------
Mesure —_— N
e S S 40 S Mesure  o—
90 110 130 150 170 190 90 110 130 150 170 190
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 11.34 Simulations et mesures des filtres en anneau a 12% chargés de capacités (a) y_init=20 dB,(b) y int=100 dB.

Le Tableau II.1 résume I'ensemble des performances des filtres en anneau réalisés jusqu’a
présent avec la méme bande passante de 12% : fréquences centrales, bandes passantes, pertes,
surface des résonateurs mais aussi approximation du facteur de qualité. Cette derniere a été introduite
par Cohn dans [II.26], son expression est donnée a I’équation (ll. 34). Elle permet une approximation
du facteur de qualité pour un filtre d’ordre n ayant une réponse pouvant étre traduite par une fonction
de Butterworth dont les coefficients sont les gx.

Yk=19k
=4,343- = (1. 34)
Onen BPR5 5 - Pertes(dB)

Dans la suite de ce travail, cette expression sera utilisée pour comparer des filtres présentant
une réponse de Butterworth d’ordre 2. La formulation (11.35) est alors utilisée.
0 14,8
2nd ™ BPR..p - Pertes(dB)

(. 35)
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Tableau II.1 Performances des filtres en anneau centrés a 140 GHz avec une bande passante de 12% en technologie SG13.

fe BPR34s Pertes Q2nd Surface

nommal V72008 en  lsoGHy  ils  sodp 514 O18tmm’
0,

Ao |y~ 2048 Simulation | 140 Giz 31332 ids e O070mm’

GO ym=10008 G UONC G 1% sods o 0046’

L'anneau nominal présente un facteur de qualité treés proche entre les simulations et la mesure
(Tableau I1.1), cela montre que les simulations des lignes de transmission sont fiables. Pour les anneaux
chargés de capacités, la différence de performances peut étre donc expliquée par la modélisation des
capacités MIM qui a été trop optimiste. En effet, pour des raisons d’efficacité et afin de réduire le
temps de simulation et la mémoire utilisée, les trous métallisés ont été décrit avec une géométrie
simplifiée (blocs uniformes).

D’apreés le Tableau Il.1, les trois filtres en anneau présentant une bande passante a 12% ont des
performances similaires puisque le calcul de I'approximation du facteur de qualité Quns donne des
valeurs trés proches. Les filtres chargés présentent I'avantage d’étre nettement moins encombrants.
Comme nous l'avons évoqué précédemment, le parameétre y inic permet d’aboutir a des solutions
différentes et en particulier a une miniaturisation importante pouvant aller jusqu’a 75% par rapport a
la solution nominale.

e Réduction de la bande passante

Nous allons maintenant illustrer I'impact du chargement capacitif du filtre sur la réduction des
bandes passantes (BPRsqs limitée a 11% dans la technologie considérée pour le filtre nominal).

Un filtre en anneau présentant une BPRags de 8% a 140 GHz a ainsi été réalisé en le chargeant a
I'aide de quatre capacités identiques d’une valeur de 56 fF. La valeur de I’adaptation implémentée
dans la synthése est de 100 dB. Les parametres électriques donnés par la synthése sont résumés sur la
Figure 11.35.

A4
z, 0, £C
Zl’ 91
v NeZ
Cl
2
Y init BPR345 Z; Z, 0, 0, ¢ C,
Anneau | o0 ds | 8% 42a0 | 2790 ]| 22° 27,7° 56 fF
Chargé

Figure 11.35 Paramétres électriques a 140 GHz du filtre en anneau a 8% chargé de capacités (Parametres d’entrée de la
synthese : f; = 140 GHz, f, init = 98,5 GHz, ¥ init = 100 dB).

Ce filtre nécessite une surface de 0,034 mm?, Figure 11.36 (a). Les simulations et les mesures sont
présentées sur la Figure 11.36 (b). Les mesures montrent une fréquence centrale de 135 GHz au lieu de
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140 GHz. Les pertes mesurées sont de 7,0 dB contre 5,2 dB en simulation. Cet écart peut aussi étre
expliqué par la simulation imprécise de la capacité MIM. Les bandes passantes par contre sont tres
proches puisqu’on mesure 8,7% de bande passante relative a 3 dB contre 8,2% en simulation. |l serait
théoriquement possible d’atteindre des bandes passantes encore plus faibles mais au prix de pertes
d’insertion plus importantes qui deviennent alors rédhibitoires.

-
o
1

196 um

e

|Parametres S| (dB)
\°)
(e}

-30
Simulation -----
Mesure _
-40 T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1
90 110 130 150 170 190

Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 11.36 (a) Photographie du résonateur chargé de bande passante 8% et (b) comparaison des simulations et mesures.

[I.C.2.c Filtres en anneaux d’ordre 4

Afin d’améliorer la réjection hors bande, nous avons concu deux filtres d’ordre 4 constitués
d’anneaux identiques cascadés et séparés par des inverseurs quart d’onde. Pour la mise en ceuvre de
ces filtres, présentés a la Figure 11.37, deux circuits ont été retenus : 'un utilisant deux anneaux
nominaux a 12% (fc=140 GHz, y=20 dB) et I'autre est réalisé a partir de deux résonateurs chargés de
capacités également a 12% (fc=140 GHz, y =20 dB, C1=C>=50 fF).

450 pm

283 um

\4

A

1240 um
(b)

Figure 11.37 Photographies des filtres d’ordre 4 implémentés en technologie SG13 : (a) filtre nominal, (b) filtre chargé de
capacités.



68

Les mesures des parametres S sont comparées aux simulations sur la Figure 11.38 (a) et (b). Les
mesures du filtre nominal d’ordre 4 montrent une bande passante relative a 3 dB de 9,6% avec 9,1 dB
de pertes tout en ayant une adaptation supérieure a 14 dB. Les mesures du filtre chargé de capacités

d’ordre 4 présentent une bande passante similaire de 9,5% avec 10,7 dB de pertes, le filtre est par
ailleurs tres bien adapté.

Au prix d'un encombrement et de pertes plus importantes, I'augmentation de I'ordre est une
solution afin d’améliorer la réjection hors-bande, tel que mis en évidence sur la Figure 1.39 qui
compare chaque filtre d’ordre 4 avec son résonateur associé d’ordre 2.

0 0 =
= Simulation -\~ = - Simulation —---- \ Y-
Z Mesure 3, Mesure S
& 20 & 20 | 11
w 1%l
(] [
=] J=
RJ) Q
£ 40 b E 40 [
[ e S = ~ /5 v V] -
< s - I N e
=3 = \
-60 . — — T -60
90 110 190 90 110 130 150 170 190
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 11.38 Paramétres S mesurés et simulés des filtres en anneau d’ordre 4 : (a) composé de résonateurs en anneaux
nominaux et (b) de résonateurs en anneaux chargés de capacités.
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(a) (b)
Figure 11.39 Comparaison des paramétres S mesurés entre les filtres d’ordre 4 et leur résonateur seul : (a) les filtres
nominaux et (b) les filtres chargés.

[1.C.2.d Comparaison a I'état de I'art

Le Tableau 1.2 compare I'ensemble de nos circuits avec plusieurs filtres de la littérature. Nous
allons considérer seulement les filtres autour de la bande D et dont le procédé technologique est

compatible avec les technologies intégrées. Ce contexte reste prospectif donc le nombre de filtres
présents dans la littérature est limité.
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Tableau 1.2 Performances de filtres passe-bande en bande D.

Techno. Topologie Surface fe BPR3gs Pertes Q** Ref.
LTCC SIW d’ordre 4 1,36 mm? N/A 140 GHz 18 % 2,44 dB 105 [(.27]
GaAs 0,27 mm? | 0,54 Ag2* 165 GHz 57 % 1,33dB 34,4 [1.28]

HR SOI Filtre a stubs CPW
CMOS d'ordre 3 N/A N/A 170GHz | 40% | 23dB | 283 | [1.29]

65 nm
. 0,12 mm? 0,09 Ag? 144 GHz 20% 2,6 dB 28,5
Nominal 2
0,18 mm 0,14 Ag? 142 GHz 13,5% 3,8dB 28,8
) Ordre2 | = | 0,07 mm? | 0,052Ag? 138GHz | 12,5% 4,2 dB 28,2
BICMOS | - - rgé S [0,05mm? | 004A2 | 138GHz | 121% | 43dB | 284 | ¢
130nm g travail
< | 0,04mm? | 0,032 135 GHz 8,7 % 7,0dB | 24,3!
Nominal Ordre 4 0,66 mm? 0,50 Ag? 138 GHz 9,6 % 9,1dB 52,8!
rdre
Chargé 0,35mm? | 0,26 Ag2 138 GHz 9,5 % 10,7dB | 454!

* Ag a été recalculée en effectuant des simulations conformes aux données de 'article.
** @ est calculé avec I'équation (II. 34) en considérant que les filtres ont une réponse proche d’un filtre de Butterworth.
! Calcul du facteur de qualité donné a titre indicatif mais inexact puisque les pertes sont supérieurs a deux fois I'ordre du filtre

Un seul filtre en technologie LTCC (Low Temperature Co-fired Ceramics) autour de la bande D
est présenté dans ce tableau bien qu’il en existe d’autres : le [I1.30] fait par la méme équipe que le
[1.27] et le [I1.31] par exemple. Le plus récent est traité ici afin de pouvoir se situer mais la technologie
LTCC est relativement éloignée des technologies intégrées IlI-V ou silicium qui nous intéressent plus
dans cette étude. La solution développée en LTCC dans [I1.27] est un filtre SIW du 4™ ordre qui
présente peu de pertes pour une bande passante relative a 3dB de 18%. Cependant il est trés
encombrant avec une surface de 1,36 mm?2.

Les filtres a stubs coplanaires d’ordre trois tirés de [11.28] et [11.29] sont en technologie intégrées.
lIs présentent tous les deux moins de pertes que les solutions en anneau développées dans cette these.
Ceci est d a deux facteurs principaux. En effet, ces filtres utilisent des conducteurs réalisés en or,
métal qui présente une conductivité plus élevée que I’'aluminium utilisé au cours de notre étude. De
plus, leur bande passante est nettement plus large ce qui conduit a des pertes beaucoup plus faible.
Finalement, les performances électriques de ces filtres a stubs sont relativement similaires a celles
développées dans ce travail car les facteurs de qualité sont proches.

Les circuits de ce travail présentent un avantage important au niveau de la compacité puisque
les anneaux chargés de capacités atteignent une taille d’environ 0,04 Ag2. De plus, 'utilisation de la
synthése a réduit considérablement le temps de conceptions. En effet, un maximum de 5 simulations
est nécessaire pour obtenir un filtre satisfaisant le cahier des charges. Enfin, la technologie utilisée est
suffisamment fiable pour permettre d’atteindre un bon niveau d’accord entre la simulation et la
mesure.

[I.D Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre un résonateur en anneau a acces direct pouvant répondre
aux demandes grandissantes en télécommunication grand public aux ondes millimétriques. En effet,
dans ce contexte, il est nécessaire d’utiliser des circuits flexibles et robustes pouvant étre réalisés a
partir d’un cahier des charges en peu de simulations. La synthése du résonateur en anneau développée
dans ce chapitre permet de réduire au maximum le temps de conception du filtre. La topologie
proposée a montré des performances intéressantes mais subit les limitations en termes de bande
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passante minimale réalisable inhérente a la gamme d’impédances accessible dans la technologie
employée.

Afin d’augmenter la dynamique en bande passante du résonateur en anneau des capacités ont
été intégrées permettant en plus de réduire I'encombrement du filtre. L'ensemble des filtres réalisés
a 140 GHz présente un tres bon accord entre la simulation et la mesure prouvant tant la fiabilité du
procédé de conception que la qualité de la filiere technologique utilisée.

A partir du concept d’anneau chargé de capacités, il est naturel de penser que la réalisation de
résonateurs accordables est possible si I'on considére non plus des capacités a valeurs fixes mais des
capacités variables. Les aspects d’accordabilité aussi bien en fréquence qu’en bande passante seront
abordés dans le chapitre suivant.
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Chapitre IIl. Accordabilité en fréquence appliquée aux
filtres planaires

[II.A Introduction

L'augmentation du nombre d’applications et de standards au sein des systemes de
télécommunication pousse a accroitre le nombre de circuits au détriment de I'encombrement. En
effet, un équipement est généralement dimensionné pour chaque fonction a réaliser au sein du
systeme. Afin de réduire I'encombrement de ces systemes, I'utilisation d’équipements pouvant
englober plusieurs fonctions est envisageable. Ces équipements intégrent un élément de contréle
permettant de changer ses caractéristiques électriques suivant le besoin. Ce dernier principe confére
une propriété d’accordabilité et peut s’appliquer aux circuits actifs ou passifs : des amplificateurs
[111.1]-[1.2], des oscillateurs [I.3], des coupleurs [I.4] ou encore des antennes [lI.5]. Nous allons dans ce
chapitre nous intéresser aux filtres accordables.

Un état de I'art des filtres planaires accordables aux ondes millimétriques a été présenté a la fin
du premier chapitre. Il a été montré qu’il existe, a ce jour, peu de filtres accordables en fréquence dans
ce contexte et que trés peu de solutions accordables a la fois en fréquence centrale et en bande
passante ont été développées. De plus, les solutions de filtres accordables sont souvent empiriques et
a de tres rares exceptions [lI.6]-[l1l.7] régies par des synthéses. Pourtant, nous avons pu illustrer lors
du chapitre précédent I'importance de la synthese pour améliorer tant la maitrise de conception du
dispositif que sa compréhension. Cet aspect est primordial dans le contexte des filtres accordables
puisqu’il est nécessaire de maitriser I'évolution des performances du filtre quelle que soit la flexibilité
recherchée (excursion en fréquence et/ou en bande passante). La détermination de la nature des
éléments d’accord, de leur valeur et de leur intégration (position dans le circuit) sont des points
essentiels.

Ce chapitre propose tout d’abord une solution directe pour rendre accordable le résonateur en
anneau chargé de capacités. L'admittance ramenée au milieu de chaque bras de I'anneau est rendue
variable grace a un élément d’accord. Ainsi, la fréquence centrale pourra étre contrélée mais les
bandes passantes ne pourront pas étre ajustées. L'implémentation technologique sera réalisée a I'aide
de MEMS (Micro Electro Mechanical System).

La suite de ce chapitre sera consacrée a une nouvelle méthode de réalisation de filtre en anneau
accordable a la fois en fréquence et en bande passante. Cette méthodologie, inspirée de I'anneau
chargé de capacités, expose une syntheése permettant un réglage rapide des différents états de
I'anneau. Comme preuve de concept, des solutions fixes sans intégration d’éléments d’accord seront
implémentées en technologie intégrée.

[II.B Elément de contrdle : MEMS

Les circuits accordables réalisés au cours de cette étude utilisent un MEMS intégré issu de la
technologie SG13 du fondeur IHP dont les spécifications ont été présentées dans le Chapitre Il. La
structure du MEMS est représentée sur la Figure Ill.1. De type pont capacitif, le MEMS est composé
d’'une membrane actionnée par deux électrodes distribuées de part et d’autre de la ligne RF, il se
comporte comme un commutateur capacitif RF. En effet, a I'état OFF, lorsque les électrodes ne sont
pas polarisées (Vpc=0V), le switch est passant (capa OFF faible de 42.5 fF). A I’état ON, la forte capacité
associée a I'inductance du MEMS créent un comportement coupe bande que nous pouvons assimiler
a un état bloquant du commutateur. La tension d’activation a appliquer sur les pads DC connectés aux
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électrodes (HV sur la Figure lll.1. a) est de I'ordre de 30 V. Sa valeur varie suivant la topologie et les
dimensions exactes du MEMS employé. Le MEMS est encapsulé grace a la couche métallique épaisse
supérieure (TM2) afin de protéger le circuit et des ouvertures sont nécessaires pour permettre la
libération de la membrane a la fin du process technologique.

HDR Oxide

(a) (b)
Figure II.1 Architecture du MEMS intégré en technologie SiGe BiCMOS 130nm du fondeur IHP [III.6] avec (a) la coupe
verticale du MEMS et (b) une photo du MEMS.

[11.B.1 Caractéristiques électriques

Le layout du MEMS utilisé au cours de cette étude est présenté sur la Figure 11l.2 comprenant
d’une part le layout détaillé avec la membrane visible et d’autre part une image du MEMS encapsulé.

340 um

Membrane / =
| ;

,/,2’,/, P T IRT %’;
 Pad b :Ei" Contact
£ DC I \
s ; iE
=] =] €
iR 3
sy Iy H o
o Pad i~ i Q
# DC i ]
G b T
Electrodes ﬁ
(en dessous)
Acces
RF
(a) (b)

Figure 111.2 (a) Layout et (b) photographie du MEMS utilisé.

Le MEMS encapsulé a été mesuré chez IHP avec une tension d’activation de 25 V. Les mesures
des parameétres S de I'état OFF du MEMS sont présentées sur la Figure 111.3 (a), celle de I’'état ON sur la
Figure I11.3 (b).
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Figure IIl.3 Parameétres S mesurés du MEMS (a) a I’état OFF et (b) a I’état ON.

Par la suite, ce MEMS sera utilisé pour mettre en ceuvre des preuves de concept fonctionnant
dans la gamme de fréquences allant de 56 GHz a 94 GHz. Le MEMS a I’état OFF présente des pertes en
transmission de 1 dB a 56 GHz allant jusqu’a 2,5 dB a 94 GHz. Le MEMS a I'état ON présente une
isolation supérieure a 18 dB entre 56 GHz et 94 GHz avec une valeur optimale de I'ordre de 28 dB a
74 GHz. Le MEMS va donc fonctionner a I’état ON comme un court-circuit et a I'état OFF comme une
ligne de transmission dont le déphasage est représenté sur la Figure 111.4. Cette longueur électrique est
relativement importante puisque le MEMS a I'état OFF introduit un déphasage de 90° a 86 GHz.

Phase(S21) (°)

_180 L 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 ]
40 50 60 70 80 90 100 110
Fréquence (GHz)

Figure Ill.4 Mesure de la longueur électrique du MEMS a |’état OFF en fonction de la fréquence.

Un stub accordable a MEMS avec trois états (60 GHz, 77 GHz et 94 GHz) est présenté dans [l11.8].

Ce stub est avant tout un circuit simple permettant une meilleure compréhension du comportement
électrique du MEMS.

[II.C Anneau a acces directs accordable en fréquence

Dans le deuxieme chapitre, il a été montré qu’il est possible de charger un anneau par des
admittances qui vont permettre de modifier la réponse électrique du filtre. Cette partie va illustrer la
possibilité de réaliser un résonateur en anneau accordable en fréquence en remplacant ces
admittances par des charges accordables.
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[11.C.1 Résonateur chargé accordable

Les effets du chargement des résonateurs en anneau par une admittance Y, ont été étudiés dans
le chapitre précédent. Il a en particulier été montré que l'introduction d’'une admittance nécessitait
d’ajuster la longueur électrique des lignes de transmission selon I’équation (ll. 27) afin de conserver la
fréquence centrale souhaitée.

En considérant cette fois que les longueurs physiques des lignes de transmission constituant
I'anneau sont fixes, la variation de I'admittance chargée provoque une variation de la fréquence
centrale. Suivant sa nature, capacitive ou inductive, la fréquence centrale varie respectivement selon
I’équation (IIl. 1) ou (lIl. 2). La topologie se schématise alors Figure III.5. Il est possible de dissocier Y,
en Ya1, chargée sur les bras verticaux de I'anneau, et Yaz, chargée sur ceux horizontaux. Toutefois, afin
de faciliter la future implémentation technologique, nous allons considérer des admittances Y,
identiques.

1
_ (1. 1)
fe Z-C-m-tan26
—Z7 -tan 20
- - (1. 2)
fe 4-m-L

- 0 60 > -
IN Zy,0; Y, Zy,0, out

Figure IlIl.5 Schéma électrique du résonateur en anneau chargé d’admittances variables Ya.

Soit un résonateur en anneau dimensionné a l'aide de la synthése nominale pour une bande
passante de 15% autour de 60 GHz, les impédances Z; et Z; issues de la synthése, sont respectivement
de 27,1 Q et 20,2 Q. Considérons le circuit illustré a la Figure I1l.5 comprenant une charge Y, capacitive
de valeur C variable. Le résonateur en anneau reste long d’une longueur d’onde a 60 GHz. Sur la Figure
I11.6 sont représentées les réponses électriques du filtre chargé pour différentes valeurs de capacités
C positives (0 fF, 50 fF et 100 fF) mais aussi négatives (-50 fF et -100 fF).

Remarque : A des fins illustratives, des capacités négatives ont été choisies. En effet, les bobines
laissant passer les basses fréquences, elles raménent un court-circuit en DC au milieu des bras de
I'anneau ce qui modifie fortement la réponse électrique hors bande.
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Figure Il.6 Simulation des paramétres S du filtre en anneau chargé de capacités C pour C =0 fF, 60 fF, 120 fF et 180 fF.
(Parametres d’entrée de la synthese : fc = 60 GHz, f; = 45 GHz et y =20 dB)

On remarque que les réponses subissent un décalage en fréquence vers les hautes ou basses
fréquences suivant le signe de I'admittance. Il est donc possible de concevoir un résonateur en anneau
accordable en fréquence en le chargeant d’admittances variables. Néanmoins les caractéristiques
électriques du filtre (adaptation et bande passante) sont fortement modifiées dés que I'on s’éloigne

de la fréquence nominale.

émentation en technologie intégrée

11.C.2 Imp

[11.C.2.a Conception

Considérons la topologie de la Figure 1Il.7 , deux admittances sont connectées au milieu de
chaque bras : une capacité Cy permet de miniaturiser le filtre et simultanément d’augmenter les
valeurs des impédances caractéristiques (Zicm €t Zzcm) des lignes alors que I'admittance accordable Y;
effectue le controle de la fréquence centrale du résonateur. Cette derniére est réalisée a partir d’un
stub en court-circuit dont la longueur est controlée par le MEMS capacitif présenté précédemment.

Il I2
O O MEMS OO

Figure 111.7 Schéma électrique de I'anneau accordable a base de MEMS.

La topologie comporte donc quatre MEMS controlés simultanément. Le démonstrateur
présenté aura ainsi deux fréquences de fonctionnement possibles. La fréquence haute a été choisie a
74 GHz afin de profiter de I'isolation maximale du MEMS. Quant a la fréquence basse, prise a 56 GHz,
elle permet d’illustrer une excursion en fréquence importante tout en évitant de se placer dans un
raccordement de bandes au niveau du banc de mesure qui se situe a 67 GHz.
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L’admittance ajustable Y, on est alors déterminée par I'impédance ramenée par la ligne I
chargée par le MEMS ON. A I'état OFF, le MEMS étant passant, la capacité Y, orr est alors réalisée par
I'impédance ramenée par la mise en cascade de I'ensemble ligne I;, MEMS OFF, ligne I, et la charge de
type court-circuit. Les valeurs de I'admittance équivalente sont telles que Y, orr est supérieure a Ya on.
Ainsi, la fréquence de fonctionnement du filtre est plus faible lorsque le MEMS est a I’état OFF.

® Fréquence haute : MEMS ON

Tout d’abord, il faut étudier I'anneau chargé de quatre admittances identiques Y, on car I’'anneau
sera congu en fonction de la nature de I'impédance ramenée. De plus, des contraintes d’agencement
et d’encombrement sont également a prendre en compte car le MEMS nécessite une surface
importante de 190 x 340 um?. Finalement, une ligne I, d’environ 200 um a été retenue et I'admittance
Ya o~ ainsi obtenue a un comportement inductif (d’'une valeur de 215 pH a 74 GHz). La conception de
I’'anneau sans Y, doit alors se faire a fréquence inférieure a la fréquence haute voulue afin qu’une fois
chargé, le résonateur fonctionne effectivement a la fréquence haute visée.

La conception du filtre accordable a la fréquence haute se fait donc en appliquant la synthése
nominale détaillée dans le deuxieme chapitre. Nous considérons une fréquence centrale de 70 GHz et
une bande passante a 3 dB de 11,4%. Les deux bras horizontaux de I'anneau ont alors une impédance
caractéristique de 17,8 Q et une longueur électrique de 2 - Hzcm = 73°. Quant aux bras verticaux, ils

présentent les caractéristiques électriques suivantes : 21,4 Q et 69°. Afin de miniaturiser I'anneau, une
capacité MIM de valeur Cn, = 39 fF a été utilisée. De plus, la ligne I; a été fixée a 46,5 Q pour 48°.

® Fréquence basse : MEMS OFF

Une fois le résonateur a fréquence haute déterminé, le controle de la ligne I, fixe la fréquence
basse, choisie ici a 56 GHz. La lighe a connecter en sortie de MEMS présente alors une impédance
caractéristique de 46,5 Q et un déphasage de 38°. La mise en cascade de la ligne 1, du MEMS OFF et
de ligne I, chargée d’un court-circuit se comporte alors comme une capacité d’une valeur 100 fF.

[11.C.2.b Résultats de simulation

Les MEMS utilisés dans l'implantation technologique en technologie BiCMOS ont été
caractérisés seuls en amont de la conception de notre filtre accordable. Pour plus de fiabilité des
simulations, une analyse hybride électromagnétique (HFSS) / mesure (MEMS) a été mise en ceuvre. Le
masque du filtre issu de cette analyse est a la Figure 111.8. Sa surface totale est 1.4 x 1.5 mm?2,

Figure 111.8 Layout 3D de I’'anneau accordable a base de MEMS.
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Les résultats de simulation obtenus sont présentés a la Figure 111.9. L’état haute fréquence du
filtre a bien une fréquence centrale de 74 GHz. Les pertes d’insertion simulées s’élevent a 6,2 dB et la
bande passante attendue est de 11%. Concernant I'état a 56 GHz (fréquence basse), une bande
passante de 5% pour 8 dB de pertes d’insertion sont obtenus en simulation. Ce sont des résultats de

simulations encourageants puisqu’il s’agit du premier filtre accordable entiérement intégré en bande
V.
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Figure 111.9 Simulation du filtre en anneau accordable avec (a) I'état ON et (b) I’état OFF.

L’excursion en fréquence visée (18 GHz soit 24%) est trés importante. L'objectif ici est de faire
une preuve de concept aux fréquences millimétriques. Cependant, ce choix fait apparaitre une
remontée parasite de I'état OFF (basse fréquence) autour de 74 GHz c’est-a-dire dans la bande
passante de I’'état ON (haute fréquence). Cette remontée parasite est causée par le comportement

harmonique du stub. Cette difficulté pourrait étre surmontée soit en limitant I'excursion en fréquence
soit en intégrant des filtres passe-bas dans I’anneau.

[11.C.2.c Mesures du filtre avec MEMS

Une photographie du circuit réalisé et mesuré est présentée sur la Figure 111.11. Les mesures ont

été effectuées au LAAS a Toulouse. Le setup de mesure 0-110 GHz est présenté sur la Figure 111.10, des
aiguilles de polarisation ont été ajoutées.

Figure 111.10 Setup de mesure utilisé pour les mesures allant de 0 GHz a 110 GHz.
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Figure Ill.11 Photographie du filtre en anneau accordable en fréquence implémenté en technologie SG13.

Sur la Figure l11.12, les mesures montrent un bon accord avec la simulation. Les mesures du filtre
a I'état haut (MEMS ON donc bloquant) sont quasiment confondues avec les simulations : une bande
passante de 11% autour de 74 GHz avec des pertes d’insertion de 6,2 dB. L’état bas (MEMS OFF donc
passant) présente quant a lui une désadaptation et un léger décalage en fréquence de 1,5 GHz. On
mesure une fréquence centrale de 54,5 GHz avec 10 dB de pertes d’insertion. La bande passante
relative a 3 dB mesurée est de 8,3% au lieu des 5% obtenus en simulation. Cet écart entre mesure et
simulation a I’état bas était prévisible. En effet, a I'état haut, le MEMS est ON donc ses parties statiques
et mobiles sont en contact, la valeur de la capacité est alors bien maitrisée. Il n’en est pas de méme a
|’état bas a cause des variations potentielles de hauteur du MEMS OFF liées a de multiples phénomenes
mécaniques (libération de la membrane, stress résiduel, etc...). Il est a noter que le MEMS utilisé dans
ce démonstrateur n’est pas celui proposé par le fondeur IHP dans sa bibliothéque de composants. Il a
été développé spécifiquement pour une application en bande V et, de ce fait, n’a pas été optimisé en
termes de reproductibilité et de fiabilité, ce qui explique cette différence.
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Figure 111.12 Mesures et simulations des parameétres S du filtre accordable (a) a I’'état ON et (b) a I’état OFF.

Ces mesures restent néanmoins encourageantes et ont permis de démontrer le concept de
I'accordabilité en bande millimétrique. Toutefois, avec cette topologie, I'excursion en fréquence
s’accompagne d’une variation de la bande passante et d’'une dégradation de I'adaptation, toutes deux
non maitrisées par le concepteur. Afin d’envisager un contréle supplémentaire, il est nécessaire de
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modifier la topologie pour permettre un controle simultané de la bande passante et de la fréquence
centrale tout en conservant une adaptation correcte.

[II.D Anneau doublement accordable

Dans la topologie accordable présentée précédemment (Figure I11.5), I'admittance Y, chargée au
milieu des lignes quart-d’'onde composant I'anneau est rendue accordable. Cependant, cet unique
degré de liberté influe sur la longueur électrique de la ligne donc sur la fréquence centrale du
résonateur mais aussi sur son impédance équivalente ce qui modifie la bande passante (Figure 11.9) et
I’adaptation (Figure 11.11) du filtre.

La dissociation des admittances Y, en Ya1 pour les bras verticaux et Ya2 pour les bras horizontaux
afin d’ajouter un degré de liberté ne suffit pas pour contréler les trois parameéetres que sont
|’adaptation, la fréquence centrale et la bande passante. Afin d’illustrer ce probléme nous allons
considérer un filtre accordable a deux états. A son état haute fréquence, on considere qu’il est
dimensionné avec la synthése nominale sans charges capacitives soit Ya1 = Ya2 = 0. A son état basse
fréquence on considére initialement que les admittances Ya1 et Y.z sont égales et non nulles ce qui
implique un changement des propriétés du filtre. Admettons que nous voulons contréler I'état basse
fréquence, le diagramme sur la Figure I11.13 représente le processus de réglage des admittances Ya1 et
Ya2, seuls degrés de liberté n’affectant que I'état basse fréquence sans modifier I'état haute fréquence.

Ce diagramme montre qu’il est impossible de contréler exactement la bande passante et
I’adaptation a I'état basse fréquence, faute de 3™ degré de liberté pertinent. En effet, aprés avoir
atteint la bande passante souhaitée il est trés probable que I'adaptation ne soit pas satisfaisante. Le
parametre de réflexion S11 peut témoigner de poles surcouplés ou trop éloignés (ondulation
importante dans la bande). Si I'adaptation est satisfaisante pour la bande passante de I'état « basse-
fréquence » souhaitée, il s’agit uniquement du fruit du hasard car jusqu’a présent on ne propose pas
de solution permettant de la contréler indépendamment.

Remarque : le diagramme aurait pu proposer de corriger d’abord |'adaptation et ensuite de
constater la bande passante. La conclusion aurait été la méme, on ne peut pas contréler la bande
passante et I'adaptation a la fois.
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Figure I1l.13 Réglage de I'état bas de I'anneau présenté sur la Figure III.5. (Parametres d’entrée de la synthése pour I'état
haut : fhaute = 60 GHz, fz = 45 GHz et y =20 dB
Fréquence centrale de I'état basse fréquence : foasse = 45 GHz)

[11.D.1Etude préliminaire : ligne de transmission chargée de capacités a position
variable

Dans cette partie une solution est proposée afin de désolidariser le contréle sur la longueur
électrique des lignes de transmission chargées, permettant de décaler en fréquence la réponse du
filtre, et le contrdle de leur impédance caractéristique équivalente, permettant de modifier la bande
passante du filtre et/ou son adaptation. Cette solution va demander un ajout de degré de liberté a la
topologie en anneau chargé d’admittances accordables au milieu de ses bras.
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[11.D.1.a Ligne chargée symétriquement de deux capacités

Dans cette partie, une ligne chargée de deux capacités identiques C est étudiée, Figure 111.14.
Nous allons définir deux longueurs électriques : Gnaute la longueur électrique de la ligne de transmission
sans charges capacitive et, Gvasse 1a longueur électrique équivalente de la ligne illustrée sur la Figure
[11.14 qui va ainsi présenter une résonance a une fréquence plus basse. Les capacités ont leur position
variable selon le plan de symétrie et leur position est caractérisée par la variable P. La variation de leur
position est modélisée par un changement des longueurs électriques 01.p et Op électriques suivant les
équations suivantes :

0, p= (1—P)-% (IIl. 3)

et 0, = p.% (I11. 4)

— A
el
(@)

Figure I11.14 Schéma d’une ligne de transmission d’'impédance caractéristique Z. chargée symétriquement de capacités de
position variable.

Lorsque P=0, les deux capacités se superposent au milieu de la ligne de transmission et lorsque
P=1, les deux capacités se trouvent aux extrémités de la ligne.

Les différents éléments constituant I’'ensemble de la ligne de transmission sont cascadés, la
matrice chaine équivalente ABCD.q est donc obtenue par multiplication des différentes matrices
chaines soit :

AABCD BABCD)
ABCD.. = ( (1. 5)
eq CABCD DABCD

C,%, sin26,_p sin26p

AABCD = DABCD = COS(Zgl_p + 29})) - CN Sin(291_p + 2913) +

€2 sin 26 in 20 2 (1. e)
= ¢0S Opqute — Cy SIN Opgure +  sin 12_P sin 20p
[ i C2 sin 20p sinZ 6,_
BABCD = lZC [Sln(ghaute) + CN(COS(Ghaute) — COoS 291:’)) + N 1-"2 1 p] (l” 7)
L si CZsin26p cos? 6, _
Casco = Z[Sm(ehaute) + Cy (0S(Onaute) + c0s 20p)) — AT Tuze ] (lIL.8)

Avec Cy = 27 fpas5eCZ,-
On peut ainsi en déduire la longueur électrique totale .4 de la ligne :

Beq = Opasse = arccos Aapcp (1. 9)
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Ainsi que I'impédance équivalente de la ligne de transmission chargée :

7 — |Basco (Ill. 10)

eq C

ABCD

Dans le contexte de I'anneau, le déphasage total recherché pour chaque ligne est de 6.4=90°.

Cependant, il n’est pas possible d’extraire directement Ohaute @ partir de I'expression de Aapcp car
I’équation est non linéaire. Une premiere approche consiste donc a positionner les capacités
superposées, au centre de la ligne (P =0). Ainsi, la résolution analytique se fait a travers la formule
(11.33) et on obtient alors

0 =2(0,_p+6p) = arctan; (1. 11)
haute 1-P P anbasse CZC

Les caractéristiques électriques équivalentes de la ligne de transmission chargée dépendent de
la valeur de I'impédance caractéristique Z. et de celle des capacités C ainsi que de leur position. Afin
de simplifier la représentation, I'impédance Z. est fixée a 50 Q, la Figure 111.15 représente la longueur
électrique équivalente de la ligne chargée en fonction de la position P des capacités pour différentes
valeurs de capacités normalisées Cy. La Figure .16 représente l'impédance caractéristique
équivalente de la ligne chargée dans les mémes conditions. Ces représentations exposent une
dépendance entre les grandeurs électriques équivalentes de la ligne de transmission chargée avec la
position des capacités. La Figure IlIl.15 démontre que la longueur électrique équivalente varie
légérement en fonction de la position P des capacités. La variation de la longueur électrique atteint un
maximum pour P=0,5.
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Figure II.15 Evolution de la longueur électrique équivalente de la ligne de transmission chargée en fonction de la position
des capacités de valeur: Cn=0,25;0,5; 0,75 et 1.

La Figure IIl.16 montre que I'impédance caractéristique équivalente de la ligne de transmission
évolue, quant a elle, de maniere monotone et croissante lorsque P augmente. L’évolution de
I'impédance est beaucoup plus marquée que celle de la longueur électrique. En effet, une capacité
normalisée Cx = 0,5 dont le positionnement P varie augmente la fréquence de résonance de la ligne.
L’écart le plus important (seulement 2%) est obtenu pour P =0,5. Cette méme valeur de capacité
conduit a une impédance caractéristique équivalente qui varie entre 30,9 Q pour une position P=0 et
44,7 Q pour P =1, soit une augmentation de 45%.
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Figure 111.16 Evolution de I'impédance caractéristique équivalente de la ligne de transmission chargée en fonction de la
position des capacités de différentes valeurs.

On démontre ainsi une possible dissociation des deux caractéristiques principales d’une ligne de
transmission que sont I'impédance caractéristique et la longueur électrique. En effet, la Figure 111.17
montre qu’en corrigeant la valeur de la capacité en fonction de sa position il est possible de modifier
la valeur de l'impédance caractéristique équivalente de la ligne tout en maintenant sa longueur
électrique équivalente a 90°. La correction de la capacité normalisée permettant ce maintien n’excede
pas 10% de sa valeur initiale déterminée de maniére analytique a P =0.
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Figure I11.17 Variation de I'impédance caractéristique équivalente et de la longueur électrique de la ligne en fonction de la
position P des capacités. La valeur de leur capacité Cx, initialement de 0,5, est corrigée afin de maintenir une longueur
électrique de la ligne a 90°.
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[11.D.1.b Calcul de la valeur des capacités en fonction de leur position
e Ligne de transmission sans capacité de miniaturisation

Dans I'exemple précédent nous avons calculé la longueur électrique Ghaute de chaque demi-ligne
en fonction d’'une valeur fixe de capacité. Celle-ci a ensuite été corrigée manuellement afin de
conserver un déphasage total 8.q de 90°. Nous allons a présent nous intéresser a déterminer la valeur
C des capacités a charger en fonction de la position P choisie. Cette valeur sera calculée afin que la
ligne chargée présente une longueur électrique équivalente 0.4 de 90° a la fréquence de travail (foasse)-
Ce raisonnement est beaucoup plus proche de I'implémentation technologique d’un circuit accordable
car il est beaucoup plus aisé de modifier la valeur d’'une capacité que de modifier une longueur
physique de ligne. Ces capacités peuvent étre appelées capacités d’accord.

Dans un contexte d’accordabilité en fréquence, on va considérer deux fréquences, la fréquence
haute pour laquelle la longueur électrique totale 8.4 = Bnaute = 90° et la fréquence basse a laquelle O

vaut alors Z2asse 4 gqpe,
haute

L’équation permettant de calculer cette capacité est la suivante :

Cf sin 26,_p sin 26p (111, 12)
2
Le polynéme du deuxiéme degré en C présente deux racines. La solution retenue est (lll. 13) car
elle permet de retrouver la topologie sans charge capacitive a I'état haute fréquence. En effet, cette
expression s’annule pour Byasse = 90° a la fréquence fhaute. Afin de simplifier I'écriture, on introduit 6 =

Appep (Wpgsse) = 0 = €08 Opgyre — Cn SIN Opgyre +

ehaute-

_ sinf —cos \/2 sin® P + tan? 6 — sin(2P@) tan 6 (I, 13)
" WpgsseZc(sin B sin PO cos PO — cos 6 sinZ(P8))

Ce calcul permet donc de maintenir la longueur électrique équivalente 8.q a 90° a la fréquence
fpasse PoUr toute position P des capacités C.

e Ligne de transmission avec capacités de miniaturisation

Nous allons considérer cette fois-ci la méme ligne mais a laquelle est ajoutée une capacité de
miniaturisation Cn, (Figure 111.18). Il a été observé dans le chapitre précédent que cette capacité permet
de réduire a la fois la fréquence de résonance de la ligne mais aussi son impédance caractéristique
équivalente. On va considérer ici que la capacité Crn est fixée et impose ainsi la longueur 6, = 6, _, +

GCP:

1
26, = arctan———— (1. 14)

T[f haute CmZ c

avec fraute 12 fréquence pour laquelle la ligne est uniquement chargée de la capacité de
miniaturisation Cp, et présente 90°.
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Figure 111.18 Ligne de transmission chargée d’une capacité de miniaturisation Cm et de deux capacités d’accord C a position
variable.

La formulation du premier coefficient de la matrice chaine équivalente ABCDeq, (lll. 15), est plus
compliqué mais sa forme est toujours un polynédme du deuxieme degré en C, le choix de la solution se
fait sur le méme critere.

Agpep =+ (Z:Cwpasse)? + b Z.Cwpgsse + € (I1. 15)
. sin26¢,_,sin26¢,

avec 2 c e (1. 16)

w

~mTbasse™¢ (sin 26, + sin(20,(1 — 2P)) — 2sin 20, _,)
Chw Z
b= —sin26, — % (cos 26, — cos(ZBCl_P) (1. 17)
C = Cos 29C—M51n296 (1. 18)
— —w/ 2 _
Ainsi c= R Vb*—dac (Ill. 19)
2awbassezc

Finalement, il est possible de controler 'impédance caractéristique d’une ligne de transmission
chargée symétriquement sans modifier sa longueur électrique en déplagant une capacité dont la valeur
est déterminée analytiquement par (lll. 19) dans le cas d’une ligne comprenant une capacité de
miniaturisation et par (lll. 13) dans le cas sans capacité de miniaturisation.

[11.D.1.c Dissociation des valeurs de capacités d’accord

Considérons la ligne chargée présentée sur la Figure 111.19 : c’est une ligne sans capacité de
miniaturisation comportant deux capacités positionnées de maniére symétrique mais dont les valeurs
sont dissociées et deviennent C; et C,. Nous allons de plus supposer que la somme C; + C; est
constante et égale a 2C, avec C calculée a partir de I'équation (lIl. 13). Ainsi, 2C dépend de la position
P et de la fréquence basse visée.

Zc:el—P Zc 'HP Zc reP ZC'01—P
—) )—‘—6) —<) )T) —
T C; C;
LY mew L
< ; i symétrie
1 P 0’

Figure 111.19 Schéma d’une ligne de transmission d’'impédance caractéristique Z. chargée de deux capacités C1 et C> dont la
position varie.
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La surface de la Figure 111.20 représente la variation de I'impédance équivalente de la ligne en
fonction de la position P (entre 0 et 1) et de la valeur de la capacité C; qui varie de 0 a 2C (la capacité
C, varie dans le méme temps de 2C a 0). On considére pour la simulation une impédance
caractéristique Z. de 50 Q, une fréguence haute (sans les capacités) de 60 GHz et une fréquence basse
(avec les capacités) de 45 GHz.

Zeq ()
A

50

NANANAY
SO ‘\‘\‘\

Figure 111.20 Impédance caractéristique équivalente de la ligne de transmission en fonction de la position P et du poids
C1/2C des capacités.

Comme montré précédemment, on vérifie que I'impédance caractéristique équivalente dépend
essentiellement de la position P mais il est également constaté qu’elle dépend légérement de la
répartition du poids des capacités (a travers C1/2C). Pour une position donnée, une variation inférieure
a 4% est relevée, le maximum étant observé pour P=1. L'impact sur la longueur électrique est
représenté sur la Figure IIl.21. De méme, un faible impact qui n’excéde pas 1,8% est observé dans cet
exemple.
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Figure 111.21 Longueur électrique équivalente de la ligne de transmission en fonction de la position P et de leur poids.
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Cette étude permet de conclure que le maintien de la somme des capacités chargées sur la ligne
de transmission suffit a maintenir la longueur électrique et I'impédance caractéristique équivalentes
(avec des variations inférieures a quelques %). Ce dernier principe servira de point de départ a la
correction de 'adaptation du filtre en anneau étudié dans la partie suivante.

[11.D.2Synthese de I'anneau doublement accordable

Afin d’obtenir un anneau accordable en fréquence centrale et en bande passante, la topologie
proposée est basée sur le résonateur en anneau chargé de capacités. La solution précédente, Figure
lIl.5, avec deux admittances accordables ne présentant pas suffisamment de degrés de liberté, des
capacités ont été introduites sur les lignes de transmission. En s’appuyant sur I'étude préliminaire, la
position de ces capacités va étre modifiée.

[1.D.2.a Ajout de capacités autour de I'anneau : constat empirique

® Résonateur en anneau sans capacités de miniaturisation

Nous allons dans cette partie modifier la topologie du filtre en anneau chargé pour étudier
I'influence de la position de la capacité sur les propriétés électriques du filtre. La Figure 111.22
représente I'anneau considéré. La position des capacités C.1 et Ci2 est représentée par la méme
guantité P comprise entre 0 et 1 telle que :

0, _,=(1-P) 6 (I1l. 20)

i1-p

et 0;,,=P-0; (11l 21)

ip =
avec 6; =0;,+6;,_,, pour i=1ou 2. Ainsi, a I'état haute fréquence, lorsque les capacités

accordables ne sont pas connectées, les 8; représentent les longueurs électriques des demi-c6tés de
I’'anneau.

ouT

Figure 111.22 Schéma électrique du résonateur chargé de capacités variables a position variable.

Dans une premiére approche on considére Ca1 = Ca2, elles vont permettre de fixer la fréquence
centrale de I'état basse fréquence. En les fixant a 63,4 fF, la fréquence fiasse €st choisie a 45 GHz pour
P=0. L’état haute fréquence a fhaute = 60 GHz vérifie 8; = 6, = 45°.

On choisit dans un premier temps de déplacer ces capacités tout en conservant leur valeur. La
Figure 111.23 montre I'évolution de la réponse de I'état basse fréquence et met en avant une
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augmentation de la bande passante lorsque la valeur de P augmente. Pour P=0, la bande passante
relative est de 14,6% alors qu’elle atteint 22,9% pour P=1. Parallelement, un léger décalage en
fréquence et une modification de I'adaptation sont observés.
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Figure I1l.23 Réponse de I'état basse fréquence pour différentes valeurs de P.
(Parametres d’entrée de la synthése pour I'état haute fréquence : fhaute = 60 GHz, f = 45 GHz et y =20 dB
Fréquence centrale de I'état basse fréquence : fhasse = 45 GHz)

Pour maintenir le controle en fréquence nous allons calculer les capacités a I'aide de I’équation
(1. 13). On remarquera que Ca; est différent de C,2 car I'équation prend en compte les paramétres
électriques de la ligne et en particulier la valeur de son impédance caractéristique (or Z; # Z2). Cette
équation prenant en compte l'influence de la position assure ainsi la stabilité en fréquence de la
réponse, représentée sur la Figure 1ll.24. On notera que la fréguence centrale est légérement
inférieure a 45 GHz, elle est de 44,85 GHz. Ce décalage refléte une petite différence, qui peut étre

négligée, entre la ligne de transmission chargée seule et le quart de la longueur électrique totale du
résonateur en anneau.

-10
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40 45 50 55 60
Fréquence (GHz)

Figure I11.24 Controle de la fréquence centrale de I'état basse fréquence lorsque P varie.

Pour contrdler I'adaptation on va proposer de modifier les capacités Ca1 et Caz, comme présenté
dans I'exemple de la Figure 111.13. Par ailleurs, I’étude préliminaire illustrée sur la Figure I11.21 a mis en
évidence que la longueur électrique équivalente d’'une ligne chargée de deux capacités dépend
principalement de leur somme (et non du poids de chacune). En s’inspirant de ce constat, nous allons
introduire une capacité de correction Ccr qui permettra de calculer Caicor = Ca1 + Ceor €t
Caz_cor = Caz - Ceor. Ainsi la somme des capacités chargeant I'anneau est maintenue constante. La
réponse du résonateur ainsi obtenu est représentée sur la Figure I11.25.
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Figure 111.25 Réponse du filtre accordable a I'état basse-fréquence pour: P=0, P=0,5, et P=0,9 adaptée a -20dB.

On constate que la fréquence centrale est correctement maintenue et que le choix de la capacité
de correction permet de stabiliser I'adaptation a la fréquence centrale basse a -20 dB. Les valeurs des
capacités utilisées sont rassemblées dans le Tableau Ill. 1.

Tableau Ill. 1 Valeurs des capacités d’accord pour différentes positions P.

Cal CaZ Ccor Cal_cor Caz_cor

P=0 54,1 fF 72,7 fF 8,8 fF 62,9 fF 63,9 fF
P=0,5 58,5 fF 78,6 fF 12 fF 70,5 fF 66,6 fF
P=0,9 55,4 fF 74,4 fF 26 fF 81,4 fF 48,4 fF

Remarque : Pour la position P=1 les capacités Ca1 et Caz se superposent sur les coins de I'anneau,
il n’est donc pas possible de corriger I'adaptation a I'aide de la dissociation Ca1/Caz2 pour P=1.

La Figure 111.26 représente, dans le cadre de notre exemple, la bande passante du résonateur en
fonction de la position P apres correction des valeurs de capacités C,1 et Caz afin de maintenir les

spécifications souhaitées (adaptation a -20 dB et fyasse = 45 GHz).

Bande passante relative (%)
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Figure 111.26 Bande passante relative a -3dB du résonateur en anneau en fonction de la position des capacités dont la valeur

a été réglée pour maintenir la fréquence centrale et I'adaptation en accord avec I'exemple traité dans cette partie.
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e Résonateur en anneau avec capacités de miniaturisation

Le controle de la bande passante démontré jusqu’a présent a pour point de départ un anneau
haute fréquence sans aucune capacité. Ce paragraphe s’intéresse a I'’étude d’un anneau comportant
des capacités de miniaturisation qui permette a la fois de réduire I'encombrement de la cellule mais
également d’utiliser des lignes de transmission d’impédances caractéristiques plus élevées (voir
Chapitre 2).

Soit sur la Figure IlIl.27 un anneau similaire au précédent mais doté de quatre capacités de
miniaturisation identiques Cn. De méme, le cahier des charges sera similaire a I'exemple précédent
(fraute=60 GHz, frasse=45 GHz). L'impédance caractéristique Z, est choisie a 50 Q, ainsi les capacités Cn
valent 69,3 fF en suivant I'équation (II. 32) et I'impédance caractéristique Z, est donc de 29,3 Q. La
longueur électrique 6, a I'état haute fréquence est fixée comme suit :

1 1
.. = —arctan———— 1. 22
c; = Zarc annmeZCi ( )

Et les capacités d’accord sont positionnées ainsi :
Qcil—P = (1_P)'9Ci (”|23)

p= p-gci (1. 24)

ouT

Figure I11.27 Schéma de I'anneau accordable comportant des capacités de miniaturisation.

De maniere analogue a I'exemple précédent sans capacité de miniaturisation, le calcul des
valeurs des capacités d’accord C,1 et C.z en fonction de la position puis I'ajout d’une capacité de
correction permet d’atteindre les résultats de la Figure 111.28 pour I'état basse fréquence. Ainsi, la
fréquence centrale est maintenue constante, la bande passante varie avec la position des capacités
d’accord et I'adaptation est maitrisée. L’'ensemble des valeurs des capacités est donné dans le Tableau
M. 2.
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Figure 111.28 Réponse a |'état basse fréquence du filtre accordable miniaturisé pour différentes valeurs de P.

Tableau Ill. 2 Valeurs des capacités utilisées pour I'anneau miniaturisé avec différentes positions P.

Cal CaZ Ccor Cal_cor CaZ_cor

P=0 42,2 fF 60,4 fF 7,3 fF 49,5 fF 53,1 fF
P=0,5 53,3 fF 72,8 fF 11 fF 64,3 fF 61,8 fF
P=0,9 53,4 fF 71,8 fF 26,4 fF 79,8 fF 45,4 fF

L'allure de la réponse fréquentielle de I'anneau miniaturisé est similaire a celle de I'anneau sans
capacité de miniaturisation. On remarque néanmoins une dynamique en bande passantes accessibles
différente, voir Figure 111.29, ou I'adaptation est fixée a 20dB pour chaque position.

24 -
f\g —— Miniaturisé
[=) s . 7
< ---- Non-miniaturisé
o 22
=)
s
£ 20
3
=
; 18
©
a,
Z 16
=
©
= 14

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

Figure I11.29 Bande passante relative a -3dB du résonateur en anneau miniaturisé en fonction de la position P des capacités.

En conclusion, en plus des avantages déja évoqués (compacité et valeurs d’impédances
caractéristiques), I'anneau intégrant des capacités de miniaturisation offre une dynamique plus
importante en bande passante accessible en fonction de la position des capacités. Cependant, pour
atteindre des spécifications convenables en particulier sur I'adaptation, I'introduction d’une capacité
Ceor réglée empiriquement est nécessaire.

[11.D.2.b Calcul de la capacité de correction par approximations

Les équations établies au début de cette partie ont permis d’assurer une stabilité en fréquence

de la réponse du filtre. Cette stabilité est vérifiée pour toute fréquence basse fiasse Choisie et pour toute
valeur de la position P.
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Cependant il a été montré que I'adaptation de la réponse du filtre dépend de la position P des
capacités d’accord ainsi que de la miniaturisation du filtre. Une capacité Ccor a été introduite afin de
modifier la valeur des capacités implémentées et donc de corriger I'adaptation dans la bande. La prise
en compte, d’un point de vue synthese, de I'adaptation précise demande une analyse totale du circuit.
La synthése exacte du résonateur en anneau accordable, qui comprend 12 capacités s’il est miniaturisé
ou 8 capacités sinon, est trop compliquée a établir. Il est donc difficile de déterminer la capacité de
correction Ceor de maniere analytique. Ce travail s’oriente donc vers une approximation de cette
capacité afin de maintenir un niveau d’adaptation convenable pour tout P.

La méthode permettant de corriger I'adaptation au moyen de la capacité Ccor présente le défaut
de ne pas pouvoir corriger 'adaptation lorsque P=1. Dans ce cas, les capacités d’accord Cai_cor €t Caz cor
se superposent dans les coins de I'anneau et I'ajout/soustraction de la capacité de correction Ceor n'a
plus d’influence. Ceci s’observe sur la Figure 111.30 : plus P s’approche de la valeur 1, plus une valeur
importante de capacité de correction est nécessaire pour parvenir a ajuster I'adaptation dans le cas
P=1.

75 T
| —— Miniaturisé
Il —— Non-miniaturisé
50 —+
E |
S
25 +
0 +————tr—r—
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
Position

Figure 111.30 Valeur de la capacité de correction Ccor en fonction de la position.
(Parametres d’entrée de la synthese pour I'état haut : fhaute = 60 GHz, f; = 45 GHz et y =20 dB
Etat bas : foasse = 45 GHz)

Le seul moyen d’assurer une réponse adaptée pour P=1 est de sur-adapter I'anneau a la
fréquence haute. La Figure 11.31 montre comment évolue I'adaptation a la fréquence basse pour P=1
en fonction du décalage fréquentiel. Ceci permet de définir I'excursion maximale possible pour
respecter une valeur d’adaptation donnée. Dans la suite, I'adaptation de I'état haute fréquence est
fixée a 60dB ce qui permet d’assurer une adaptation meilleure que 20dB pour P=1 pour une fréquence
basse comprise entre fhaute €t 0,74* fraute SOit une excursion de 26%.
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Figure 111.31 Evolution de I'adaptation a la fréquence basse lorsque P = 1 en fonction du décalage fréquentiel pour des
valeurs d’adaptation a la fréquence haute entre 20 et 60 dB.

Afin d’étudier I'évolution de la capacité de correction dans un cas général, la capacité associée
normalisée suivante sera considérée : C;, .o = Cror@WnauteZo avec Zg = 50Q.

La Figure 111.32 représente, pour différents décalages en fréquence, I'évolution de la capacité de
correction en fonction de la position P afin de satisfaire une adaptation constante égale a celle pour
P=1. On remarque que plus le décalage en fréquence est important, plus la valeur de la capacité de
correction semble dépendre de la position P des capacités d’accord. Cette dépendance est
relativement négligeable pour des décalages en fréquence inférieurs a 20% de la fréquence haute.

0,5 T
0,4 +
03 T 33%
& -
0,2 '/25%
0,1 -5 ‘17%
- 8%
0 e B e Eo e |
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1

Figure 111.32 Evolution de la correction normalisée permettant de maintenir un niveau d’adaptation constant quelle que soit
la position P entre 0 et 1 et pour différentes valeurs de décalage fréquentiel.

Sachant qu’il n’est pas nécessairement important d’obtenir une adaptation constante mais
plutot une adaptation suffisante pour I'ensemble des cas considérés, il est souhaitable de simplifier le
plus possible I'expression de Cn_cor. Si cette derniére est supposée constante et égale a sa valeur pour
P=0 (choisie pour atteindre la méme adaptation que le cas non contrélé P=1), I'adaptation obtenue en
fonction de P est représentée sur la Figure 111.33. Ainsi, les décalages en fréquence doivent étre
maintenus inférieurs a 20% pour des niveaux d’adaptation supérieurs a 20 dB quelles que soient les
capacités d’accord.
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Figure 111.33 Adaptation a la fréquence centrale en fonction de la position des capacités d’accord avec une capacité de
correction fixée pour chaque décalage fréquentiel.

On trace alors sur la Figure 111.34 la valeur de la capacité de correction normalisée en fonction

du décalage en fréquence normalisé. La régression linéaire de cette courbe donne une droite de pente
0,08
02"

0,08 -

0,06

E
50,04
Q

0,02

0 0,05 0,1 0,15 0,2
Af/fhau'(e

Figure I11.34 Evolution de la capacité de correction en fonction du décalage fréquentiel. Cette correction est choisie pour
assurer la méme adaptation pour P=0 et P=1.

Jusque-la le premier zéro de transmission de I’état haute fréquence était supposé constant tel
que f, = 0,75 * frqute- La Figure 11135 illustre I'évolution de la capacité de correction normalisée en
fonction du décalage en fréquence pour différentes valeurs de la fréquence du premier zéro de
transmission. On observe que la bande passante a une influence sur la valeur de la capacité de
correction a considérer. En effet, plus le zéro de transmission est éloigné de la fréquence centrale, en
d’autres termes plus la bande passante est grande, plus les valeurs de la capacité de correction sont
importantes.
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Figure I11.35 Valeur de la capacité de correction normalisée telle que I'adaptation pour P=0 soit la méme que pour P=1, en
fonction du décalage en fréquence et ce pour différentes positions du premier zéro de transmission.

Cette approximation mene donc a I'expression suivante de la capacité de correction normalisée :

Cn corl Af
€07 p=0 et =0,2
= Trauee 2, _Bf (1. 25)
n_cor — 0 2
’ fhaute
avec Cn_wr|P=0 et A 0o la valeur de la capacité normalisée de correction relevée pour un décalage
fhaute

en fréquence de 20% de la fréquence haute et permettant d’avoir la méme adaptation de la réponse
pour P=0 que pour P=1.

Ce calcul permet d’avoir une synthése de I'anneau accordable satisfaisante pour tout décalage
en fréquence inférieur ou égal a 20% de la fréquence haute avec seulement un relevé de capacité
dépendant de la bande passante de I'état haut. En effet cette capacité dépend de la position du
premier zéro de transmission choisi dans la synthése. La Figure 111.36 représente la relation entre la
capacité a relever et la valeur normalisée de la position de zéro de transmission :

fyn= Thaute = J2 (111 26)
fhaute
0,1 +
[ BPr=30% —>»
0,08 +
C BPr = 8%
_ 0,06 N
g i O
: [
< 0,04
[ A
0,02 _ ~~ | Approximation linéaire
0 e e B B R |
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,3

Figure 111.36 Capacité normalisée de correction (méme adaptation pour P=0 que pour P=1) en fonction de la position du
premier zéro de transmission de |’état haute fréquence pour un décalage en fréquence de 20%.

La bande passante minimale de 8% a été choisie en fonction du cas ol la structure présente trop
de pertes. La bande passante maximale a été choisie de maniere a rester dans le contexte de moyenne-
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faible bande. Elle est relativement grande par rapport aux bandes passantes usuellement visées par
cette topologie.

On remarque a nouveau qu’une approximation linéaire de la courbe représentée sur la Figure
[11.36 est possible. Cette approximation linéaire permet de s’affranchir d’un relevé de capacité de
correction et ainsi de proposer une approximation totale de la synthése de I'anneau accordable. La
capacité de correction est alors:

_ <Cn cor|30% Af
Ceor =

2 “fon" )'Zowh . (m. 27)
fz_n|30% = fhaute aute

0,09396 . fhaute - fz . fhaute - fbasse
0,2864 fhaute fhaute

Ainsi, I'ensemble des équations permettant de dimensionner I’'anneau accordable ont été
déterminées pour :
» une position P des capacités d’accord quelconque

(afin d’exploiter au maximum I’excursion en bande passante permise par la topologie)

Donc Ceor = ( ) " ZyWhaute

= des décalages en fréquence inférieurs a 20% de la fréquence fhaute
(pour conserver une adaptation correcte a P=1 et donc sur I’ensemble des bandes passantes
accessibles)

» des bandes passantes de I'état haute fréquence comprises entre 8% et 30%
(pour limiter les pertes dans la bande et rester dans le contexte moyenne-faible bande)

» une adaptation de I’état haute fréquence de -60dB a sa fréquence centrale
(pour permettre un décalage en fréquence maximisé tout en conservant une adaptation
correcte a P=1 et donc sur I’ensemble des bandes passantes accessibles)

* un anneau miniaturisé imposant I'impédance caractéristique Z, = 50€
(choix effectué pour retirer I'influence d’une variable, nous verrons par la suite qu’en ajustant
Z: on obtient une flexibilité supplémentaire)

L'approximation linéaire majore la valeur de capacité de correction nécessaire. Or une
augmentation mene a une meilleure adaptation donc I'approximation reste suffisante tant que la
réponse ne devient pas sur-couplée (en effet, une réponse sur-couplée introduit des pertes dans la
bande). Sur la Figure 11135, le cas le plus critique correspond a f, = 0,771 - f,qute, SOit une bande
passante de 22% et pour des décalages en fréquence assez faibles (5,5%). L'observation de I’adaptation
a P=0, position pour laquelle la réponse a le plus de risque d’étre sur-couplée, ne conduit pas a une
réponse pouvant causer des pertes dans la bande, I'approximation linéaire est donc satisfaisante.
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Figure I11.37 Tracé de I'adaptation a la fréquence centrale en fonction du décalage en fréquence avec P=0.

[11.D.2.c lllustration de la synthése

Le Tableau lll. 3 expose le potentiel de la topologie du résonateur en anneau accordable en
termes de décalage en fréquence, bande passante accessible et adaptation. A partir d’un état haute
fréquence défini et fixe (trois valeurs de bandes passantes sont considérées), les courbes représentent
I’évolution de I'état basse fréquence en fonction du décalage en fréquence pour différentes valeurs de
la position P. La bande passante (relative et naturelle) ainsi que le niveau d’adaptation a la fréquence
centrale basse sont exposés. On notera que la bande passante relative est égale a la bande passante
naturelle normalisée par la fréquence foasse-

Ainsi, le déplacement des capacités d’accord le long de la ligne (variation de P) permet un
décalage en fréquence avec maintien de la bande passante relative ou naturelle (au choix du
concepteur en fonction de I'application visée) tout en conservant une adaptation a la fréquence
centrale convenable. De plus, si I'adaptation exigée est de I'ordre de 15dB alors on peut viser des
décalages en fréquence légérement supérieurs a 20%.

Les courbes du Tableau IIl. 3 sont tracées pour une impédance caractéristique Z¢, = 50( donc
avec la présence d’une capacité de miniaturisation. On rappelle (voir Figure 111.29) que la présence
d’une capacité de miniaturisation permet d’augmenter la dynamique de bande passante accessible en
fonction de la variation de la position P. Le méme calcul de capacité de correction est appliqué sur
I’anneau sans capacités de miniaturisation et conduit a La Figure 111.38 dans le cas d’un état haute
fréquence a 12% de bande. La dynamique en bande passantes accessibles est réduite et la position P

des capacités d’accord ne permet plus de modifier suffisamment la bande passante de |'état basse
Af

fhaute

fréquence afin qu’elle soit égale a celle de I'état haute fréquence ( = 0 ). Néanmoins I'adaptation

est convenable sur, a peu pres, le méme domaine de définition.
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Tableau lll. 3 Bande passante et adaptation de I'état basse fréquence en fonction du décalage en fréquence normalisé pour différentes valeurs de la bande passante de I'état haute fréquence (8%, 12% et 18%).

Bande passante a I'état haute fréquence de 8%

Bande passante a I'état haute fréquence de 12%

Bande passante a I'état haute fréquence de 18%

11
10
<9
Bande passante S
. ’ ~
relative de I'état % 8
basse fréquence
7
6
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0 0,05 01 0,15 0.2 0,25 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
Af/ﬁ\aute Af/ﬁlaute Af/ﬁlaute
0,09
0,08
Bande passante g 3 g
=1 = =
naturellle u§0’07 § §
normalisée de & = &
L, m m /m
I’état basse 0,06
fréquence
0,05 A+ 0,07 0,1 Ty
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
Af/ﬁlaute Af/fhaute Af/fhaute
-10 -10 -10
p=1 P=1 P=1
-15 + P=0, -15 4+ p=0,75 -15 + p=0,75
= P=0 = P=0,5 = -
m , o) , o) P=0,5
S 20 ¢ pog2s S 20 % pog2s S 20 pgas
L 2 P=0 g P=0 4 =
Adaptation a la < B <~ B <& B p=0
fréquence basse ® 30 € 30 € 30
%] wn %]
-35 -35 -35
40 Fdhy 40 oA 40 i ,
0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25 0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
Af/fhaute Af/ﬁ\aute Af/ﬁxaute
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Figure I11.38 Evolution de I'état basse fréquence en fonction du décalage en fréquence pour différentes valeurs de P. Bande
passante en valeur relative (a) et naturelle normalisée (b), adaptation (c). L’état haute fréquence présente une bande
passante de 12% sans capacités de miniaturisation (Zc1=14,1 Q et Z2=12,3 Q).

On a donc présenté une synthése compléte du résonateur en anneau accordable en fréquence
et en bande passante. Cette accordabilité est réalisée par la modification de la valeur des capacités
chargées ainsi que de leur position. La variation de la position correspond a un déplacement des
capacités et peut étre implémentée technologiquement au moyen de capacités commutées par
exemple.

[11.D.2.d Astuce de conception

Au vu des courbes du Tableau lll. 3, il apparait difficile d’effectuer une large variation de bande
passante pour un décalage fréquentiel faible entre deux états. En effet, au vu de la Figure 111.39, les

= de 6%, une bande
haute

passante de 10,1% a I'état haute-fréquence et 15,3% a I’état basse-fréquence. En effet, pour cet état
haut (10,1%), les bandes passantes sont comprises entre 9,4% et 11,5%.

spécifications suivantes ne peuvent étre atteintes : un décalage en fréquence
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Figure 111.39 Ensemble des bandes passantes réalisable a partir d’'un état haute-fréquence présentant une bande passante
de 10,1%.

Il suffit alors de dimensionner le résonateur vers une fréquence plus élevée que fhaue COMMe
illustré sur la Figure 111.40. Dans ce cas précis, un anneau con¢u a 12% de bande passante avec une
fréquence centrale fin = 1,17*fhaute €t Une capacité de miniaturisation permettant de fixer Z;, = 500
permet de choisir fhaute = 0,85%fin €t foasse = 0,8*fin et donc de respecter le cahier des charges foasse =

A —
0,94*fhaute- On notera % = ftfh—f avec, dans notre cas, f= fhaute OU f = foasse.
th th

Une maniére de se représenter physiquement ce concept est de considérer une grande capacité
de miniaturisation a la fréquence fhaute (puisqu’a la position P=0 les capacités d’accord se superposent
au niveau de la capacité de miniaturisation). Le décalage en fréquence est alors effectué non plus en
se contentant d’ajouter des capacités d’accord mais également en déplacant en partie cette grande
capacité de miniaturisation. A I'état basse-fréquence, il restera au milieu des co6tés de I'anneau la
capacité de miniaturisation dimensionnée pour le résonateur a la fréquence fi et I'intégralité de la
charge capacitive restante sera dans les coins de I'anneau (P=1).

Comme précédemment, cette méthode permet d’obtenir une adaptation satisfaisante tant que
le décalage entre fuasse €t fun se limite a 20%. Il existe donc un écart maximal entre les bandes passantes
a I'état haute et basse fréquence. Cependant, la méthodologie et les limitations de cette technique
consistant a considérer la capacité de miniaturisation comme « déplagable » n’est pas abordée dans
ce manuscrit.

fhaute fbasse 1 1

14 fth =11 7*fhaute

0 0,05 0,1 0,15 0,2 0,25
Afenl fin

Figure 111.40 lllustration du surdimensionnement de I'anneau a la fréquenceﬁh pour pouvoir satisfaire le cahier des charges.



105

[11.D.3Implémentation en technologie intégrée en bande D

La synthése de filtre accordable en fréquence et en bande passante présentée dans ce chapitre
va étre validée par I'implémentation technologique. Afin de simplifier cette étape, aucun élément
d’accord ne sera effectivement implémenté. Les différents états de 'anneau accordable seront donc
réalisés a l'aide de capacité MIM intégrées. Ainsi, I'anneau aura toujours les mémes dimensions
physiques, seules les valeurs des capacités ou leur position différeront pour chaque circuit.

La cellule de base est congue pour résonner a la fréquence de 155 GHz avec une bande passante
de 12%. Elle correspond a I'état haute-fréquence et ne comporte donc pas de capacités d’accord.
Néanmoins, des capacités de miniaturisation ont été introduites afin de fixer I'impédance
caractéristique Z¢, a 50(). Différentes fréquences centrales sont visées a 145 GHz, 135 GHz et 125 GHz.
L’excursion en fréquence est inférieure a 20% de la fréquence haute. L’'ensemble des bandes passantes
accessibles est illustré a la Figure 111.41. Pour chaque décalage en fréquence, la bande maximale est
atteinte lorsque les capacités d’accord sont dans les angles (P=1) et la valeur minimale lorsqu’elles se
sont superposées aux capacités de miniaturisation (P=0)

BP accessibles

9 4 ! ! ! ! } ! ! ! ! } ! L L L i
0 10 20 30
Af(GHZ) fbasse
} } t >
155 GHz 145 GHz 135 GHz 125 GHz

Figure 111.41 Représentation des bandes passantes relatives réalisables en fonction du décalage en fréquence.

Afin d'illustrer les possibilités de la topologie et de sa synthése nous allons réaliser différents
circuits démontrant la possibilité de changer la fréquence centrale tout en maintenant la bande
passante relative ou naturelle. A une fréquence basse fixe, la variation de bande passante relative en
fonction de P sera également observée. L’ensemble de ces objectifs est représenté sur la Figure 111.42
(a) en bande passante relative et (b) en bande passante naturelle. Les différents circuits a réaliser sont
représentés par des points colorés avec le code couleur suivant :

- En bleu les circuits démontrant le maintien de la bande passante relative a 13,5% pour une
fréquence centrale basse de 145 GHz a 125 GHz.

- En vert les circuits démontrant le maintien de la bande passante naturelle a 17 GHz pour
une fréquence centrale basse variant de 145 GHz a 125 GHz.

- En rouge les circuits démontrant le maintien de la bande passante relative a 12% sur
I’ensemble de la gamme de fréquence (de la fréquence haute a 155 GHz jusqu’a la fréquence
basse la plus éloignée soit 125 GHz) et ce pour une méme position P. Il s’agit d’un cas
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particulier dépendant de I'état haute fréquence fixé. Ici, cette position particuliere est a
P=0,37.

- Enviolet les circuits montrant les bandes passantes limites accessibles (pour P=0 et P=1) a
135 GHz.

~

BPn (GHz)
=R
[52 Be Y

=
w

9 /" 12—t
0 10 20 30 0 10 20 30
Af[GHZ) fbus.\e Af(GHZ) flmsse

} 4 4 1 I

I t t t >
155 GHz 145 GHz 135 GHz 125 GHz 155 GHz 145 GHz 135 GHz 125 GHz

(a) (b)
Figure 111.42 Représentation de I'ensemble des circuits a réaliser par leur bande passante relative (a) et naturelle (b) en
fonction du décalage en fréquence.

t T

[11.D.3.a Conception de |'état haute fréquence

Comme présenté précédemment, afin d’atteindre une excursion en fréquence importante, il est
nécessaire de choisir une adaptation forte a I'état haute fréquence. Ainsi, I'état haute-fréquence a
155 GHz avec une bande passante de 12% est choisi pour présenter une adaptation de 60 dB grace la
synthése du chapitre 2 a la partie 11.B.3.c.

Les parametres électriques de I'anneau a I'état haute fréquence sont présentés a la Figure 111.43.

A4
—
ZCZ 19C2 fCZ
—
ZCl ) 9C1
A4
H N2
C;
—|—|:|—_|—|:|—
e
Y BPR; 45 ZC1 ZCz 061 9C2 ¢, C;
60 dB 12% 50Q 29,6 Q 22,7° 29,9° 40,4 fF

Figure I1l.43 Parametres électriques a 155 GHz du filtre a I’état haute fréquence.
Parametres de la synthese : fc = 155 GHz, f; = 125,65 GHz, y = 60 dB.

La Figure 111.44 représente la cellule haute-fréquence, seules les valeurs et position des capacités
d’accord (non visibles sur la photographie) different en fonction de I’'excursion visée. Les filtres ont
alors une surface de 0,03 mm?2. La capacité de miniaturisation implémentée a pour dimension 6,25 x
6,25 um?2,



107

Figure 11l.44 Photographie de la cellule haute fréquence.

Le banc de mesures et le deembedding effectués sont similaires aux mesures présentées dans
le deuxieme chapitre. Les mesures superposées aux simulations sont représentées sur la Figure I11.45.
On observe un trés bon accord entre la simulation et la mesure. L’état haute fréquence présente une
bande passante de 11,8% avec des pertes de 4,5dB, soit 0,4dB inférieures aux simulations. Cet écart
de pertes peut étre expliqué par I'utilisation en simulation d’'une conductivité plus mauvaise qu’en

réalité.
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Figure 111.45 Parametres S de I'anneau a I’état haute fréquence.

[11.D.3.b Maintien de la bande passante relative a 13,5%

Dans un premier temps, un maintien de la bande passante relative a 13,5% est démontré pour
différentes fréquences centrales de 145 GHz, 135 GHz et 125 GHz.

La méthodologie de conception utilisée, représentée par le diagramme sur la Figure I11.46, est
simple : la premiére simulation est effectuée a la fréquence basse d’intérét, 135 GHz par exemple. La
position des capacités d’accord est ajustée pour atteindre la bande passante souhaitée. Cette
modification, non systématique, ne dépasse jamais 5,5% de la valeur prévue par la synthese.
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Entrée: Etat haute-fréquence
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Figure Ill.46 Méthodologie de réglage du filtre accordable en bande passante et en fréquence centrale.

La valeur et la position des capacités d’accord permettant ce maintien de bande passante
relative sont présentées sur le Tableau lll. 4. Ca1_synth €t Caz_synth SONt les valeurs des capacités d’accord
données par la synthése. Ca1 final €t Caz_final SONt les valeurs des capacités d’accord implémentées dans
les structures. |l est a noter que les capacités ont été imposées carrées.

Tableau Ill. 4 Valeur et position des capacités d’accord des filtres présentant une bande passante de 13,5%.

P, final Cal_synth CaZ_synth Cal_final CaZ_final W_Cal W_CaZ

145 GHz 0,7 6,10 fF 6,30 fF 5,93 fF 6,43 fF 2,33 um 2,43 pm
135 GHz 0,6 12,64 fF 13,39 fF 13,31 fF 13,48 fF 3,54 pm 3,56 pm
125 GHz 0,5 19,99 fF 21,72 fF 20,33 fF 21,61 fF 4,40 pm 4,54 um

Les schémas représentés sur la Figure IIl.47 permettent de situer la position des capacités
d’accord ainsi que leur dimension relative approximative.
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(a) (b) (c)

Figure 111.47 Schéma des filtres réalisés a 145 GHz (a), 135 GHz (b) et 125 GHz (c).

La Figure 111.48 expose les mesures des parametres S de ces trois filtres superposés a leur
simulation. L’accord est tres bon et les mesures présentent légérement moins de pertes que les
simulations. L’adaptation est bien respectée et aucun décalage en fréquence n’est noté. La
superposition des mesures sur la Figure 111.49 permet de confirmer la stabilité en bande passante
relative.

SN _
-10 -10 \

-20 -20

-30 \ -30
-40 -40
105 115 125 135 145 155 165 175 105 115 125 135 145 155 165 175
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(a) (b)

Figure 111.48 Parameétres des circuits avec une bande passante de 13,5% : (a) transmission, (b) réflexion. Simulations en
pointillés et mesures en trait plein.
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Figure 111.49 Comparaison des bandes passantes relatives mesurées.

Le Tableau lll. 5 résume les performances simulées et mesurées de I'ensemble des filtres avec
13,5% de bande passante. On peut observer que I'écart entre les bandes passantes simulées et
mesurées augmente avec le décalage en fréquence. Il y a donc une réduction de la fiabilité des
simulations HFSS pour de forts décalages en fréquence souhaités.
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On peut néanmoins noter que les fréquences centrales sont respectées donc la valeur simulée

des capacités a la fréquence centrale est fiable.

Tableau lll. 5 Performances électriques simulées et mesurées des filtres présentant 13,5% de bande passante.

fe BP:relative BPraturelle Pertes Adaptation @f:
145 GHz Simulation 145,5 GHz 13,5% 19,7 GHz 4,5dB 34 dB
Mesure 145,5 GHz 13,4 % 19,5 GHz 3,9dB 27 dB
135 GHz Simulation 135,5 GHz 13,5% 18,3 GHz 4,9 dB 26 dB
Mesure 135,5 GHz 13,1% 17,8 GHz 4,1dB 24 dB
125 GHz Simulation 126 GHz 13,5% 16,9 GHz 5,3dB 19 dB
Mesure 126 GHz 12,7 % 16 GHz 4,2 dB 19 dB
[1.D.3.c Maintien de la bande passante naturelle a 17 GHz

Dans un second temps, trois filtres présentant une bande passante de 17 GHz a 145 GHz,
135 GHz et 125 GHz vont étre réalisés.

La méthodologie de conception est la méme que celle utilisée précédemment. De faibles
modifications de la valeur des capacités d’accord sont aussi effectuées afin d’ajuster la réponse. Ces
modifications sont du méme ordre de grandeur (autour de 2% de la valeur et jamais plus de 4,3%).

Le Tableau lll. 6 rassemble la position et la valeur des capacités d’accord utilisées. On peut noter
que le filtre a 125 GHz est le méme que celui présenté précédemment. La Figure I11.50 Schématise la
position des capacités d’accord ainsi que leur dimension.

Tableau Ill. 6 Valeur et position des capacités d’accord des filtres présentant une bande passante de 17 GHz.

P C al_synth C a2_synth Ca 1_final CaZ_final W_ Cal W_ CaZ
145 GHz 0,25 4,92 fF 5,19 fF 5,14 fF 5,36 fF 2,16 um 2,21 um
135 GHz 0,4 11,68 fF 12,48 fF 11,96 fF 12,62 fF 3,35 um 3,44 um
125 GHz 0,5 19,99 fF 21,72 fF 20,33 fF 21,61 fF 4,40 um 4,54 um
| L | L [ ] | []
| | | | | |
| L] | L] [ ] | [ ]

(a) (b) ()

Figure I11.50 Schémas des filtres réalisés a 145 GHz (a), 135 GHz (b) et 125 GHz (c).

La Figure 11.51 expose les mesures des parameétres S de ces trois filtres superposés a leur
simulation. On observe de nouveau un tres bon accord entre la mesure et la simulation. La
superposition des mesures sur la Figure 111.52 montre une stabilité correcte de la bande passante
naturelle pour les trois réponses.
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Figure II1.51 Parameétres de transmission (a) et de réflexion (b) simulées en pointillés et mesurés en trait plein des circuits
réalisés avec 17 GHz de bande passante.
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Figure I1l.52 Comparaison des bandes passantes naturelles des circuits réalisés.

Le Tableau lll. 7 résume les performances simulées et mesurées de I'ensemble des filtres avec
17 GHz de bande passante. On observe de nouveau une décroissance de la bande passante en fonction
de I'augmentation du décalage en fréquence. La fréquence centrale et |'adaptation sont trés bien
respectées.

Tableau lll. 7 Performances électriques simulées et mesurées des filtres présentant 17 GHz de bande passante.

fC BP:elative BPraturelle Pertes Adaptation @fc
145 GHz |—>mulation 145 GHz 11,8% | 17,1GHz | 5,2dB 34 dB
RIESIE 144GHz | 11,6% | 16,8GHz | 4,6dB 33 dB
135 GHz |>imulation | 1357GHz | 125% | 169GHz | 4,9dB 24 dB
Mesure 1355GHz | 12,2% | 16,5GHz | 4,1dB 23 dB
125 GH | Simulation | 126GHz | 135% | 169GHz | 53dB 19dB
Mesure 126 GHz 12,7 % 16 GHz 4,2 dB 19 dB

[11.D.3.d Maintien de la bande passante relative pour une méme position P

Trois autres filtres sont congus, a 145 GHz, 135 GHz et 125 GHz, pour présenter une bande
passante relative stable a 12%. La particularité de ces filtres est que leur capacités d’accord ont la
méme position P=0,37. Cette position permet, dans notre cas, de maintenir la bande passante de |'état
haute fréquence.

La méthodologie est de nouveau trés proche a ceci pres que la position est maintenue identique
pour chaque filtre. Seules les valeurs de capacités sont légérement ajustées. Le Tableau lll. 8 rassemble
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la position, fixée a 0,37, et la valeur des capacités d’accord utilisées. Ces informations sont
schématisées sur la Figure 111.53 ou seule la taille des capacités d’accord varie. On ajoute le filtre a I'état
haute fréquence (sans capacité d’accord) puisqu’il présente la méme bande passante relative.

Tableau Ill. 8 Valeur et position des capacités d’accord des filtres présentant une bande passante de 12% pour une
position P =0,37.

P | Cal_synth | CaZ_synth | Cal_fi nal | Ca2_fi nal | W_ Cal | W_ CaZ

155 GHz Non applicable car pas de capacité d’accord
145 GHz 0,37 5,29 fF 5,55 fF 5,51 fF 5,71 fF 2,24 um 2,28 um
135 GHz 0,37 11,50 fF | 12,31fF | 12,17fF | 12,47fF | 3,38um | 3,42 um
125 GHz 0,37 18,97 fF | 20,71fF | 19,79fF | 20,70fF | 4,34um | 4,44 um

u

[ | [ |
u
(a)

(b) (c) (d)

Figure 111.53 Schéma des filtres réalisés a 155 GHz (a), 145 GHz (b), 135 GHz (c) et 125 GHz (d).

La Figure 111.54 expose les mesures et simulations des parametres S de ces quatre filtres. L’accord
est tres bon et la stabilité de la bande passante relative, représentée sur la Figure 111.55, est bien
démontrée avec de nouveau une bande tres légerement réduite a 125 GHz. Le Tableau lll. 7 résume
les performances de I'ensemble des filtres avec 17 GHz de bande passante.
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Figure 111.54 Parameétres de transmission (a) et de réflexion (b) simulées en pointillés et mesurés en trait plein des circuits
réalisés avec 12% de bande passante.
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Figure I11.55 Comparaison des bandes passantes relatives des circuits réalisés.

Tableau Ill. 9 Performances électriques simulées et mesurées des filtres présentant 12% de bande passante.

fc Bprelative Bpnaturelle Pertes y@ff

155 GHz Simulation 155 GHz 12 % 18,7 GHz 4,9 dB 35dB
Mesure 155 GHz 11,8 % 18,3 GHz 4,5 dB 41 dB

145 GHz Simulation 145,4 GHz 12,2 % 17,7 GHz 5,0 dB 35dB
Mesure 144,5 GHz 11,9% 17,3 GHz 4,5 dB 32 dB

135 GHz Simulation 135,7 GHz 12,1 % 16,4 GHz 5,5 dB 27 dB
Mesure 135,5 GHz 115% 15,5 GHz 4,7 dB 29 dB

125 GHz Simulation 126 GHz 12,2 % 15,3 GHz 5,8 dB 20 dB
Mesure 126 GHz 11,4 % 14,3 GHz 4,9 dB 21dB

l11.D.3.e Effet de la position des capacités sur la bande passante

Dans cette partie, nous allons considérer I'état haute fréquence a 155 GHz et quantifier la

dynamique de bande passante réalisable a une fréquence centrale basse donnée, ici 135 GHz. Pour
cela nous allons concevoir un filtre dont les capacités d’accord sont confondues avec la capacité de
miniaturisation (P=0) et un dont les capacités d’accord se superposent au niveau des coins de I'anneau
(P=1). L'ensemble des dimensions électriques est présenté sur le Tableau lll. 10.
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Figure 111.56 Représentation schématique des filtres a 135 GHz ayant pour position des capacités P=0 (a) et P=1 (b).

Tableau Ill. 10 Valeur des capacités d’accord des filtres présentant la bande passante minimale et maximale accessible

a 135 GHz.
Cal_synth CaZ_synth Cal_final CaZ_final
P=0 9,23 fF 9,95 fF 8,97 fF 10,21 fF
P=1 12,69 fF 13,73 fF 12,69 fF 13,73 fF

Les mesures superposées aux simulations de ces deux filtres sont exposées sur la Figure 111.57.
L'accord est trés bon avec des pertes plus faibles pour les mesures que pour les simulations. Afin de
mieux percevoir I’évolution de la bande passante en fonction de la position, on superpose, sur la Figure
I11.58, les parameétres S21 mesurés de ces circuits ainsi que de deux autres, un vérifiant P=0,37 et un
autre P=0,6. On peut constater que la bande passante varie trés nettement en fonction de la position
des capacités d’accord.

15211 (dB)
15211 (dB)

105 115 125 135 145 155 165 175 105 115 125 135 145 155 165 175
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

(a) (b)

Figure 111.57 Mesures et simulations des paramétres S des filtres avec P=0 (a) et P=1 (b).
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Figure 111.58 Comparaison des parameétres de transmission des filtres résonant a 135 GHz dont la position des capacités
d’accord varie.
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Le Tableau Ill. 11 résume les caractéristiques électriques des filtres comparés précédemment.
On mesure donc une dynamique de bande passante relative a 135 GHz, dans nos conditions, allant de
11,2% pour P=0 a 14,1% pour P=1. La bande passante naturelle varie quant a elle de 15,2 GHz a 19 GHz.
La fréquence centrale est correctement maintenue et 'adaptation est meilleure que 19 dB pour
I’ensemble des circuits réalisés.

Tableau Ill. 11 Performances électriques des filtres centrés a 135 GHz dont la position des capacités d’accord différe.

ﬁ BPrelative Bpnaturelle Pertes Adagjfctlon
P=0 Simulation 135 GHz 11,1 % 15 GHz 5,8 dB 23 dB
Mesure 135,5 GHz 11,2 % 15,2 GHz 4,7 dB 19dB
P=0.37 Simulation 135,4 GHz 12,1% 16,4 GHz 5,5dB 27 dB
’ Mesure 134,5 GHz 115% 15,5 GHz 4,7 dB 29 dB
P=0.6 Simulation 135,5 GHz 13,5% 18,3 GHz 4,9 dB 26 dB
’ Mesure 135,5 GHz 13,1% 17,8 GHz 4,1dB 24 dB
p=1 Simulation 135 GHz 14,4 % 19,6 GHz 4,5dB 30dB
Mesure 135 GHz 14,1 % 19 GHz 3,7dB 33dB

[II.LE Conclusion

Afin de contribuer a la conception de circuits accordables deux solutions sont proposées dans
ce chapitre.

Tout d’abord, en se basant sur le résonateur en anneau chargé d’admittances introduit dans le
deuxieme chapitre, un anneau accordable en fréquence a deux états est présenté. Cet accord est alors
réalisé en faisant varier la valeur des admittances chargées au milieu des cotés de I'anneau. Ces
admittances variables sont concretement des lignes de transmission court-circuitées dont la longueur
varie grace a l'introduction d’'un MEMS se comportant comme un interrupteur. Le contrdle de la
fréquence centrale par le filtre accordable est validé par I'implémentation technologique en bande V
(56 GHz pour I'état basse fréquence et 74 GHz pour celui haute fréquence). Cependant, la bande
passante d’un état demeure dépendante de celle de I'autre état.

Il a été démontré que le résonateur en anneau chargé de quatre admittances accordables ne
peut pas étre réglé pour permettre un controle simultané de la bande passante et de la fréquence
centrale tout en maintenant une adaptation convenable. Pour autoriser ce controdle, le déplacement
des capacités le long d’une ligne de transmission permet de modifier son impédance équivalente sans
modifier significativement sa longueur électrique équivalente. Ce concept est alors introduit dans le
résonateur en anneau ou le déplacement des capacités permet de contrdler la bande passante du
résonateur.

Une nouvelle synthése d’anneau chargé de capacités déplacables est proposée. Cette synthése
est validée par la réalisation de circuits en bande D implémenté en technologie BiICMOS. La qualité des
réponses électrique et I'accord quasi parfait entre mesures et simulations mettent en évidence tant la
fiabilité de la synthése mise en ceuvre que la qualité des réalisations technologiques, ce pour une
gamme de fréquence tres élevée.
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Conclusion générale

L’évolution des systemes de télécommunications pousse a la réduction de 'encombrement et a
la montée en fréquence. Ces travaux de thése ont proposé de répondre a cette problématique par
I’étude de filtres hyperfréquences accordables en bande passante et en fréquence. Les circuits étudiés
ont donné lieu au développement de synthéses associées pour simplifier au maximum |'étape de
conception.

L’étude approfondie du résonateur en anneau a acces direct chargé d’admittances a conduit a
une amélioration significative des performances du résonateur nominal. En effet, il est a présent
possible d’atteindre des bandes passantes plus étroites (<11% dans la technologie de ce manuscrit)
pour un encombrement plus faible a travers la réduction de la largeur et de la longueur des lignes
microruban. Des bandes passantes de 9 a 20% ont été explorées, des facteurs de qualité de I'ordre de
28 ont été mesurés et une miniaturisation jusqu’a 75% a été démontrée. Par ailleurs, la synthése
proposée assure une conception rapide du circuit tout en offrant une grande flexibilité au
concepteur puisqu’il peut effectuer des choix en fonction de la technologie a sa disposition (topologie
avec ou sans capacités) et ajuster les valeurs de capacités en fonction de la miniaturisation recherchée.

Afin de faire évoluer cette structure pour réaliser un filtre accordable, un MEMS RF fonctionnant
comme un switch aux ondes millimétriques a été implémenté pour modifier la charge de I'anneau. Un
circuit a deux états (74 GHz et 54,5 GHz) a alors été démontré. Si la commutation du MEMS permet de
choisir la fréquence centrale du second état, il n’est pas possible de controler sa bande passante qui
dépend de I'état initial. Cette limitation est attribuée a I'absence d’un degré de liberté.

Il a alors été montré qu’une ligne chargée de capacités a position variable permet d’introduire
un degré de liberté supplémentaire en offrant la possibilité de contréler son impédance caractéristique
équivalente indépendamment de sa longueur électrique équivalente. L'utilisation de ce principe au
sein du résonateur en anneau a permis de contréler sa fréquence centrale grace a la valeur des
capacités et sa bande passante grace a leur position. La synthése a été développée et conduit a la
maitrise d’un anneau doublement accordable. Une implémentation en technologie BICMOS a I'aide de
capacités MIM a permis de valider la synthése en aboutissant a des mesures de filtres dont la
fréquence centrale varie de 145 a 125 GHz tout en présentant au choix la méme bande passante
relative ou la méme bande passante absolue.

Par ailleurs, la synthése doublement accordable peut étre utilisée d’une maniére différente : il
est possible d’utiliser la structure en maintenant la position des capacités a une certaine valeur pour
réaliser un filtre accordable dont I’évolution de la bande passante est préétablie et fonction du
décalage fréquentiel. Il a ainsi été montré qu’il est possible de maintenir la bande passante relative du
filtre pour des capacités a valeurs variables mais a position fixe. Ceci a été illustré a travers la mesure
d’un filtre dont la fréquence centrale évolue de 155 a 125 GHz avec une bande passante relative
maintenue a 12% sans modification de la position des capacités.

Si la preuve de concept de la double accordabilité a été réalisée avec des capacités MIM
connectées a des positions fixes, cette nouvelle structure nécessite la commutation d’éléments
localisés permettant de reproduire le déplacement des capacités. Des capacités commutées a valeurs
variables seront donc essentielles et, pour devenir pleinement pertinente, cette topologie nécessitera
une évolution des technologies afin de pouvoir accéder a des commutateurs et des varactors
performants aux ondes millimétriques. A cours terme, I'implémentation de plusieurs démonstrateurs
en bande UHF est envisagée, la commutation sera effectuée au moyen de diodes PIN. Par ailleurs,
I’étude de la ligne chargée a position variable est, a elle seule, trés intéressante.
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Perspectives

Le travail développé au cours de cette these souligne plusieurs points intéressants. Tout d’abord
d’un point de vue technologique, le filtre en anneau a acces directs chargé de capacités ainsi que la
technologie BICMOS utilisée montrent une trés bonne robustesse par le trés bon accord systématique
entre les simulations et la mesure en bande V et D. Les facteurs de qualité compétitifs malgré
I"utilisation de conducteurs en aluminium de conductivité 20% plus faible que I'or et 30% plus faible
par rapport au cuivre, prouvent une haute qualité de réalisation. Cette technologie proposée par IHP,
qui comporte un MEMS entiérement intégré, se place dans les technologies de choix pour I'intégration
totale de futures structures accordables.

Ensuite d’un point de vue topologique, le principe du déplacement des capacités en tant que
nouveau degré de liberté des lignes chargées mérite d’étre souligné. Ce nouveau degré de liberté,
ajouté a l'accord de la valeur des capacités, permet un ajustement indépendant entre I'impédance
caractéristique équivalente et la longueur électrique. Cette propriété peut étre intéressante pour tout
dispositif passif accordable. A titre d’exemple, il serait ainsi possible de rendre accordables les
inverseurs quart-d’onde de différents filtres planaires afin d’ajuster le couplage entre les résonateurs
et ainsi proposer un contréle de la bande passante. Cette propriété est d’autant plus intéressante pour
des filtres accordables en fréquence puisque que le niveau de couplage est souvent dégradé lors de
I"accord de la longueur électrique des résonateurs.

Par ailleurs, la synthése de I'anneau doublement accordable peut étre observée sous un autre
angle. Des perspectives théoriques peuvent étre envisagées pour simplifier la structure. Il est possible
de fixer la position des capacités dans les coins de 'anneau comme représenté sur la Figure P.1. Ainsi,
I'effet du déplacement des capacités chargées a la ligne peut étre interprété comme une répartition
du « poids capacitif » le long de la ligne de transmission. Une maniére de réaliser cette répartition de
poids capacitif différemment est de choisir ol concentrer les fortes valeurs de capacités (dans les coins
de I'anneau ou au centre des lignes) afin de modifier les performances du résonateur.

Ccm’n CCOi”
) )
N ZC2 , 96'2 N
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- —Q HO -
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Figure P.1 Schéma de I'anneau chargé de huit capacités variables a position fixe.

Tout comme I'ajout de capacités a position variable, le fait de rendre aussi bien les capacités
Ceoin que C1 et Cz2 accordables permet d’ajouter un degré de liberté. La Figure P.2 schématise I'évolution
de la bande passante relative en fonction du décalage en fréquence, celui-ci étant effectué par
I"augmentation des valeurs de capacités qu’elles soient positionnées dans les coins ou au centre de
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chaque bras de I'anneau. Lorsqu’un couple spécifique {bande passante ; décalage en fréquence} est
visé, il suffit de partir de I'lanneau initial non chargé (toutes les capacités sont nulles) et d’augmenter
la valeur des capacités C1 et C2 au centre des bras de I'anneau pour se déplacer le long de la courbe
noire et ainsi réduire fortement la bande passante par rapport a la valeur initiale. En admettant que le
point A ait été atteint par I'augmentation des capacités C1 et Cz, I'ajustement de la valeur des capacités
sur les coins permet de réaliser une bande passante sur la caractéristique rouge.

Augmentation de C,_,;,
>

{BP;Af}

relative

Bande passante

Décalage en fréquence

Figure P.2 Evolution de la bande passante relative en fonction du décalage en fréquence réalisé par 'augmentation, d’'une
part, des capacités C1 et C2 et d’autre part de Ceoin.

La Figure P.3 illustre ainsi quelques exemples montrant la possibilité de réaliser une
accordabilité en fréquence et en bande passante sans déplacer de capacités. Dans ce cas I'ajustement
des performances semble beaucoup plus simple a mettre en ceuvre que la solution a position variable.
L'anneau initial (non chargé) utilisé pour illustrer ce principe est identique a celui des exemples du
chapitre 3. On montre ainsi qu’il est possible de faire varier la bande passante de 14,9% a 20,9%. Cette

dynamique est identique a celle de I'anneau sans capacité de miniaturisation présenté sur la Figure
111.26.

0 4 <33
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] ; 119,8fF| 12fF | OfF
-40 - :
30 35 40 45 50 55 60
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Figure P.3 Réponse a I'état basse fréquence du filtre accordable non-miniaturisé en fonction de la valeur des capacités C1,
C2 et Cc()in.
(Parametres d’entrée de la synthese pour I'état haut : fhaute = 60 GHz, f; = 45 GHz et y =20 dB
Fréquence centrale de |'état basse fréquence : fhasse = 45 GHz)

Enfin, il est possible aussi de considérer un anneau comportant une capacité de miniaturisation
qui sera également accordée afin d’augmenter la dynamique en bande passante. Considérons cette
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fois-ci un anneau dont I'état haute fréquence comporte une capacité de miniaturisation C, = 69,3 fF,
comme I'exemple présenté sur la Figure [11.27. Ainsi a I'état haute fréquence C1= C2 = Cn et Ceoin = O fF.
La Figure P.4 représente différentes réponses électriques en fonction de la valeur des capacités
d’accord. La bande passante peut ici varier de 14,1% a 24,5%.

Can | C | G
0fF |164,5fF|171,3 fF
78,9 fF (113,4 fF|107,4 fF
167 fF | 11f(F 0 fF

Fréquence (GHz)

Figure P.4 Réponse de I'état basse fréquence du filtre miniaturisé pour différentes valeur de C1, C2 et Ceoin.

En conclusion, la topologie du filtre en anneau montre une flexibilité importante s’inscrivant
pleinement dans la recherche autour de I'accordabilité en fréquence et en bande passante des filtres
intégrés.
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Annexe

Exemples de topologies pouvant intégrer des zéros de transmission

Afin d’améliorer la réjection d’un filtre, il est intéressant d’introduire des zéros de transmission
dans sa réponse en fréquence. Les filtres pseudo-elliptiques ont la particularité de présenter des zéros
de transmission dans leur réponse sans étre des filtres elliptiques, plus compliqués a mettre en ceuvre.
Ces zéros de transmission sont créés par des spécificités de la topologie qui ont pour but de soit créer
une interférence destructrice soit de piéger I'onde a une fréquence précise. Chih-Jung Chen [A. 1] fait
un petit état de I'art sur quelques techniques pour réaliser des filtres pseudo-elliptiques en technologie
planaire. Cette annexe présente plusieurs techniques utilisées afin de réaliser des structures pseudo-
elliptiques. Cette liste détaillée n’est pas exhaustive puisque la recherche autour de ces topologies est
toujours tres active.

L'utilisation de couplages croisés (cross coupling en anglais) est assez répandue que ce soit en
technologie planaire [A.2]-[A.7] ou en technologie volumique (intégrée au substrat ou non) [A.8]-
[A.11]. Cette technique consiste a créer des couplages, électrique ou magnétique, entre résonateurs
non adjacents. Quelques exemples en technologies planaires sont représentés sur la Figure A.1. Un
des inconvénients est qu’il faut un ordre de filtre minimum de 3 pour utiliser cette technique. Il faut
aussi une précision de réalisation souvent importante pour réaliser ce couplage.
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Figure A.1 Exemple de filtres planaires avec en-dessous leur réponse électrique : (a) hairpin [A.2], (b) lignes couplées [A.3]
et (c) DBR [A.4].

Par ailleurs, la Figure A.2 montre que |'utilisation de couplages de différentes natures entre deux
résonateurs peut permettre la génération de zéros de transmission [A.12]. Cette technique, appelée
mixed-coupling, a pour principe de coupler deux résonateurs a la fois électriquement et
magnétiquement.
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Figure A.2 (a) Filtre du second ordre composé de deux cavités résonantes couplées électriquement par une ligne de
transmission reliant deux plots métalliques et magnétiquement par une fenétre inductive, (b) et (c) réponse en
transmission pour différentes valeurs de couplages électrique et magnétique, issu de [A.12].

Il est aussi possible d’ajouter des zéros de transmission par I'ajout de résonateurs en paralléle
du circuit convenablement couplés ou par I'exploitation de nceuds non-résonants [A.13]-[A.18]. Cette
méthode appelée extraction de pbles (extracted poles) dérive de calculs relativement complexes
introduit par Rhodes dans [A.19]. Des exemples en technologie planaire et volumiques sont illustrés
sur la Figure A.3.
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Figure A.3 Exemple d’un filtre planaire (a) et volumique (b) exploitant la technique extracted poles respectivement extraits
de [A.13] et [A.18].

Par ailleurs, il existe des filtres composés de résonateurs qui vont introduire des zéros de
transmission mais également permettre la génération d’une bande passante, par interférence
constructive, située entre ces zéros. Les dual-behavior resonators (DBR) [A.20] fonctionnent comme
I'illustre la Figure A.4. Bien qu’ils soient intéressants par leur simplicité de conception, ils sont
relativement encombrants et générent beaucoup de bandes parasites hors bande passante. Il existe
d’autres travaux un peu plus compliqués proposant aussi une topologie permettant la génération
d’interférences constructives et destructives permettant la génération de zéros de transmission [A.21].
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Figure A.4 lllustration du fonctionnement d’un DBR : deux résonateurs quart-d’onde de longueurs électriques différentes
génerent deux zéros de transmission. Le résonateur demi-onde constitué de I’association des deux quart-d’onde génere un
pble entre les deux zéros et introduit donc une bande passante, issu de [A.20].

Enfin, il existe aussi des résonateurs multimodes qui vont pouvoir proposer la génération de
zéros de transmission en plus des pOles générés par la résonnance de chacun de ses modes. Il existe
des résonateurs multimodes volumiques [1.32]-[A.23] et planaires [A.24]-[A.27]. Une cavité résonante
multimode est dimensionnée de telle maniére a pouvoir exciter au moins deux modes différents
autour de la méme fréquence tout en permettant a d’autres fréquences de générer une interférence
destructrice. La Figure A.5 illustre une cavité bi-mode permettant I'excitation des modes TE102 et
TE301 et ainsi I'intrduction d’un zéro soit a gauche soit a droite de la bande passante.
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Figure A.5 Représentation (a) et performance d’une cavité multimode présentant un zéro a droite (b) ou a gauche (c) de sa
bande passante [I.32].

Pour les résonateurs multimodes planaires, il s’agit de structures comportant soit des
perturbations dans le plan de symétrie soit des perturbations disposées de maniére symétrique par
rapport a ce plan. Ces perturbations peuvent étre I'introduction de stubs ou un saut d’impédance. La
Figure A.6 illustre un exemple de résonateur multimode planaire.
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Figure A.6 Topologie en lignes idéales (a) avec sa réponse en fréquence pour un faible couplage d’entrée (b). Photographie
du résonateur multimode optimisé (c) et sa réponse en parametres S (d) [A.24].

La structure planaire en anneau présentée dans ce manuscrit permet la génération de deux

modes duaux qui vont ainsi générer deux péles et deux zéros de transmission, son historique est
développé au début du deuxieme chapitre.
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