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Chapitre 1 Synthése par la méthode des fréquences réelles

. Synthese par la méthode des fréquences reéelles

Dans le domaine des hyperfréquences (1-30 GHz), les techniques classiques de synthése, appliquées
a la conception de circuits actifs tels que les amplificateurs faible bruit, ne permettent pas de
connaitre a priori les éléments constitutifs des réseaux d’adaptation inter-étages ; le concepteur se
doit alors de fixer arbitrairement ces éléments a partir desquels se fait l'optimisation. Cette
optimisation peut alors se révéler colteuse en temps, difficile et sans aucune garantie de
convergence satisfaisante pour le résultat final. Cette phase de conception est d’autant plus ardue
que le nombre de parameétres a optimiser est important et que la bande de travail est large. D’autre
part, la plupart des méthodes d’aide a la conception sont basées sur l'utilisation d'un modeéle
équivalent de transistor ne reflétant pas forcément exactement le comportement réel de ce dernier.
Enfin, nombre de logiciels disponibles sur le marché imposent de définir la topologie des circuits
d’adaptation avant toute optimisation.

Cest pourquoi, jai été amené dans le cadre de mes travaux de these [KER94] financés par
ALCATEL ESPACE [C-ALC94] a appliquer la méthode des fréquences réelles développée par
H.J. CARLIN [CAR77]. Celle-ci, une fois adaptée au probléme d’adaptation des amplificateurs faible
bruit permet de calculer trés rapidement et de maniere optimale les éléments constitutifs des
réseaux adaptateurs a partir des parameétres de répartition et de bruit mesurés du transistor. Le
formalisme est décrit dans le cas d’'une synthése en éléments localisés d’'un circuit d’adaptation placé
entre deux charges complexes. Il est ensuite appliqué, moyennant quelques modifications, a la
conception de filtres actifs, de circuits d’adaptation d’antennes, d’amplificateurs de puissance et
enfin d’amplificateurs large bande.

Amplificateur faible bruit

Formalisme de latechnique des fréquences réelles [CAR79]
Cette technique numérique de synthése utilise simplement les parametres mesurés
d’'un quadripole pour générer une impédance réelle positive Zy(@)=R(w)+jX«(®) en
sortie d'un réseau d’adaptation sans perte (figure 1). Cette impédance est supposée
étre a réactance minimale afin de déterminer X @) uniquement a partir de Ry(w)
par une transformée de Hilbert. De cette fagon, le gain en puissance dépendant de
Z, et de Z. a seulement une inconnue R,;, qui est calculée en approximant a I'aide
de segments de ligne la réponse en gain du quadripole dans la bande de fréquences
considérée. Finalement, I'impédance Z,w) est synthétisée en appliquant la

procédure de Darlington.
Zg=RsHXg Z =R X,

Réseau
d'adaptation

Zq:Rq+jXq

Figure 1 : Réseau d’adaptation avec ses impédances complexes aux acces.

Dans le cas du probleme de la double adaptation, BELEVITCH [BEL56] a démontré
que les parameétres de répartition S¢ d'un quadripole passif peuvent étre
entierement déterminés a partir du polynome numérateur hi(p) du coefficient de

réflexion en entrée e(p) (avec p=c+jw) :
5 <[£]= [h(p) f(p) }

“e () D h(-p) @)
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Chapitre 1 Syntheése par la méthode des fréquences réelles

avec
h(p)=h,+hp+...+h p"

gp)=gy+gp+...+g,p0" (1.2)
f(p)==p* (1.3)

n : nombre d’éléments du circuit d’adaptation
k : nombre de zéros de transmission a l'origine (k < n)

Le polynéme d’'Hurwitz g(p) est généré par la factorisation de '’équation (1.4) et garantit la
réalisibilité physique du réseau d’adaptation.

2 2
|ell(p)| +|€12(p)| =1 (1.4)
Pour obtenir les parameétres S du réseau, il suffit donc de générer le polynome g(p) a partir de

h(p) . Connaissant les parameétres S et avant de lancer la procédure d’optimisation, une fonction

objectif est créée en incluant les parameétres désirés de 'amplificateur. La procédure d’optimisation
basée sur l'algorithme de J.J. MORE [MOR78] (amélioration de l'algorithme de LEVENBERG-
MARQUARDT) porte simultanément sur le gain en puissance, le facteur de bruit, ainsi que les
adaptations en entrée et en sortie de 'adaptateur.

Y —

B

rg|<+1

Z

50 Q
k+1

el
Figure 2 : Amplificateur multi-étage.

Le caractere itératif de la démarche est illustré par I'’équation (1.5) qui donne I'expression du gain en
puissance de 'étage k lors de la synthése des circuits d’adaptation d'un amplificateur multi-étage
(figure 2).

2 ‘ 2

‘ezlk

2 2
1- e, ng‘ ‘1 - Fsk S“k‘

So1,

Ty GTk—l ‘

(1.5)

G, est le gain des (k-/) premiers étages chargés sur des impédances normalisées ; (e;;) sont les
paramétres de répartition du kitme étage d’adaptation E; (Sij)k sont les parameétres S du kieme bloc
composé du transistor et de ses circuits de polarisation.

La conception a l'aide de la technique des fréquences réelles d'un amplificateur multi-étage débute

en synthétisant uniquement (et définitivement) le circuit d’adaptation FEi par l'optimisation de
I’équation (1.6) ou seul le bloc transistor 7B chargé sur une impédance normalisée est considéré.

G, = (1-|0,|)HE, (1.6)
L’étape suivante consiste a déterminer les valeurs des éléments du deuxiéme
égaliseur E, avec le bloc 7B, en place ; Poptimisation se fait sur I'équation (1.7).
Cette étape est répétée pour chaque étage successif k.

G,=G\E, (1.7)
Une fois le kiéme gain en puissance optimisé, I'égaliseur de sortie E, , est ajouté
entre le dernier bloc transistor 7B, et la charge complexe I' . Les éléments de ce

dernier circuit d’adaptation sont calculés en optimisant l'expression générale du
gain de 'amplificateur G(w) définie par 'équation (1.8).
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Chapitre 1 Synthése par la méthode des fréquences réelles

G(w) = (f[ G, jE
i (1.8)

En appliquant la méme procédure, il est possible d’optimiser les autres parameétres
de 'amplificateur.

La mise en oeuvre de la méthode se fait donc trés simplement. L’optimisation des
réponses des différentes caractéristiques (gain, TOS en entrée et en sortie, facteur
de bruit) se faisant sur les fonctions de transfert des étages adaptateurs, la méthode
offre la possibilité de choisir la topologie des circuits d’adaptation. J’ai développé,
sur la base d’un travail initié par P. JARRY et A. PERENNEC [PERS8S], le logiciel
RFCAD (Real Frequency Computer Aided Design) de simulation et de synthése (en
éléments distribués ou localisés) résultant de l'association de la technique des
fréquences réelles et de 'algorithme d’optimisation de J.J. MORE. Ce logiciel a été
utilisé lors de ma these pour la conception d’amplificateurs faible bruit.

Conception et réalisation d’'un amplificateur faible bruit

RFCAD offre la possibilité d’effectuer la synthese des égaliseurs en éléments distribués en utilisant
la transformée de RICHARDS [RIC48]. Cette approche a été appliquée notamment a la conception
d’'un amplificateur faible bruit a trois étages dédié a I'étage réception d’'un satellite. La figure 3
montre la réalisation de cet amplificateur en technologie hybride sur de 'alumine 0,635mm. Les
trois transistors utilisés sont des NEC MESFET 24283A avec la polarisation Vis = 2V et Iqss = 10mA.

Figure 3 : Amplificateur faible bruit en bande C.

L’optimisation a été effectuée sur la bande 5,925-6,425 GHz. Le gain mesuré est de
32+0,16 dB (figure 4a). Le facteur de bruit mesuré est inférieur a 1,5 dB (figure 4b)
et les pertes en retour en entrée et en sortie sont inférieures a -12,0 dB.
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Chapitre 1 Syntheése par la méthode des fréquences réelles

Figure 4 : Amplificateur faible bruit en bande C.

Les différents résultats obtenus ont été consignés dans 9 rapports [R-KER94] propriété de
ALCATEL ESPACE, puis ont ensuite été publiés dans des conférences nationales [KER94a]
[KER96b] [KER97c] et internationales [KER94b] [KER97a] [KER97b] et dans une revue spécialisée
[KER98Db]. Par ailleurs, suite a une conférence effectuée a New York [KER964a], les Professeurs N.K.
DAS et H.L. BERTONI ont publié une version étendue de l'article présenté a la conférence, sous la
forme d'un chapitre intitulé "CAD and Modeling” du livre "Directions for the Next Generation of
MMIC Devices and Systems" [KER97d].

Filtre actif

L’utilisation des filtres micro-ondes est largement répandue dans les systémes de
télécommunications. Toutefois, rares sont les exemples de réalisation de filtres actifs car ces circuits
qui permettent a la fois amplification et le filtrage se trouvent confrontés a des difficultés de
réglages. Cependant, pour des fréquences élevées, la technologie MMIC se révele étre une solution
pour supprimer les réglages et le double concept amplification-filtrage autorise alors une réduction
accrue du poids et de I'encombrement par rapport a une double réalisation. L’absence de tous
réglages nécessite toutefois d’utiliser des outils de CAO rapides et performants. De plus, la
multiplicité du nombre des paramétres et la largeur de la bande peuvent rendre la phase de
conception particuliérement délicate avec les techniques classiques de synthese. C’est pourquoi, H.
EL HENDAOUI a développé durant sa these [HEN92] un logiciel d’optimisation et de synthése
(FREELCD), basé sur la méthode des fréquences réelles, qui permet de calculer rapidement et de
maniere optimale les éléments constitutifs des réseaux adaptateurs a partir des parameétres S
mesurés du transistor. La publication [JAR96] décrit le formalisme particulier de la technique des
fréquences réelles appliquée a la conception de filtre actif. L'une des particularités de ce nouveau
formalisme réside dans l'expression de f(p) (eq. 1.9) qui autorise des zéros de transmission a
fréquences finies dans la fonction de transfert du filtre.

m
k 2 2
7(p)=tp ] (> +?) (1.9)
i=1
m : nombre de zéros de transmission pour p = *j®;
k : nombre de zéros de transmission pour p =0

Seuls des résultats de simulation de filtres actifs synthétisés par ce logiciel avaient jusqu’alors été
présentés [JAR96] [JAR98c]. L'intérét du CNES pour ces travaux a permis un partenariat [C-
CNE96] qui s’est concrétisé par une réalisation a l'aide de la technologie MMIC de
UMS-THOMSON. Un filtre actif en bande X (7,7-8,1 GHz) avec deux zéros de transmission de part
et d’autre de la bande de travail (fi=6,8 GHz and f:=9,2 GHz) a été réalisé en utilisant un seul
transistor et des éléments localisés. La figure 5 donne le schéma électrique résultant de la synthese
avec FREELCD.

1,42 pF
2,52 nH 02nH 095pF 02pF  7,1nH

0,19 pF
02nH 1
3.8nH __ - 0@
3,35 pF n
0,13 pF 0,51 nH 0,2 pF 2,83 nH P

Figure 5 : Schéma électrique du filtre actif en bande X.

0,2nH 0,62nH 0,41 pF

Les résultats présentés par les figures 6 et 7 sont des résultats de simulation d’abord obtenus par le
logiciel FREELCD qui ne prend pas en compte les caractéristiques du substrat.
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20,08
20. 0B
o
m

521 MDS
521 FREELCD

ae 6.8 GHz

G21

—— FREELCD
MOS with
MMIC technalag
9.3 GHz

N

freg 19,0 GHz B
freg 9. GHz B

Figure 6 : S21 simulé du filtre actif en bande X.

Aussi a partir de ces premieres simulations, une nouvelle optimisation est effectuée
a l'aide du logiciel MDS de Hewlett-Packard qui utilise le design kit HB200 de UMS
THOMSON, introduisant ainsi les caractéristiques du substrat AsGa. Cette
optimisation se révele rapide par le fait que le point de départ fourni par FREELCD

est relativement proche de la solution optimale recherchée.

| Bandpass 7.7-8.1 GHz

I

=1 511

FREELCD
== MOS with MMIC technalagy

19,0 GHzB
19,0 GHzB

=

GHz freg
GHz freg

-13dB

e FREELCD |
MDS with MMIC technalagy

-15dB

I
o oo IJ
gz 522 4« Bandpass 7.7-8.]l GHz

5.0 GHz freq 10.0 GHzA
3.0 GHz freg 10,0 GHz@

Figure 7: S11 et S22 simulés du filtre actif en bande X.

La puce MMIC AsGa occupe une surface de 4 mm? (figure 8). Les figures 9 et 10 comparent les
résultats de simulation avec la mesure des parameétres S a 'analyseur de réseaux. La courbe de gain
(figure 9) fait bien apparaitre les deux zéros de transmission aux fréquences désirées augmentant
ainsi la sélectivité du filtre (environ —26dB a 1 GHz de la fréquence centrale). Autour de 8 GHz, le

gain est égal a 6dB.

Figure 8 : Filtre actif MMIC en bande X.
bande X.

521

_Peasured

521 Simulated

521

Measured
~ Simulated

-35.¢

-35.0

5.0 GHz
9.0 GHz

freg
freq

10.0 GHr B
19.0 GHz B
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Figure 9 : S21 du filtre actif en




Chapitre 1 Synthése par la méthode des fréquences réelles

La figure 10 montre une légere dégradation des adaptations en entrée et en sortie du filtre. Elle
s’explique par le fait que la technologie THOMSON alors proposée n’était pas tout a fait mature, en
particulier au niveau de la précision des modeles proposés. Les résultats obtenus restent tout a fait
acceptables avec des pertes en retour de I'ordre de —13dB en entrée et —10 dB en sortie.

51 1 Bandpass 7.7-8.1 GHz ii 522 Bandpass 7.7-8.1 Ghz |

J-10d8

—————————————— [ -13d8

Mezsured
Simulated

Simulated By

.0 GHz freg 1.9 GHzA 5.0 CGHz freg 0.0 GHz#
3 3 i 1 r E 3.9 GHz freg 10.0 GHz B

Figure 10 : S11 et S22 du filtre actif en bande X.

Deux stages de TENSEIRB [P-BAR95] [P-GUI97] ainsi qu'un stagiaire brésilien de
MASTER [M-SHI98] ont participé a ce projet. Ces travaux ont fait par la suite
I'objet de publications nationales [HAZ99] et internationales [KERO1] [KERO03b].

Adaptation d’antenne

Concept d’adaptation d’antenne

L'impédance Za de l'antenne reliée a une ligne d'impédance caractéristique Zc, est identique a
I'émission et a la réception. Par conséquent, le coefficient de réflexion a ce niveau est le méme dans
les deux cas. A D'émission la puissance P, délivrée a l'antenne s’exprime par la relation
P =P(1-T Az), ou P, est la puissance fournie par 'émetteur. Cette relation de puissance reste
valable en réception ou P. est la puissance fournie au récepteur et P, la puissance captée par
Pantenne. Dans ces conditions de désadaptation, une puissance [P PR est renvoyée vers le
générateur (émission) ou re-rayonnée par 'antenne (réception). Dans les deux cas, il s’agit d’'une
puissance perdue, dou limportance du probléeme de l'adaptation de lantenne a sa ligne
d’alimentation qui est obtenue lorsque Z4=Zc.

Il a été démontré dans de nombreuses publications notamment de H.J. CARLIN et
B.S YARMAN [CART77][CAR79][YARS82], que la méthode des fréquences réelles
était supérieure aux autres techniques analytiques et numériques dans la mesure
ou cette technique de synthese permet, d'une part d’obtenir de meilleurs résultats
en terme de parameétres mesurables, et d’autre part d’adapter en impédance tout
quadripole ou bipole sans faire appel a un modele analytique équivalent de ce
dernier. Pour ces raisons, la méthode est parfaitement compatible avec le probléme
d’adaptation d’antenne passive.
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Antenne grand-cornet

Ce sujet de recherche a fait I'objet d'un premier contrat avec le CEA-CESTA
[C-CEA99a]. Pour effectuer des mesures en chambre anéchoique, les ingénieurs
Philippe NAUD et Georges GERMAIN du CEA utilisent une antenne cornet bi-
polarisation large bande dont les caractéristiques sont accessibles a la mesure.
Fonctionnellement, cette antenne sert a émettre et a recevoir simultanément des
signaux avec un niveau de fuite émission/réception le plus bas possible et ceci sans
utiliser de filtrage ; elle trouve des applications dans le domaine de la furtivité
radar. En effet, la proportion d’énergie électromagnétique que regoit un radar d’'une
cible éclairée dépend de la distance radar-cible, du gain des antennes et dune
grandeur appelée « Surface Equivalente Radar » (SER) caractérisant la cible. La
valeur de la SER, désignée par le symbole ¢ dans 'équation du radar, est fonction
de la surface de la cible, de sa forme, de son orientation, de sa réflectivité
directionnelle et de la polarisation de 'onde incidente. Pour rendre un objet discret,
c’est donc sa SER qu’il faut minimiser pour toutes les fréquences d’intérét [CEA93].
Lors des mesures de SER, le mode monostatique (une seule antenne pour ’émission
et la réception du signal) génére une fuite directe de la voie émission vers la voie
réception (figure 11). Cette fuite comprend deux composantes : I'une provient de la
fuite dans le composant assurant le découplage entre voies émission et réception
(circulateur ou diviseur de puissance) ; autre est générée par le rebond de l'onde
émise sur le TOS de 'antenne.

. fuite (2
circulateur  ,©  Tver--eeeo--- ( )

réseau ",
d'adaptation ]

[ P Antenne-cornet

Emission

Réception

4_____----___.’

Figure 11 : Adaptation et découplage d’'une antenne-cornet.

Dans les gammes V-UHF, des composants trés performants rendent la premiére composante peu
génante, tandis que deux approches permettent de ramener la deuxiéme composante, a savoir le
« return loss » sur I’antenne, a un niveau voisin de -35dB dans une large gamme de fréquences
(100-900 MHz), alors que sa valeur d’origine se situe en moyenne autour de -/0dB (figure 12).
Les deux approches, quoique s’appuyant sur une méme méthode de synthése basée sur la
technique des fréquences réelles, différent dans la mesure ou I'une consiste a déterminer le
circuit d’adaptation de I’antenne, tandis que 1’autre s’appuie sur la modélisation de 1’antenne.
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Figure 12 : S11(dB) de 'antenne-cornet (100-1200 MHz).

Une premiere étude menée par RIGAUD et VILLARD dans la cadre de leur stage
de troisieme année a 'ENSEIRB [P-RIG98] a consisté a démontrer la faisabilité du
systeme d'adaptation en traitant le probleme en sous-bandes. Les résultats tres
satisfaisants obtenus en simulation puis lors des mesures ont fait 1'objet d'un
premier rapport d'avancement [R-KER99a] et d’'une communication nationale
[KER99a].

Une seconde étude a laquelle ont participé Jean-Marie PHAM, Maitre de
Conférences a I'IXL et deux stagiaires ENSEIRB, BOYE et MAGRY [P-BOY98] a
permis de proposer une solution originale basée sur un systeme différentiel
couplant le signal issu de l'antenne-cornet au signal issu de son modele équivalent.
En effet, a partir de I’étude de la réponse impulsionnelle de 'antenne et a partir des
parametres physiques des guides constitutifs du cornet (guides a écartement
variable des nervures)[SUN93][SUN94], il est possible de proposer un schéma
électrique équivalent de cette antenne (figure 13). Le circuit électrique résultant
comporte plusieurs éléments a constante localisée séparés par des troncons de ligne
(éventuellement dispersive) ; il permet alors a l'aide d'un montage différentiel
(figure 14) d'éliminer I'onde réfléchie.

cs

|1 1
11 —J
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Il |
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c1 c4 cs c7
| Y'Y YY1 | vy, 1| 1| Il
[ L1 L3 o L4 il il 1] L8
c3
1
il
50
L2 L6 L7
ce—l—
L1=27,50nH C1 =60 pF R1=52,82Q
L2 =52,18 nH C2=3,22 pF R2=94,31Q
L3 =5,44 nH C3=32,15 pF R3=166,5Q
L4 =27,10 nH C4 = 34,02 pF R4 =26,19 Q
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L5 =56,88 nH C5 = 23,22 pF
L6 =12,87 nH C6 =52,04 pF
L7 =25,13nH C7=8,71pF
L8 =6,32 nH C8 =7,89 pF

Figure 13 : Modéele électrique de 'antenne-cornet.

Les diviseur/combineurs utilisés présentent une forte isolation (<-35 dB sur la gamme /00-500 MHz). Les tensions
de sortie du coupleur hybride sont en opposition de phase. L'intérét de ce montage, plutot qu'un montage
d'adaptation, est évident :

- la loi Bode-Fano n'intervient plus pour limiter la bande de fréquences,

- les pertes d'insertion sont réduites (mais d’au moins 6 dB apres le passage des signaux dans les
diviseur/combineurs),

- la mise au point du circuit équivalent peut se faire directement en laboratoire indépendamment de 1'antenne-cornet,
simplement a partir des mesures d'impédance et de réponse impulsionnelle du grand cornet.

Ce type de montage peut ensuite étre validé sur une tres large bande (100-500 MHz) en utilisant simultanément les 2
voies (horizontale et verticale) du cornet.

antenne-
cornet

3 2
diviseur
. coupleur 1
Emission —» hybride 180°
- 2 modéle
diviseur . .
électrique
1

1 .
¥ combineur

lz

Réception

Figure 14 : Montage différentiel.

La représentation dans le plan polaire (figure 15) rend particulierement bien
compte de la concordance en module et en phase entre l'antenne et son modele.
L’écart maximum constaté entre les Si; est de # 0,6 dB pour le module et # 5° pour
la phase. La courbe décrite figure 16 correspond a ce que nous serions susceptibles
d'obtenir a la sortie du circuit différentiel pour des diviseur/combineurs idéaux
(isolation parfaite).
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Figure 15 : Antenne et son modele dans le plan polaire. Figure 16 :

S11(dB) en sortie du montage différentiel.
Cette solution a fait I'objet d’'une réalisation qui a validé les excellents résultats de simulation [R-
KER99b] [R-KER99c] [KER99b].
Au vue des résultats obtenus tant au niveau de la solution "adaptation" que de la
solution "modélisation", le CEA-CESTA nous a proposé une nouvelle étude
consistant a adapter une antenne étoile formée de douze antennes élémentaires.

Antenne étoile

L’objectif de ce travail consistait pour deux stagiaires troisiéme année de 'ENSEIRB [P-MARO0O] a
réaliser le circuit d’adaptation d’'une antenne bi-polarisation montée dans un réseau de douze
antennes élémentaires (figure 17).

antenne-étaile

7 cables coaxiaux UT8S (50 Q)
plan de masse

: 1

1 1

traversées SMA f-f R125720
circuit i n
d'adaptation coupleur _
hyhride « cables coaxiaux
180° UT141 (80 )
180°

Figure 17 : Adaptation d'une des antennes du réseau en étoile.

L’antenne peut-étre caractérisée par deux impédances :

- Z21impédance de 'antenne seule,
Z1 impédance de 'antenne avec le cable.

L'impédance Z1 peut étre calculée a partir de 'impédance Z2 et des parameétres S
mesurés du cable. L’adaptation de 'antenne-étoile consiste pour chaque antenne a
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effectuer la syntheése en éléments localisés du circuit permettant de transformer
I'impédance complexe Zaunt (w) issue d'une des antennes du réseau en une impédance
500. La complexité du probleme de I'adaptation croit avec la largeur de la bande
passante et les contraintes appliquées sur les parameétres a optimiser, rendant les
logiciels de CAO existants peu efficaces dans le cas spécifique considéré. Clest
pourquoi, la conception des circuits d’adaptation de 'antenne-étoile a nécessité le
développement d'un logiciel approprié (ACAD) basé sur la technique des fréquences
réelles. La figure 18 propose le circuit d’adaptation résultant de la synthése avec ce
logiciel.

500 | | 50Q

L2 || L4 || L6 ||

c2 Cc4 C6

C1 c3 C5 c7

C1=6,95pF ; L2=29,96nH ; C3=16,48pF ; L4=37,82nH ; C5=17,88pF ; L6=34,71nH ; C7=12,30pF

Figure 18 : Schéma électrique du circuit d’adaptation de I'antenne-étoile.

Une cellule d’adaptation 250-350 MHz a été réalisée en technologie CMS sur substrat verre-téflon
(&=2,53) [C-CEAO00b]. L’allure générale de la courbe obtenue en simulation (figure 19) est
confirmée par les mesures (figure 20).

\

Antenne seule

a8 @4ZE_150.T0
a8 @iz 523

Optimization : 250.:250 MHz
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. [S11|dB
2] Antenne
] + Circuit d'adaptation
-0
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Figure 19 : Simulation du S11 avec 11 éléments sur la bande 250-350 MHz.

Le nouveau TOS présenté par 'antenne et son circuit d’adaptation est inférieur a
-13,5dB de 243 a 347 MHz (soit 104 MHz de bande).
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Figure 20 : Mesure du |S11|dB.
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L’ensemble des résultats de cette étude est disponible dans le rapport final rédigé a
I'intention du CEA [R-KERO00a] et a fait I'objet d'une communication internationale
[KERO2b].

Amplificateur de puissance

Les étages d’émission pour les répéteurs embarqués a bord des satellites imposent de faire
fonctionner les amplificateurs micro-ondes a des niveaux élevés de puissance. Le cahier des charges
pour la réalisation de ce type d’amplificateurs en particulier pour les applications spatiales impose
des spécifications séveres qui exigent la mise en oeuvre de méthodes de conception et de filieres
technologiques performantes. C’est pourquoi, a la vue des résultats obtenus lors d’'un stage de DEA
[D-CLA96], Pierre JARRY et moi-méme avons engagé deux nouvelles collaborations avec le CNES
[C-CNE99a] [C-CNEO0O0] sur le développement et la mise au point d’'une nouvelle méthodologie de
conception d’amplificateurs de puissance en bande S et en bande X, basée sur la méthode des
fréquences réelles. En effet, cette technique de synthése des circuits d’adaptation devrait permettre
au concepteur, d’éviter d’utiliser un modele linéaire et un modéle non-linéaire du transistor de
puissance.

Ces travaux de recherche mettant en oceuvre les parametres S large signal ont été menés par
Mathieu HAZOUARD dans le cadre de sa these [T-HAZO02].

Modélisation électrique du transistor de puissance

Généralement, il est possible d'obtenir, de la part des constructeurs, un modéle électrique petit
signal qui régit le comportement du transistor pour un fonctionnement linéaire. Par contre, des lors
que le régime devient non-linéaire, la détermination des conditions optimales de fonctionnement se
complique. C'est pourquoi, la modélisation électrique grand signal permet de traduire
mathématiquement le comportement électrique du transistor de puissance pour de forts niveaux
d'excitation. L'étape la plus délicate est la détermination des éléments du schéma électrique
équivalent qui rendent compte des principaux phénomeénes non-linéaires : capacités de déplétion Cgs
et Cgq , source de courant de drain ip(t), passage de la grille en direct et phénoméne d'avalanche
drain-grille.

La figure 21 propose un exemple de schéma équivalent non-linéaire d'un FET AsGa. Ce schéma
permet de décrire de fagon analytique et le plus fidélement possible les différents phénoménes non-
linéaires qui apparaissent lorsque le signal d'entrée d'un FET augmente. En effet, en régime grand
signal, les éléments du composant intrinseque : R; , Cgs , Cas et Cyq varient en fonction des tensions
Uds et vgs. Les difficultés de mise en ceuvre et d'extraction des valeurs des éléments non-linéaires
conduisent souvent a simplifier le modéle. Par exemple, les variations de R; et Cqs sont suffisamment
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faibles pour les considérer comme indépendantes des tensions appliquées. C'est pourquoi, leurs
valeurs sont issues du schéma équivalent petit signal.
Drain

Cou
L L
gy N AT
c. oY) i J@gf C:: V(0
ds
Vgs( U R Vds([)
L,

Figure 21 : Schéma équivalent grand signal d'un FET.

Ainsi, les principales non-linéarités caractérisées au niveau du modeéle grand signal sont les
suivantes :

la source de courant de drain i, (¢) = f (v, (t —7),v,(?)),

les capacités de déplétion Cgs et Cas,
la mise en conduction de la diode Schottky d'entrée représentée par le courant

i, (1) = f(v,(?)), lorsque la tension va devient supérieure a la tension de conduction Ve,

le phénoméne d'avalanche drain-grille représenté par le courant i, (¢) = f(v,(¢),v,(?)).

De nombreux articles ont été publiés sur le sujet, en particulier sur les diverses équations
permettant de décrire les différentes non-linéarités. Les modéles de description les plus usités sont
aujourd'hui ceux proposés par TAJIMA [TAJ84], MATERKA [MATS85], CURTICE [CURS85], STATZ
[STAS87] ou encore ANGELOV [ANG92]. Ils permettent de trouver des équations mathématiques qui
rendent compte des principaux phénomenes non-linéaires. Ces équations contiennent des
parametres d'ajustement dont le nombre dépend généralement de la précision attendue dans la
correspondance entre les caractéristiques mesurées et simulées.

Technique de caractérisation non-linéaire LOAD-PULL

La méthode de caractérisation de circuits non-linéaires Load-Pull repose sur un principe simple : le
composant a tester est considéré comme une "boite noire". Aucune information concernant les
caractéristiques géométriques ou physiques n'est donc nécessaire et ainsi, aucune équation
mathématique n'entre en jeu pour modéliser les phénoménes non-linéaires.

Les mesures Load-Pull permettent, par la mise en condition réelle de fonctionnement, de déterminer
les performances optimales en terme de puissance, de rendement en puissance ajoutée ou encore de
gain des composants testés. Ces mesures consistent a étudier, pour une polarisation, une fréquence
et une puissance d'entrée données, le comportement du transistor lorsque, pour une puissance
d’entrée fixée, 'amplitude et la phase de la charge présentée au circuit varient.

Il est alors possible de tracer sur des abaques de Smith les lieux a puissance de sortie constante (ou
rendement a puissance ajoutée constant) qui correspondent a des cercles de plus en plus petits a
mesure qu’ils se rapprochent de la valeur de la charge optimale (figure 22). Une lecture directe sur
labaque permet alors de connaitre la valeur de 'impédance de charge a synthétiser.

27



Chapitre 1 Synthése par la méthode des fréquences réelles

contour - 4 dB

contour - 3 dB
contour - 2 dB

contour - 1 dB

Figure 22 : Contours LOAD-PULL a puissance de sortie constante.

A Theure actuelle, plusieurs méthodes Load-Pull, essentiellement liées au principe de la charge
active [TAK76], existent dans la littérature. Elles se différencient a la fois par la technique de
variation de la charge en sortie et par la prise en compte des fréquences harmoniques.

Simulation non-linéaire et optimisation

Equilibrage harmonique

Alors qu'une analyse continue ou petit signal est possible a l'aide d'un modéle linéaire, 'analyse
grand signal nécessite a la fois un logiciel performant d'aide a la conception de circuits et un modele
non-linéaire qui reflete précisément le comportement du transistor dans ce régime de
fonctionnement.

L | Ii(w)
N | Vd
l—@f Sous 7oAl
_ : v@ | [viom|  Sous
i réseau | ; ;
! IF? réseau
i —
! TF
| non =
: ‘ in@® | Iy(w)
> - —< Iinéaire
linéaire 4
o NG
Analyse temporelle Analyse fréquentielle

Figure 23 : Analyse par équilibrage harmonique.
A Theure actuelle, 1'é¢tude des circuits dans le domaine temporel posséde deux principaux

inconvénients : des temps de calculs prohibitifs et la complexité d'analyse de certains éléments
(comme les lignes de transmission). Les séries de Volterra sont une solution efficace lorsque les
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circuits présentent de faibles non-linéarités. Pour des non-linéarités plus importantes, la technique
de l'équilibrage harmonique s'est progressivement imposée comme un outil puissant de simulation.
L’originalité de cette méthode est qu’elle combine deux types d'analyse lors de la simulation. Le
circuit est d’abord divisé en deux sous-réseaux : le sous-réseau linéaire et le sous-réseau non-linéaire
(figure 23).

Chaque sous-réseau est alors étudié en utilisant la méthode la plus appropriée : la méthode
fréquentielle est utilisée pour analyser le sous-réseau linéaire tandis que le sous-réseau non-linéaire
est analysé dans le domaine temporel.

Le principe de I'équilibrage harmonique consiste alors a tendre vers 1'équilibre des grandeurs
électriques a l'interconnexion des sous-réseaux linéaires et non-linéaires pour chaque fréquence
harmonique du signal d'entrée. La transformée de Fourier permet de passer du domaine temporel au
domaine fréquentiel.

Parametres S large signal

Une approche alternative a 'analyse des performances non-linéaires d'un composant actif consiste a
utiliser les parametres S large signal. Cette technique d’analyse comportementale a été appliquée
avec succes a la conception d’oscillateurs [JOH79][GIL83] y compris récemment avec la conception
d’oscillateurs a plus haute fréquence [YUE97][CHA99].

L’objectif de Mathieu HAZOUARD a consisté a vérifier si 'analyse au fondamental
du comportement faiblement non-linéaire de l'amplificateur pouvait s’avérer
satisfaisante pour en envisager la réalisation.

Optimisation de la puissance ajoutée

Le critere de l'optimisation porte sur la puissance ajoutée. En effet, les travaux de GILMORE et
ROSENBAUM [GIL83] ont montré que la différence linéaire entre la puissance de sortie et la

puissance d’entrée (P, =P, , —P,) pouvait s'exprimer en fonction du parameétre I, =, / a, .

out
Leur démarche s'appliquait au cas des parametres S petit signal, tandis que notre but est de
démontrer qu’il est possible d'utiliser cette approche dans le cas d'amplificateurs faiblement non-
linéaires a 'aide des parameétres S large signal.

a a
e ©) -2
b, composant actif b,
-1 2

Figure 24 : Parameétres S d'un composant actif 2-ports.

Pour le quadripéle décrit figure 24, les parameétres S sont déterminés a partir des équations liant les
ondes réfléchies aux ondes incidentes :

b =8, -a,+S)," a,

(1.10)
b,=8,-a,+8, a,
Les puissances d’entrée et de sortie s’écrivent alors :
2 2
F,= |a1| _|b1|
, , (1.11)
P, = |b2| _|a2|
Le coefficient de réflexion a 'entrée du quadripdle est :
b
r,=—" (1.12)
a,

Il faut a présent déterminer la valeur algébrique de I qui permet d’obtenir le maximum de

mn

puissance ajoutée Puda délivrée a la charge.
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2 2 2 2
P = |b2| - |a2| + |b1| - |a1| (1.13)
qui peut encore s’écrire :
2 1 2 2 .
P = |a1| '[—z'(|S22 I, +|A| —2Re((S5y - T},) -A)
1S,| (1.14)
AL =[S0+ 2Re(T, -5, )+, -1
avec A=S8,,5, 5,5,
. . ., . . OP, 4 OP, 44
En posant I',, = A+ jB, la puissance ajoutée atteint un maximum lorsque 8?4 =0 et 8—”3 =0,
ce qui conduit aux équations suivantes :
i >
S - 1 1 *
2414152 |- ——[2-Re(S}, - A) +2-Re(S,)|= 0 (1.15)
1Sol” | 18|
lsuf-t] :
2B 1+22L |~ [ Im(S, - A)+2-Im(S,,)]=0 (1.16)
A I A
La résolution des équations (1.15) et (1.16) permet d’obtenir le coefficient de réflexion optimum :
S11 —A- S;

rL = (1.17)
ingy, 2 2
' 1_|S22| _|S12|
et en se référant a 'équation (1.14), la puissance ajoutée optimum délivrée a la charge est donnée
par:

2 ASul ISl +ISul” +18a) —JAf -1

P
1_|522|2 _|S12|2

add T | 1|
opt

(1.18)

Interpolation bidimensionnelle des paramétres S

Cette approche de conception des amplificateurs de puissance basée sur 'utilisation des parametres
S large signal plutét que sur un modéle équivalent non-linéaire, nécessite de connaitre ces
parametres S en tout point de fréquence et de puissance de fonctionnement. Par conséquent, alors
qu'une simple interpolation linéaire pouvait suffire dans le domaine des faibles puissances, il nous
faut a présent réaliser une interpolation a deux dimensions.

L’interpolation par splines cubiques [BOO78][PRE89] a donc été adaptée a notre
probleme de conception, puis intégrée dans un logiciel de CAO basé sur la méthode

des fréquences réelles [R-HAZ98a] [R-HAZ98b] [HAZO0Oa].

Le descriptif du calcul des splines cubiques dans le cas dune interpolation bidimensionnelle,
Palgorithme du programme, ainsi que des exemples d’interpolations pratiquées sur les paramétres S
d’un transistor CLY5 ’'INFINEON sont détaillés dans le mémoire de thése de Mathieu HAZOUARD
[T-HAZO02]. Je me limiterai donc au seul exemple décrit figure 25 : il montre les amplitudes du
parametre S2; mesurées d'une part, interpolées en fonction de la puissance et paramétrées par la
fréquence d’autre part.
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Figure 25 : Comparaison mesure-interpolation pour le parametre Sqi.

L’interpolation n’a fait appel dans ce cas qu'a 8 points de mesure et engendre une erreur relative
maximale de 4%.

La méthode des fréquences réelles appliqguée au non-linéaire

La nouvelle méthode élaborée consiste pour un amplificateur multi-étage a coupler I'approche
linéaire et I'approche non-linéaire. L’approche linéaire est réservée a l'optimisation du gain en
puissance et de 'adaptation en entrée a 'aide des premiers étages de I'amplificateur. L’approche
non-linéaire est quant a elle dédiée a l'optimisation de la puissance ajoutée de 'étage d’adaptation
en sortie.

A partir de cette idée, il a fallu reconsidérer la version originale du logiciel RFCAD, en particulier en
adaptant la méthode des fréquences réelles a la procédure d’optimisation de la puissance ajoutée. De
plus, I'une des originalités de la méthode des fréquences réelles est son caractére itératif qui a été
mis en évidence lors de la conception d’amplificateurs faible bruit. Or, du fait de 'importance de la
prise en compte des conditions de charge lors de la conception d’'un amplificateur non-linéaire de
puissance, la synthése a été réalisée, non plus de la source vers la charge, mais de la charge vers la
source.

La nouvelle procédure itérative qui a donné lieu au développement d’'un nouveau logiciel de synthése
(RFCAD_POWER) est illustrée figure 26.
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Figure 26 : Nouvelle procédure itérative pour la conception d’amplificateur non-linéaires.

Le dernier égaliseur Er+; permet d'obtenir le maximum de puissance ajoutée pour une puissance
d'entrée déterminée. Une fois ce circuit synthétisé, un nouveau circuit d’adaptation est ajouté Ep,
ainsi qu'un nouveau bloc transistor Tr. Cette fois, 'optimisation porte sur le gain linéaire et sur les
adaptations en entrée et en sortie.

La progression de la charge vers la source a nécessité une nouvelle expression de récurrence entre
les différents gains :

‘ 2 S 2
€1, ‘ 211‘
G, =Gy, 2 P (1.19)
1= 8y, I, 1= T e |

2

e, I
avec I =e, +—22 b (1.20)

e 11, 1 I
—€p,l

En dernier lieu, 'égaliseur E; est introduit entre le générateur et le premier étage. Sa synthése se
fait a partir de I'expression générale optimisée du gain en puissance :

e -1
I-I,T, ﬁl —e, T, \2

G, =G,

2

(1.21)

Conception et réalisation d’'un amplificateur Classe AB en bande S

La méthodologie de conception mise en place est basée sur la caractérisation du fonctionnement non-
linéaire des transistors a 1'aide des parametres S large signal. Ne disposant pas, a I'heure actuelle,
au laboratoire IXL de moyens techniques qui permettent d'obtenir de fagon expérimentale ces
parameétres, nous avons opté pour l'alternative proposée par RIZZOLI [RIZ88] qui consiste a
déterminer les parametres S large signal a I'aide d'un outil de simulation et du modele non-linéaire
du transistor (modéle STATZ) utilisé pour le transistor CLY5 de chez INFINEON.

Une premiére réalisation d'un amplificateur classe AB en bande S limité a un seul étage a donné des
résultats mesurés satisfaisants (Pow: = 30dBm, n > 36%, G =5,9dB). La figure 27 montre la
concordance des simulations REFCAD_POWER et des simulations LOAD PULL.
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Figure 27 : Simulations d'un amplificateur 1 étage classe AB bande S.

Il est a remarquer que l'optimisation RFCAD_POWER se faisant sur la puissance ajoutée, la
simulation de Pada est meilleure qu'avec LOAD PULL (0,9W pour 0,82W). Par contre, ce résultat est
obtenu au détriment du rendement (47,7% RFCAD_POWER, 51% LOAD_PULL).

Au vue de ces résultats, une réalisation multi-étage a été entreprise afin de valider 'association de
lapproche linéaire et de 'approche non-linéaire.

La structure générale de cet amplificateur en bande S est décrite figure 28. Le transistor de
puissance CLY5 est polarisé en classe AB avec et lis=1Iuss /3. Les transistors CLY2 ont été choisis
pour leur grande linéarité et sont polarisés avec Vas = 3V.
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Figure 28 : Schéma électrique de 'amplificateur classe AB bande S.

La plage de fréquence de fonctionnement s'étend de 2,2 GHz a 2,29 GHz avec une fréquence centrale
de 2,245 GHz.
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Figure 29 : Amplificateur 3 étages classe AB bande S.

Les circuits d’adaptation sont constitués de lignes de transmission 1/4 en cascade (figure 29). Les
courbes présentées figure 30 comparent les résultats simulés aux résultats mesurés.

P W) 50 - PAE (%)
40 f
30 |

0.6
20 -

i —O— simulated PAE
i —A— measured PAE |

! —— simulated P
;*A*measured Padd :
00 F

02 T T T T T T T T

-10 -5 0 5 -10 -5 0 5
P_(dBm) P (dBm)
(a) Puissance ajoutée. (b) Rendement a puissance ajoutée.

Figure 30 : Simulations et mesures d’'un amplificateur 3 étages classe AB bande S.
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Les allures des courbes sont conformes entre simulation et réalisation. Toutefois, alors que
RFCAD_POWER annongait G = 33,5 dB, Puaaa = 1,04W (30,2 dBm) et n=236,9 %, les mesures
donnent G = 27,9 dB, Padqa = 0,65W (28,1 dBm) et n =30 %.

Ces résultats valident notre approche de conception et ont été consignés dans des
rapports remis au CNES [R-HAZ99a] [R-HAZ99D].

Aprés une étude prospective qui a donné lieu a un premier rapport [R-KER98], plusieurs actions
contractuelles sur la conception d’amplificateur de puissance par la méthode des fréquences réelles
ont été signées avec le CEA-DAM Ile de France [C-CEA99b] [C-CEA00a] [C-CEAO0Oc]. Ces contrats
ont fait I'objet de rapports d’avancements des travaux contenant les dossiers d’étude et les dossiers
de conception [R-KER99d] [R-PHAO1].

Les travaux décrits, fruit de plusieurs partenariats industriels, ont fait 'objet d’'une
publication dans une revue internationale [HAZO3b] et de plusieurs
communications nationale [HAZO1b] et internationale [HAZO0Oa] [HAZOODb]
[HAZO1a] [HAZ02] [HAZ03a] [HAZO03b] [KERO03a].

Amplificateur millimétrique et large bande

Les nouveaux services proposés aux abonnés téléphoniques sont toujours plus nombreux et par
conséquent, ils rendent nécessaire 'augmentation du débit d’informations par client. Ces besoins en
débits élevés et le nombre toujours croissant de clients poussent les opérateurs et les constructeurs
vers l'usage des fréquences millimétriques (autour de 30 GHz) ou les bandes contigués allouées
peuvent étre multi-gigahertz.

La voie radio au travers de la "boucle locale radio" (BLR) apparait alors comme un moyen efficace de
faire face a cette demande. En effet, afin de diminuer les cott des systémes a des fréquences de plus
en plus élevées, il est possible de transporter par fibres optiques les signaux radio du réseau existant
et de faire partager le cott d’équipement par un nombre important d’utilisateurs. Ce nombre varie
selon la fréquence et la largeur de bande allouée (2x112 MHz dans la bande 26 GHz au lieu de 2x20
MHz dans celle des 3 GHz).

Amplificateur bande Ka de commande d’'un modulateur BLU optique

Le transport par fibre nécessite une électronique spécifique composée entre autres de convertisseurs
de fréquence entre les signaux optiques et millimétriques. Ces circuits optoélectroniques dans la
gamme de fréquence de 20 a 60 GHz sont au stade d’expérimentations dans les laboratoires de
recherche, et I’électronique dédiée n’est pas encore disponible. Les travaux qui suivent s’inscrivent
donc dans une démarche de fourniture aux expériences systemes, de boitiers intégrant un dispositif
optoélectronique de conversion de fréquence avec ses circuits de commande. Le choix technique
retenu (figure 31) est celui d’'un convertisseur a bande latérale unique (BLU) composé d’un laser, de
deux modulateurs electro-absorbants et de guides et coupleurs passifs, le tout en technologie PIC-
InP (Photonic Integrated Circuit) [VER98].
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Figure 31 : Modulateur BLU optique avec son systéme de commande.

La génération du signal BLU requiert un circuit de commande composé de deux amplificateurs de
puissance parfaitement linéaires produisant deux signaux millimétriques déphasés de 7/2 et
appliqués aux modulateurs.

La difficulté de ce travail de recherche se situe au niveau de la synthése des circuits d’adaptation des
amplificateurs multi-étage classe A. En effet, le modulateur sur la bande 26,5-29,5 GHz présente
une impédance de charge complexe (photodiode) pour 'amplificateur (figure32).

amplificateur

linéaire
Circuit
d’adaptation TpF
) 1 kE2
photodiode ]
20 ) Z,(0) = Ry X, ()

Figure 32 : Photodiode et son modéle électrique équivalent.

Le cahier des charges de 'amplificateur est donné tableau 1.

Fréquences 26,5 -29,5 GHz
Gain 20dB
Oscillation dans la bande +0.5dB
Return loss -10dB
Puissance de sortie 5dBm

Tableau 1 : Cahier des charges de 'amplificateur de commande du modulateur optique.
Une nouvelle fois le caractére itératif (étage aprés étage) de la synthése des circuits d’adaptation a

laide de la méthode des fréquences réelles s’avere particuliérement bien adapté a la conception d'un
amplificateur multi-étage. La difficulté du probléeme étant reportée sur le dernier égaliseur qui au
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lieu d’étre chargé par une impédance 50 2, voit I'impédance complexe présentée par le circuit
d’entrée du modulateur optique (photodiode). Cette derniére synthése s’apparente totalement a celle
rencontrée lors de 'adaptation des antennes passives.

Les résultats suivants ont été obtenus par un logiciel basé sur la méthode des fréquences réelles en
utilisant la technologie DOI1PH de PHILIPS OMMIC. Le circuit final synthétisé occupe une surface
de 2,6x2,5mm? (figure 33). L’amplificateur comporte 3 transistors séparés par des lignes de

transmission cascadées.
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Figure 33 : Simulation linéaire d'un amplificateur 26-5-29,5 GHz.

Une étude de stabilité a démontré que l'amplificateur était inconditionnellement
stable de I a 40 GHz (figure 33b). Le gain est supérieur a 20+0,2dB dans la bande
de fréquence de travail, et donc conforme au cahier des charges. Les adaptations et
en particulier celle en sortie sur 'impédance complexe sont meilleures que —13dB
(figure 33d-33e).

L’étude non-linéaire est rapportée figure 34 avec a la fréquence centrale de 28 GHz, un point de
compression a 1dB de 10,65dBm en sortie et un rendement a puissance ajoutée de 18,1%.

33



Chapitre 2 Synthése de filtres en guide d’ondes rectangulaire

b.25A

2
i 2
\Q._

S
/ - Al
/ '\ A ST
o . T

F out
gta
{

. —
/| MI=10,649E400 L "
i 11=-5.8674E+00 Hi=180.82E-03
2=l I1=-5.1606E+00
= = 2= ...\

N —
~15.0E400 pdg 10, 0E+00 A -15.0E+00 pdg Iﬂ.ﬂ{lﬂﬂ!ﬂ

(a) CP1. (b) PAE.

Figure 34 : Simulation non-linéaire d'un amplificateur 26-5-29,5 GHz.

Afin de répondre aux nouveaux besoins en terme de haut débit en particulier au
niveau des tétes émission/réception d’applications telles que LMDS (Local
Multipoint Distribution Service) et MMDS (Multichannel Multipoint Distribution
Service) a 40-42 GHz, ou encore des applications Point to Multipoint sur la bande
24-48 GHz, OPTO+ a proposé sur ce théme un partenariat pour la réalisation d'un
driver de modulateur BLU optique [C-OPTO01]. Le lancement de cette étude s’est fait
dans le cadre d'un DEA [D-ROTO00]. Les résultats ont été publiés dans la conférence
ICECS [KERO2a] et une version étendue est en soumission pour une possible
parution dans la revue Analog Integrated Circuits and Signal Processing [KERO03c].
Par ailleurs un rapport final de conception a été remis a OPTO+ [R-KERO1].

Dans la continuité des travaux précédemment cités et afin de répondre au mieux aux nouveaux
systéemes OSSB (Optical Single Side Band), Laurent COURCELLE a synthétisé un amplificateur de
commande de modulateur optique fonctionnant a 40 GHz avec 2 GHz de bande passante.
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Figure 35 : Amplificateur 2 étages 40,5-42,5 GHz. Figure 36 : Gain - Amplificateur 40,5-42,5

GHz.

L’originalité de ce circuit réside dans I’étage de gain uniquement composé de deux transistors P-
HEMT en technologie EDO2AH de PHILIPS OMMIC qui fonctionnent a la moitié de la fréquence de
transition (f; = 80 GHz). La surface occupée par la puce est 1,3x1,0mm? (figure 35).

Le gain simulé est de 20,7 dB avec une ondulation dans la bande de +0,4dB (figure 36). L’adaptation
en entrée (figure 37) et en sortie (figure 38) sont meilleures que -10dB en conformité avec les valeurs
désirées.
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Figure 37 : S11- Amplificateur 40,5-42,5 GHz. Figure 38: S22 - Amplificateur 40,5-
42,5 GHz.

Le comportement non-linéare de 'amplificateur a été analysé par une simulation de type Harmonic
Balance sous ADS (figure 39). Pour une fréquence de 41,8 GHz, la puissance de sortie a 1dB de
compression est égale a 7,6 dBm, tandis que le rendement simulé est de 13,3%.
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Figure 39 : Comportement non-linéaire - Amplificateur 40,5-42,5 GHz.

Ces résultats ont été présentés lors de la conférence IMOC (International Microwave and
Optoelectronics Conference) [COUO03].

Amplificateur émetteur pour liaison numérique SDH a 40 Gbit/s

La numérisation du réseau téléphonique et la transmission d’informations binaires sous forme de
paquets, associés au multiplexage temporel, ont ouvert la voie a I'usage d’'un support commun pour
la transmission de la parole et la transmission de données.

Pour satisfaire aux besoins croissants en terme de débits, de flexibilité, de transparence et de
rentabilité, compte tenu de la variété du type de trafic (IP, ATM, RTC,..) transporté sur le réseau de
transmission, et enfin pour mettre a profit la grande capacité en débit de la fibre optique, la norme
SDH (Synchronous Digital Hierarchy) a été introduite a la fin des années 80. Elle est I’équivalent de
la norme SONET (Synchronous Optical Network) initiée quelques années auparavant aux Etats-
Unis.

La figure 40 montre le synoptique d'une chaine de transmission d'une liaison SDH a
tres haut débit. A 1’émission, les différentes étapes de « mapping» dans les
conteneurs, de « scrambling » et de multiplexages, sont réalisées par des circuits
LSI (Large Scale Integration) en technologie CMOS (pour les bas niveaux) ou en
technologie ECL (pour les débits élevés). Des bascules sont ajoutées comme partie
intégrante du driver ou du multiplexeur de sortie pour diminuer la gigue avant
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Iémission sur la fibre. Les amplificateurs « driver», fournissent la puissance
électrique nécessaire a la diode laser ou au modulateur optique suivant le cas, et

suivant le type d’application.
Plusieurs types de sources optiques sont utilisables [SAB99] :
- diodes électroluminescentes (bon marché et utilisées pour les applications a treés courte
distance),
- diodes lasers (directement modulées pour des liaisons a moyenne distance),
- modulateurs optiques (modulateur Mach-Zehnder ou modulateur électroabsorbant) a trés
haute pureté spectrale, qui peuvent fonctionner dans la troisieme fenétre optique et sont
utilisés pour les applications tres longue distance.
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TIA: Amplificateur transimpédance

Figure 40 : Chaine de transmission d’une liaison SDH.

Le transport de I'information se fait a 'aide d’une fibre optique monomode fabriquée en silice (S102).
Plusieurs fenétres optiques (longueur donde pour laquelle laffaiblissement lumineux est
minimal) sont possibles avec des variations de portée suivant la valeur du coefficient d’absorption.

Le récepteur optique détecte le signal sur la fibre et le convertit en courant électrique a I'aide d’'une
photodiode. Le courant est ensuite converti en tension différentielle grace a un amplificateur
transimpédance (T1A). Vient ensuite le circuit de régénération d’horloge (pour la synchronisation) et
des données. Enfin, les trames régénérées sont démultiplexées (conversion série paralléle).

Les liaisons SDH moyenne et longue distance sur fibre optique, utilisent essentiellement le principe
de la modulation d’intensité lumineuse et détection directe (IM/DD). La modulation du faisceau
lumineux s’effectue par « ON-OFF Keying » (OOK) en faisant correspondre au symbole binaire I une
puissance optique nominale émise a travers la fibre, et au symbole 0 'absence de signal lumineux.
Le codage en bande de base, compatible avec ce type de modulation, communément utilisé pour les
liaisons STM-16, STM-64 et en cours de normalisation pour les liaisons STM-256 sur moyenne et
longue distance est de type NRZ (No Return to Zero) [SAB99].

La densité spectrale de puissance de ce type de modulation est concentrée dans les basses fréquences
et par conséquent Pamplificateur ‘driver ’ devra disposer d’une trés large bande passante (40 GHz),
mais aussi d'une fréquence de coupure basse proche du continu (100 kHz). Cette contrainte en
fréquences proscrit l'utilisation de capacités de liaison entre les étages cascadés d’'un amplificateur
monolithique. L’architecture couramment utilisée dans ce cas est une topologie a « ondes travelling »
sur un substrat a trés forte résistivité [REEO02]. Cependant, l'un des inconvénients des
amplificateurs distribués est la taille conséquente de la puce. C’est pourquoi, afin d’améliorer au
maximum la bande passante de 'amplificateur en particulier vers les basses fréquences, plusieurs
auteurs [HOR81][IMA92] ont proposé une cellule a décalage en tension de polarisation des
transistors des différents étages. La bande passante la plus large alors obtenue ne dépassait pas 13
GH:z en technologie AsGa [IMA92].

Réseau || Décalage || Réseau || Etagede [| Réseau
500 d'adaptation | | de niveau | |d’'adaptation | | puissance | | d’adaptation

J; N N ] i 17 500
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Figure 41 : Structure cascadée d'un amplificateur ultra-large bande.

Laurent COURCELLE, dans le cadre de ses travaux de these, a repris I'idée de cette cellule et I'a
appliquée a la conception d'un amplificateur DC-40GHz en utilisant la méthode des fréquences
réelles pour synthétiser les éléments des différents circuits d’adaptation. Pour la premiére fois, en
utilisant une architecture cascadée (figure 41) et une cellule ‘décalage de niveaw’, un amplificateur
ultra-large bande a été réalisé avec une technologie présentant une f; de ‘seulement’ 80 GHz
(ED02AH de PHILIPS OMMIC).

La cellule ‘décalage de niveau’ du premier étage est basée sur I'approche ‘couplage direct’ dont le
schéma électrique est présenté figure 42. Le premier transistor Q0 est polarisé en source commune
et sa tension continue de drain est ramenée a 0V grace a deux sources-suiveuses (@1 et @2) et une
diode. Les transistors @3 et @4 sont des sources de courant destinées a polariser les transistors

montés en suiveur.
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Figure 42 : Cellule décalage de niveau’. Figure 43: Amplificateur DC-
40GHz.

Cette cellule a été implémentée dans le programme RFCAD qui a permis la synthése des différents
circuits d’adaptation. La taille finale occupée par I'amplificateur est de 1,0x1,5mm? (figure 43) en
technologie 0,2um AsGa.
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Figure 44 : Gain — Amplificateur DC-40GHz Figure 45 : Adaptations - Amplificateur DC-

40GHz.

Les résultats de simulation montrent un gain de 11,8+1,5dB sur une bande de fréquences qui s’étend
de 900Hz a 40 GHz (figure 44). Sur cette méme bande, 'adaptation pire-cas en entrée est de —8,0dB
et —4,5dB en sortie de 'amplificateur (figure 45).
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Figure 46 : NF — Amplificateur DC-40GHz Figure 47 : CP1 - Amplificateur DC-40GHz.

Une étude de bruit a été menée, illustrée par la figure 46, et montre au mieux un
NF (Noise Figure) de 5,74dB a 35 GHz et au pire un NF toujours inférieur a 10dB
sur la totalité de la bande passante. Enfin, une étude non-linéaire (figure 47) menée
a la fréquence de 20 GHz montre la bonne linéarité de 'amplificateur au travers de
la valeur de son point de compression a IdB égal a 7,24dBm en sortie. Le circuit
réalisé est actuellement en fonderie.

Les travaux de Laurent COURCELLE ont donné lieu a des conférences
internationales [COU03b] [COU03c].

Conclusion

Le formalisme de la méthode des fréquences réelles (MFR) a été présenté lorsque
cette technique originale de synthese des circuits d’adaptation est appliquée aux
amplificateurs faible bruit. Pour des applications de filtrage actif, 'expression de la
fonction de transfert f(p) a été modifiée au niveau de la matrice de répartition des
réseaux d’adaptation afin d’obtenir une réponse pseudo-elliptique avec des zéros de
transmission a des fréquences finies. Un des avantages de MFR est qu’elle permet
de réaliser 'adaptation de toute charge complexe, c’est pourquoi elle a été appliquée
au probléeme de 'adaptation large bande d’antennes passives.

Il n’est pas toujours aisé de se procurer le modele électrique équivalent large signal
d’un transistor fonctionnant en régime non-linéaire. C’est pourquoi la méthode des
fréquences réelles uniquement basée sur I'utilisation des parameéetres S large signal
a été modifiée afin de réaliser la synthese des circuits d’adaptation d’amplificateurs
de puissance. Cette nouvelle approche a nécessité de revoir totalement le
formalisme notamment en effectuant la synthése itérative de la charge vers la
source et en ajoutant pour I'égaliseur de sortie la puissance ajoutée comme critere
d’optimisation. L’utilisation des parametres S large signal n’aurait pu se faire sans
une interpolation bidimensionnelle (en puissance et en fréquence) a l'aide des
splines cubiques.

Afin de répondre aux nouveaux besoins en terme de débit, les opérateurs et les
constructeurs sont de plus en plus souvent amenés a travailler a des longueurs
d’onde proche du millimetre. La boucle locale radio est une des solutions retenues,
car 1l est possible de transporter par fibre optique les signaux électriques et ensuite
de faire partager le colit d’équipement par un nombre important d’utilisateurs. Les
circuits optoélectroniques mis en jeu nécessitent une électronique de commande
composée notamment d’amplificateurs de puissance millimétriques classe A. La
difficulté lors de la conception se situe au niveau de I'impédance d’entrée des
modulateurs optiques qui s’apparentent a une charge complexe. Fort de 'expérience
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acquise lors de l'adaptation d’amplificateurs faible bruit, de filtres actifs et
d’antenne passive, la méthode des fréquences réelles a été appliquée a la synthese
dans le domaine du millimétrique des réseaux d’adaptation de plusieurs
amplificateurs multi-étage.

Enfin, afin de contourner les architectures distribuées classiques pour les
applications ultra-large bande, un amplificateur cascadé pour la norme SDH a été
réalisé en intégrant des cellules a décalage en tension.
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. Synthese de filtres en guide d’ondes rectangulaire

Les filtres a bord des répéteurs satellite sont le plus souvent réalisés avec des guides et des cavités
en raison des faibles pertes requises et de leur capacité a véhiculer de fortes puissances. Ces filtres
sont classiquement a base de cavités bimodes séparées par des iris de couplage. Toutefois, la
sensibilité de ce type de structure a la tolérance de fabrication nécessite d'une part une méthode de
synthése extrémement performante et d’autre part, lors de la phase de mise au point expérimentale,
T'utilisation de vis de réglage.

Ce chapitre présente dans un premier volet la syntheése de nouveaux filtres droits ou courbés
utilisant des trongons de guide rectangulaires propagatifs et évanescents. La synthése met en ceuvre
un algorithme génétique lors de la phase d’optimisation. Le deuxiéme volet s’attache a la conception
de filtres bimodes a cavités rectangulaires utilisant les modes supérieurs. Chaque cavité bimode
produit alors deux poéles et un zéro de transmission permettant d’obtenir des réponses pseudo-
elliptiques, ainsi qu'une réduction significative de la taille du filtre.

Une solution pour encore réduire les dimensions des filtres en guide est d'utiliser des cavités
multimodes (trimode ou quadrimode) en exploitant au mieux les couplages entre les différents
modes résonnants afin d'obtenir des poles et des zéros de transmission. C’est 'objet du troisiéme et
dernier volet de ce chapitre.

Filtre a modes évanescents

Depuis les études menées sur le satellite SPOT dans les années 1975, les instruments d’observation
de La Terre n’ont cessé de s’améliorer et de se complexifier en recherchant toujours une meilleure
résolution tout en gardant un champ de vue conséquent et ce dans toute la gamme du spectre des
fréquences depuis le radar jusqu’a 'optique infrarouge ou le visible. Dans le but d’améliorer encore
les performances de ces systémes, un développement exploratoire de transmission était en cours au
CNES en 1997 afin d’optimiser la télémesure charge utile a la fois dans le domaine de I'observation
optique et de 'observation radar. Dans le cadre des études du futur satellite d’observation radar, le
CNES avait soumis au Laboratoire IXL un besoin de filtre de sortie apparaissant au niveau d’une
liaison a tres haut débit en bande X [C-CNE99b]. Ce filtre devait remplir deux fonctions
simultanément : compenser l'effet du spectre issu du montage en amont et réaliser la mise en forme
en une fonction mathématique complexe.

L’étude de ce filtre hyperfréquence étant menée sur une structure rectangulaire a
modes évanescents, il a été possible a Marc LECOUVE, en these au Laboratoire
IXL [T-LECO00], de s’appuyer sur des recherches antérieures dirigées par Pierre
JARRY, concernant le cas de filtres rectangulaires droits [JAR98a] et en fer a
cheval [TER94] [TER95] [TER97] utilisant les modes évanescents. L’étude du filtre
en fer a cheval revient en grande partie au Professeur TERTULIANO (Université
de Curitiba, Brésil) réalisée au cours de sa theése de doctorat [T-TER94] ; elle a
ensuite été approfondie par BECHI [D-BEC96] et par PIERROT [D-PIE97].

Le travail de thése de Marc LECOUVE a consisté a développer un outil (logiciel EVANU) de conception de filtre a
modes évanescents comportant des inserts diélectriques. Cet outil met en ceuvre lors de la phase d’optimisation, un
algorithme génétique qu’il a adapté au probléme du dimensionnement des cavités.

Principe de fonctionnement

En considérant que le poids et l'encombrement sont des points critiques dans le
domaine spatial et que le dimensionnement d’'un guide d’ondes est directement lié a
sa fréquence de résonance, l'intérét de travailler sous la fréquence de coupure du
guide est évident. Or, la conception conventionnelle de filtres en guide conserve le
mode fondamental propagatif tout au long de la structure, tandis que certains
éléments des filtres a modes évanescents [CRA71] [SNY77] travaillent sous les
fréquences de coupure du guide permettant une diminution des dimensions.
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Les filtres en guide d'ondes a modes évanescents impliquent un assemblage
d’éléments distincts par leurs dimensions ou par leur type (rempli d’air ou d'un
autre matériau) ; des discontinuités sont alors créées au niveau des zones
d’assemblage. Ces structures en guides sont supposées avoir des modes découplés :
cette isolation modale est liée a la relation d’orthogonalité des modes. Des lors que
sont introduits des obstacles tels que des inserts diélectriques aux dimensions
choisies, ceux-ci permettent de ramener certains modes dans la bande de fréquence
choisie. Suivant le positionnement et le dimensionnement de ces obstacles, leur
comportement capacitif ou inductif contribue a la réalisation d’'une fonction de
filtrage.

La conception des filtres 8 modes évanescents ne peut donc étre envisagée sans une modélisation électromagnétique
rigoureuse d’associations de cavités cascadées séparées par des transitions qui prennent en compte les particularités
du systeme. La méthode retenue consiste a établir la matrice S généralisée de la structure [PAT82] grace au
raccordement modal des champs propagés. Il faut pour cela considérer séparément chaque élément du filtre et
déterminer sa matrice de répartition propre.

Section A+B : double marche Inserts diélectriq ues (e r) Section A+B : double marche
. le, le,
< < > <
ﬂ i 7
Signal + & a
d'entree
Lene gl | o .. IpEEL | i— |
b/ S it = e S
p, Clp, pg Sy
? Section B lpl p2 p3 Section B -
Section A vide d"air (g,) vim ) S_ectlop A
vide d'air (g,) et de section et de sectior01 vide d air (gp)
et de section (a, x b,) (a, xby) @@,xb,) et de section (a, x b,)

[I] discontinuités [Propagatif/Evanescent]l ] Section propagative

[T3 discontinuités [Evanescent/Propagatif[__] Section évanescente

Figure 48 : Guide d’'ondes rectangulaire avec inserts diélectriques.

Le filtre considéré (figure 48) se compose des éléments suivants :

-Deux sections (4+B) remplies d’air sont placées en entrée et en sortie. Les transitions abruptes de type "double
marche" entre ces guides de section rectangulaire permettent au mode fondamental de se propager a une fréquence
inférieure a la fréquence de coupure du guide.

-Les sections évanescentes de longueur le; sont des guides remplis d’air dimensionnés de telle sorte que le mode
fondamental soit evanescent et que sa fréquence soit maintenue sous-la fréquence de coupure du guide.

- Les sections propagatives de longueur ip; remplies de diélectrique (rexolite) sont
dimensionnées de telle sorte que le mode fondamental se propage a une fréquence
supérieure a la fréquence de coupure du guide (les autres modes étant évanescents).
Le caracteére propagatif de certains modes et évanescent de certains autres implique
une condition impérative a respecter sur le choix du diélectrique pour la fréquence
d’utilisation considérée. En effet, il doit étre doté d'une permittivité relative &
répondant a la condition suivante liée a la géométrie du filtre :

2
C

E. 2| ——— 2.1
’ 2.afmin ( )
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- Deux types de discontinuités notées [E/P] (Evanescent/Propagatif) ou [P/E]
(Propagatif/Evanescent) et induites par 'assemblage des différents éléments constitutifs du filtre
sont modélisées par des matrices de répartition a l'aide des méthodes d’analyse modale qui
s’appuient sur les équations de continuité des champs tangentiels a la surface des jonctions.

Représentation matricielle

Sections évanescentes et propagatives

La matrice de répartition décrivant la propagation dans un guide d’ondes de
longueur [ est définie par '’équation suivante :

—
1 0 e (2.2)
S)=

®=

Lorsque le mode fondamental est sous-coupure, y = @, avec ¢, réel positif.
Lorsque le mode fondamental est propagatif, y =B, avec S, réel positif.

Méthode TE-TM généralisée

Une technique spécifique [PAT82] est nécessaire pour décrire la discontinuité de la double marche et les jonctions
entre des guides de permittivité di¢lectrique différente. Il s’agit de décomposer les champs pour les composantes
tangentielles électriques et magnétiques des différentes régions du guide sur la base de leurs modes propres en
admettant que M-modes soient incidents dans la région / et que N-modes soient réfléchis dans la région /7 sur une
méme surface.

La méthode utilisée pour 1’analyse de la discontinuité est identique a celle présentée par MAMETSA [MAMS7].
L’utilisation du théoréme d’orthogonalité conduit & 1’extraction des ondes réduites d’une méme région et de méme
indice en fonction de celles de I’autre région. L’élaboration sous forme matricielle de 1I’expression des ondes
réduites conduit a une matrice S généralisée de taille [M+N].

[s]=[M,]"[m,] (2.3)

Cette technique fournit des solutions formelles exactes a condition que les matrices soient de taille infinie. Les
calculateurs ne le permettant pas, ces matrices sont donc tronquées, a charge pour 1’opérateur de prendre
suffisamment de modes de part et d’autre de la jonction. Marc LECOUVE a parfaitement décrit dans son mémoire
de doctorat [T-LECO00] le probléme de la convergence relative lors de la mise en ceuvre de la technique du
raccordement modal en posant les deux questions fondamentales « Combien faut-il prendre de modes et faut-il en
prendre autant de chaque c6té de la jonction ? » et en apportant des réponses argumentées.

Les jonctions double-marche

La technique décrite précédemment est appliquée a une jonction entre de guides de section différente et remplis
d’air. Elle permet d’obtenir les matrices /M;] et [M,] suivantes [BEN93] :

wl bl V] -] Wl ol V] V]
o] Wl Vol -ll ary=| O - Vo] ] 24)
Vil W] -l 0] B e L7 R 90 [ (2 R ()

Vol -] D] -[U] Vol -Vl [l -]

Les coefficients des matrices de répartition sont obtenus numériquement pour plusieurs fréquences.

(Ml):

Les jonctions [E/P] et [P/E]

Les discontinuités de milieux de propagation conduisent a 1’obtention de la matrice de répartition suivante :
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e 2y, |\ )5

(S)= 77 WtV |7 (25)
27 |72 V2 =7
it7s 71 it7s

7 représente la fonction propagation du mode fondamental dans le guide 7, et »» la méme fonction dans le guide /1.

Apreés la définition matricielle de chaque élément, une mise en forme compléte de la structure est opérée a l'aide des
matrice-ondes cascadées entre elles qui conduit a la matrice S générale de la structure en guide. A la fin de cette
étape, la réponse du filtre peut étre évaluée apres spécification de la permittivité diélectrique, des différentes
sections de guides et des longueurs d'initialisation. Ces méthodes ainsi que 1’algorithme génétique ont été
implémentés au sein du logiciel EVANU d’ou sont tirés les résultats suivants.

Réalisation de prototypes
Cette partie de I’étude a donné lieu a 4 réalisations de prototype :
- filtre d’ordre 3 en bande X, 0,5 % de rapport de bande, vis de réglage,
- filtre d’ordre 3 en bande X, < I % de rapport de bande, vis de réglage,

- filtre d’ordre 5 en bande X, 6,5 % de rapport de bande,
- filtre d’ordre 5 en bande Ku, 3,5 % de rapport de bande.

Toutefois, seuls les résultats obtenus pour le filtre en bande Ku seront présentés. Les paramétres désirés sont
rapportés dans le tableau 2.

Fréquence centrale : 14,25GHz Sections rectangulaires du guide :
Bande passante : ~ 500 MHz - double-marche :

Rapport de bande : ~ 3,5% a;xb; =19.05 x 9.525 mm?2
Nombre de pbles: 5 - guide droit :

Permittivité diélectrique de la rexolite : 2.54 a,xb, =10 x 9.525 mm?2

Tableau 2: Spécifications du filtre droit d’ordre 5 en bande Ku.

La longueur totale de ce filtre en bande Ku est de 132, 7mm (figure 49), soit quasiment la méme longueur que le
filtre d’ordre 5 en bande X.

» Y
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W | - S by

| ® 88

i

e —

Figure 49: Guide d’ondes rectangulaire avec inserts diélectriques.

La figure 50 montre les caractéristiques obtenues par la simulation et par I’expérimentation sur une bande de /3,8 a
14,7GHz. La concordance des courbes est remarquable lorsque I’on sait que les résultats expérimentaux ont été
obtenus sans vis de réglage. La largeur de la bande passante mesurée est de 470MHz, avec une fréquence centrale
de 14.26GHz. et la sélectivité a /00MHz de la bande est supérieure a 25dB a gauche et a droite de la bande. Un
agrandissement de la courbe en transmission montrerait des pertes d’insertion dans la bande passante < /dB.
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Pertes (dB)

14 14.2 14.4 14.6 (GHz)

o |S11| optimisé par EVANU Version 1.2
~-#-|S21] optimisé par EVANU Version 1.2
—*—|S11| expérimental
—®—|S21| expérimental

Figure 50: Simulations et mesures du filtre droit d’ordre 5 en bande Ku.

Le parameétre S;; traduit la qualité de I’adaptation en entrée avec la présence des 5 p6les tant en simulation que lors
des mesures. Toutefois, quoique la valeur de ce paramétre soit satisfaisante en simulation (< -79dB), elle reste
perfectible au niveau expérimental (< -/5dB).

Réalisations de guides courbés a modes évanescents

En complément des structures rectangulaires droites, deux maquettes intégrant un
guide rectangulaire courbé ont également été élaborées (figure 51). Le but est alors
de supprimer la présence d’'un diélectrique (élément extrémement sensible méme
aux faibles variations de ses dimensions, ainsi qu'aux variations de température) et
de remplacer son effet par un mode généré dans la courbure du guide. A terme la
réalisation de structures dépourvues totalement de diélectriques mais dotées de
courbures multiples est envisagée.
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discontinuités entre sections

Section 1+2 = évanescente et propagative
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Figure 51 : Filtre courbé a modes évanescents.

A I’issue de la caractérisation électromagnétique de la partie courbée et de ses jonctions avec les guides droits
rectangulaires, de nouvelles bibliothéques ont été implémentées par Marc LECOUVE dans le logiciel EVANU.

Le filtre dont les paramétres sont décrits dans le tableau 3 a été simulé par cette version dédiée du logiciel.

Fréquence centrale : 8.45GHz Nombre de pbles N=3

Bande passante 100MHz Les sections rectangulaires du guide :

Rapport de bande 1.2% - transition : a; X by = 24x12mm?2

Angle de courbure ¢ =57° - guide droit: a, x b, = 16 x 12 mm?

Rayon de courbure : r; (rayon intérieur) = 6 mm Permittivité diélectrique de la rexolite : 2.54
r, (rayon extérieur)= 22 mm

Tableau 3: Spécifications du filtre courbé d’ordre 3 en bande X.

Figure 52: Filtre courbé d’ordre 3 en bande X.
Le prototype résultant de la simulation a été réalisé en laiton (figure 52). La figure 53 propose la comparaison des

courbes fournies par la simulation sous EVANU et les résultats expérimentaux. Le fondamental se propage a
I’intérieur de la structure a une fréquence de §,43GHz, selon la simulation et a 8,46GHz suivant le relevé
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expérimental, soit un écart de 30MHz attribué au procédé de fabrication (qualité et précision de I’usinage). La bande
passante mesurée est de /20MHz au lieu des /00MH:z attendu avec cependant des pertes d’insertion importantes (4
dB). La sélectivité hors bande est de —40dB@100MHz a gauche de la fréquence centrale, mais limitée a —
13dB@100MH:z a droite par le fait que les modes supérieurs ne sont pas suffisamment rejetés plus haut en
fréquence.

Pertes (dB)

NIV SR U PO N T
8.3 835 84 8.45 8.5 8.55 8.6 (GHz)

---<-- |S11] simulé par EVANU Version 1.1
—-#-- |S21] simulé par EVANU Version 1.1
—*—|S11| expérimental
—=—|S21| expérimental

Figure 53: Simulations et mesures du filtre courbé d’ordre 3 en bande X.

Au niveau de I’adaptation en entrée du filtre, les 3 poles sont bien visibles et la valeur du S;; est trés satisfaisante en
simulation (< -30dB), mais insuffisante lors des mesures (< -10dB).

Le travail de Marc LECOUVE a fait 'objet de quatre rapports d’état d’avancement des travaux [R-
LEC98a] [R-LEC98b] [R-LEC99a] [R-LEC99b] et de plusieurs communications nationale [LEC99]
[LECO0Oc] et internationale [LECO00a] [LEC00b] [LEC00d] [LEC00e] [LECO02] [JARO03a] [JARO3c].
Une partie des réalisations expérimentales ont été menées en collaboration avec BOUTHEILLER
[D-BOU99].
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Chapitre 2 Synthése de filtres en guide d’ondes rectangulaire
Filtre bimode

En réception, les filtres embarqués sur les répéteurs des satellites de télécommunication sont
des filtres de présélection ou de multiplexage. La technologie utilisée est trés souvent en
guides d’ondes circulaires qui font intervenir des modes orthogonaux résonants a la méme
fréquence propre.

L’étude menée par Olivier ROQUEBRUN durant sa thése [T-ROQO01] a consisté a développer
un logiciel GUIDUAL permettant 'extraction des valeurs des éléments d’un circuit électrique,
équivalent a une structure composée de cavités bimodes.

Ce logiciel dimensionne ces cavités composées de guides d’ondes de section
rectangulaire, qui réalisent une fonction de filtrage avec des zéros de
transmission (filtre pseudo-elliptique) en considérant le mode fondamental et
les modes supérieurs. L’analyse de la structure ainsi obtenue montre que

chaque cellule fondamentale synthétisée généere un poéle et un zéro.

Associé a un logiciel d’analyse électromagnétique (WIND développé par ESA/ESTEC), le
logiciel GUIDUAL permet de mettre en ceuvre une procédure de conception rapide et efficace
de filtres a cavités bimodes.

Le travail effectué s’inscrivait dans le cadre d’'une collaboration avec ESA/ESTEC [C-ESA98]
qui a donné lieu a quatre rapports d’avancement [R-ROQ98a] [R-ROQ98b] [R-ROQ98¢] [R-
ROQ99] et a la prise de deux brevets [GUGO00] [GUGO01a].

Filtre rectangulaire bimode

La création des zéros de transmission en micro-onde peut se faire notamment
a l'aide des deux techniques suivantes :

- la technique du cross-coupling (figure 54) qui consiste a introduire des
couplages entre résonateurs non-adjacents [ATI71] [CAMS81] [RHO70]
[RHOS80] en donnant au signal deux possibilités de passage dans le systéme
de telle maniéere que les ondes s'annulent a une fréquence particuliére ; un
zéro de transmission est ainsi créé.

! i ! it
i U i i
Mo Mas Mss Ms
ENTREE SORTIE
SIGNAL SIGNAL
2 3 6 7
MZS M36 M67
M12 M34 MSG M78
MFO:L M14 M45 M58 MBO >
1 4 5 8

Figure 54 : Filtre a couplage entre résonateurs non-adjacent.

la technique extracted pole [CAMS82] [WIL70] est couramment utilisée avec
des guides circulaires (figure 55) dont les résonateurs fonctionnent en mode
dual. Le zéro de transmission est alors réalisé par couplage entre deux modes
orthogonaux.
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ENTREE
SIGNAL

SORTIE
SIGNAL

Figure 55 : Filtre a poles extraits.

L’inconvénient de ces deux techniques réside dans l'usinage délicat des guides
circulaires qui demande une grande précision (de 'ordre du micron). De plus,
pour la méthode du cross-coupling, une limitation technique importante
provient du fait que cette structure nécessite un nombre minimal de trois
résonances pour un zéro de transmission.

La solution alternative et innovante alors proposée pour la création des zéros

de transmission consiste a utiliser les modes supérieurs de propagation TEmo
dans des guides d’ondes rectangulaires.

XL TEi\tL/ " J%IEIO
- e

Figure 56 : Cavité rectangulaire bimode.

La figure 56 présente un de ces guides constitué de :

- deux guides d’acces identiques en technologie standard WR, ou le mode
incident et sortant est le TE10. Le choix de la section des guides doit rendre les
modes supérieurs TEno (avec m > 1) évanescents et leur longueur /ne doit pas
permettre au mode fondamental de résonner (/<<A,/2), mais doit étre

suffisante afin d’obtenir a son extrémité des amplitudes quasi-nulles pour les
modes évanescents TEn» (on évite ainsi les réflexions deés le premier obstacle).

- diris de couplage qui introduisent des obstacles dans la direction de
propagation afin d’exciter les modes supérieurs (figure 57). Il n’y a toutefois
pas de marche dans le guide et ainsi seuls les modes TEno sont excités.

Remarque sur le positionnement des iris : si les iris sont centrés par rapport a
la largeur du guide, seuls les modes impairs ont la possibilité de se propager
et le premier mode directement supérieur est le mode TEs3. Si les iris sont
excentrés, ils possedent un offset en largeur et tous les modes TEmno peuvent
alors se propager. Le mode directement supérieur au TE1o est le mode TEzo.
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a

Figure 57 : Iris inductifs épais entre deux cavités résonantes.
- d'une cavité résonante de longueur A,/2 , qui peut étre monomode ou

bimode, mais sachant que pour créer un zéro de transmission, il faut que deux
modes différents soient propagatifs avec un phénomene de double résonance.

Considérons deux modes TEmop et TEq0s, 'un des modes étant le fondamental
(m = 1) et I'autre mode, un mode supérieur (q¢ > m). Pour remplir la condition
de distribution des champs, il faut choisir deux résonances distinctes: p #s
qui résonnent a des fréquences proches. Le changement de signe du champ
(opposition de phase) qui se propage entre l'entrée et la sortie du résonateur
crée une interférence destructive qui se traduit par 'apparition d'un zéro de
transmission (figure 58). La cavité bimode produit donc deux podles
(fondamental et mode supérieur) et un zéro (couplage entre les deux).

Remarque sur les fréquences de coupure des filtres : elles sont imposées par la
section des guides d'acces. Les normes utilisées, WR112 et WR75, engendrent
respectivement une fréquence de coupure a 5,3 GHz et 7,9 GHz.

Pour un couplage TEiw — TEs, un relevé fréquentiel des différents

harmoniques présents dans une cavité a iris symétriques serait le suivant :
TE1o0 TEso

1er harmonique f11= 6,7 GHz f31 =12 GHz

2¢éme harmonique fi2=12 GHz f32 = 15,58 GHz

3¢me harmonique f13=17,57 GHz f31 = 20,18 GHz

Aussi, afin de dimensionner la cavité pour obtenir un zéro de transmission a
12 GHz, 1l faut considérer la deuxiéme résonance du mode TE;o ainsi que la
premiére du TE3o .

La deuxieme résonance du mode TE1oest 1'harmonique TE2 (m =1, p =2):

c |12 27
Jion = N2 + 7 (2.6)
La premiere résonance du mode TE3o est I'harmonique TEso: (m =3, p=1):

o =77+t 7 (2.7

NS
Q
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Synthése de filtres en guide d’ondes rectangulaire

En identifiant les deux fréquences, le calcul du rapport a/4 puis de la largeur
a et de la longueur Zde la cavité est immédiat.

La position du zéro dépend du rapport a/ 7 et peut étre controlée uniquement
en modifiant la largeur du guide (sans affecter les résonances). Quant a la
largeur de la bande passante, elle est liée au couplage entre les deux modes et
peut donc étre ajustée en optimisant les dimensions (largeurs et longueurs)
des iris de couplage.
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Figure 58 : Cavité bimode (zéro au-dessus de la bande).
dessous de la bande).

Figure 59 : Cavité bimode (zéro en

Dans l'exemple décrit figure 58, les deux poéles se situent en dessous de
12 GHz ; mais en diminuant la longueur de la cavité (sans modifier la
largeur), ce qui équivaut a déplacer les résonances sans toucher la position du
zéro, les poles se déplacent vers les fréquences hautes (figure 59).

Circuit électrique équivalent

Une cavité monomode a pour schéma électrique équivalent un résonateur
(L1 X1) entre deux inverseurs d'impédance (figure 60).

Une cavité bimode produit deux poéles avec un zéro de transmission, et son
schéma électrique équivalent (figure 61) est constitué dun circuit (L: X1)
cascadé avec un circuit (L2 Xz2). La contre-réaction K2 sur le second étage est
un inverseur de couplage qui simule le zéro.

I1 est possible d’augmenter 'ordre du filtre en cascadant le nombre adéquat de

cavités bimode ou monomode.

&

-18

Fréquence (GHz)

Figure 60 : Schéma électrique équivalent et réponses d'une cavité monomode.

57



Chapitre 2

B2

e

Lp

| %

210 4

-30 4

.50 4

Synthése de filtres en guide d’ondes rectangulaire

—|S21|dB —[S11| dB

10

15

20

KT

XN

v \\/M“
/ \‘
\

-70

Fréquence (GHz)

Figure 61 : Schéma électrique équivalent et réponses d'une cavité bimode.

Logiciels de simulation

Apres avoir imaginé le schéma électrique équivalent original a base de
résonateurs couplés par contre-réaction, Olivier ROQUEBRUN a informatisé
cette approche de conception de filtres pseudo-elliptiques en développant un
logiciel de CAO GUIDUAL. Ce logiciel synthétise cavité par cavité les éléments
du circuit électrique équivalent et permet ensuite I'analyse de la structure
complete. Il a ensuite été associé a un logiciel développé par ESA/ESTEC,
WIND qui permet l'analyse EM de filtres microondes inductifs en guides
d’ondes rectangulaires.

Le logiciel WIND a été développé afin de modéliser des structures a pas
inductifs en guide rectangulaire, en se basant sur une méthode de
GUGLIELMI [GUGY4] : le Réseau Multimode Equivalent. Sommairement, le
principe de cette technique d’analyse est le suivant :

- écriture des conditions aux limites des champs au niveau des jonctions.

- calcul de la Matrice Impédance Multimode dont les éléments sont obtenus
par résolution d’'une équation intégrale indépendante de la fréquence (cette
particularité constitue I'efficacité et la rapidité de cette méthode).

- calcul un a un des Matrices Impédance de toutes les jonctions entre guides ;
leur mise en cacade permet d’établir la matrice systeme de la structure
globale (Réseau Multimode Equivalent).

- 'ultime étape consiste a calculer les parametres S du systéeme et a tracer
sa réponse électrique.

La procédure de conception d’'un filtre rectangulaire a cavités bimodes a l'aide

des logiciels GUIDUAL et WIND est alors la suivante :

1) La premieére étape est la prise en charge dans GUIDUAL des spécifications
du filtre. En sortie, l'utilisateur obtient les dimensions des cavités, la
synthése du réseau électrique équivalent ainsi que la réponse du filtre.

2) La deuxiéme étape (illustrée par la figure 62) consiste a partir des
dimensions de chacune des cavités obtenues sous GUIDUAL, a en effectuer
la saisie sous WIND permettant alors son analyse EM. Cette réponse est
ensuite optimisée en se basant sur celle obtenue précédemment sous
GUIDUAL (avec le circuit électrique équivalent). Cette étape est réitérée
jusqu’a I'obtention des dimensions optimisées de toutes les cavités.
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électromagnétique
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v

Dimensions optimisées
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Figure 62 : Procédure de conception avec les logiciels GUIDUAL et WIND.

3) La derniere étape est la mise en cascade de toutes ces cavités. L’analyse
structurelle de 'ensemble est alors optimisée.

Résultats expérimentaux

La validation de ce nouveau concept de filtrage s’est fait au travers de quatre réalisations en
laiton avec les normes standards WR112 et WR75.

L’une des structures (figure 63) est un filtre d’ordre 3 opérant a 12 GHz avec
une bande passante de 300 MHz (11,95-12,15 GHz) et un zéro de transmission
a gauche de la bande passante (11,75 GHz). Vu l'ordre souhaité, ce filtre
comprend une cavité bimode créant un zéro et deux poles, et une cavité

monomode pour le dernier poéle.

1=10

Wi ai WZI az W3 a

1 L1
n a =44
a=19,05 w,=98 t =131 a:=16,01
w2=9.31 t2=5,57 1 =23,63

ws=9 t:=0,7 .= 14,98

Figure 63 : Filtre bimode d’ordre 3.

La figure 64 compare les courbes obtenues en simulation et expérimentalement (sans aucun
réglage). Les deux séries de courbes montrent le zéro de transmission qui se situe a 11,76 GHz
pour la mesure et les trois poles en réflexion. La bande passante mesurée s’étend de 11,86
GHz a 12,23 GHz, soit 370MHz de largeur. I’adaptation en entrée du filtre correspond a un

Si1<-17,7 dB.
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Figure 64 : Courbes Si11 et Sg1 du filtre bimode d’ordre 3.

Les pertes d’insertion sont inférieures a 1,15 dB, mais restent importantes
pour ce type de structure. En effet, théoriquement les pertes ohmiques dans le
laiton sont de l'ordre de 0,03 dB.

Cet écart au niveau de la valeur des pertes d’insertion s’explique par la
différence constatée entre les dimensions optimisées par les logiciels
GUIDUAL et WIND et les dimensions réellement réalisées. A partir de
nouvelles mesures pratiquées sur la maquette, une analyse EM
(rétrosimulation) a été effectuée sous HF'SS (figure 65). Elle montre clairement
une variation des performances du filtre tant en émission qu’en réflexion.
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Figure 65 : Analyse HFSS du S11 et Sg1 du filtre bimode d’ordre 3.

Ce travail mené en étroite collaboration avec Marco GUGLIELMI de 'ESA/ESTEC a permis
d’organiser un des workshop de la conférence IEEE Microwave Symposium (IMS) sur I'état de
Part de la conception de filtre utilisant les techniques d’analyse électromagnétique et de
circuits équivalents électriques [GUGO0Z2]. De plus, le caractére particulierement novateur de
ce theme de recherche a donné lieu a deux publications dans des revues internationales
[GUGO1b] [JARO3e], et des communications nationale [ROQ98] [ROQ99] [ROQO01] et
internationale [GUGO1c] [JARO2a] [JARO2b] [JARO03b] [JARO03d].
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Filtre multi-mode

Une solution pour encore réduire les dimensions des filtres en guide est
d’utiliser des cavités multimodes (trimode ou quadrimode). L'implémentation
la plus couramment rencontrée de ces filtres consiste en I'utilisation de cavités
a section circulaire (figure 66).

Couplage Oup|age
intra-cavité ‘(C intra-
modes 4-5 cavité

oA modes 4-5

Connecteur
d'entrée

Couplage
intra-cavité Connectgur
modes 1-2 de sortie

[}
\ Ifis de
couplage
inter-cavité

Wis de réglage

\ Couplage
intra-cavité
modes 2-3

Figure 66 : Filtre a cavités tri-modes en guide d'onde circulaire.

Les couplages entre les modes des cavités contigués sont réalisés par des iris trés minces dont
les formes conventionnelles sont rectangulaires ou en croix. En plus de leur taille, I'inclinaison
des iris par rapport a la polarisation des modes permet d’obtenir les valeurs de couplage
requises méme pour les filtres a réponse non symétrique. Les couplages intra-cavités sont
réalisés a posteriori par des vis situées a 45° par rapport aux axes de polarisation. Des vis de
réglage sont également employées afin d’ajuster les fréquences de résonance. Elles se situent
sur les axes de polarisation. D’autres configurations ont été ensuite proposées pour des
couplages entre une cavité bi-mode et une cavité tri-mode ou entre deux cavités tri-modes
[ROS89].

Irig d'entrée Fremier couplage
\ intra-cavité

Iris de sortie

T e

Second couplage
intra-cavité

Figure 67 : Filtre a cavité tri-mode en guide d'ondes de section rectangulaire.

En guide d’ondes rectangulaire, une cavité tri-mode utilisant les modes TE1, TMi: et TEo;
(figure 67) a été présentée [LAS98]. Les couplages intra-cavités sont créés par deux
parallélépipedes rectangles métalliques placés le long d’arétes, mais malheureusement, les iris
de couplage d’entrée ou inter-cavité ne permettent pas un couplage multi-mode et en
conséquence, les filtres obtenus ne possédent pas de zéro de transmission.
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Dans la continuité des travaux de Marc LECOUVE et Olivier ROQUEBRUN,
le travail de these de Nicolas BOUTHEILLER [T-BOUO2] a consisté a réaliser
des filtres a cavités multi-modes rectangulaires en exploitant au mieux les
couplages entre les différents modes résonnants afin d'obtenir des poles et des
zéros de transmission. Tous les poles sont fournis par des modes au voisinage
de leur fréquence de coupure, ce qui conduit a des dimensions faibles pour le
filtre.

L’objectif est de garder une structure relativement simple en évitant
I'utilisation de vis de réglage. Le controle des différents couplages (inter ou
Iintra-cavités) est alors la tache des iris a simple et a multiples ouvertures
rectangulaires situés aux abords de la cavité (figure 68).

- =

Figure 68 : Exemple de structure rectangulaire multi-mode avec iris.

Analyse multi-modale

L’analyse détaillée est décrite dans le mémoire de these de Nicolas
BOUTHEILLER, sa présentation ne ferait qu’alourdir ce présent document.
C’est pourquoi, je n’exposerai ici que le principe de la méthode employée afin
d’obtenir pour la structure les expressions des champs électromagnétiques
réfléchis a 'entrée et a la sortie pour des champs incidents donnés.

La structure possede la particularité d’étre homogene en de nombreux endroits
(sections rectilignes de guide d’ondes rectangulaire ou les modes propres et
leur mode de propagation sont connus). La difficulté apparait au niveau des
discontinuités de dimensions, c’est a dire a l'interface entre deux sections
rectilignes consécutives de dimensions différentes. En ces lieux, nous avons
choisi d’appliquer la méthode des moments [WAN91] afin de raccorder les
champs électromagnétiques de part et dautre selon les conditions de
continuité en vigueur.

Décomposition de la structure

Afin de rendre 'approche systématique et surtout modulaire, la structure est
décomposée en éléments de base reflétant sa diversité. Chacun d’entre eux est
ensuite caractérisé par sa matrice de répartition multi-modale et les
différentes matrices obtenues sont ensuite manipulées afin d’obtenir la
matrice S multi-modale caractérisant 'ensemble de la structure.
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Figure 69 : Scission en éléments de base et affectation de numéros aux acces.

La structure initiale (figure 69a) est scindée en éléments de base (figure 69b).
Cependant, les multi-sections ne constituent plus des éléments de base
valides, elles sont donc éclatées en sections simples. Les acces de chaque
élément (figure 69c) sont ensuite numérotés et le calcul de chaque matrice de
répartition multi-modale est effectué.

Les matrices de répartition multi-modales sont alors définies; elles sont
composées de sous-matrices carrées dont la taille correspond au nombre de
modes conservés d’éléments en éléments. Par la suite, la taille de ces matrices
est définie en terme de nombre de sous-matrices par ligne et par colonne.

L’obtention des matrices de répartition pour chaque élément de la structure,
ainsi que l'application de la méthode des moments sont détaillées dans le
mémoire de thése de Nicolas BOUTHEILLER.

Synthese par optimisation

Le démarrage de la synthese s’effectue a partir d’'une structure dont les
dimensions ont été choisies grossierement pour correspondre aux fonctions
requises dans la gamme de fréquences considérée (propagation ou atténuation
pour tel ou tel mode, résonances propres a certaines fréquences, ...).

Une optimisation rapide conduit a une filtre initial (figure 70) sur lequel est
appliquée une analyse ‘non-rigoureuse’ qui correspond a une analyse
électromagnétique ou le nombre de modes est trop faible et introduit une
erreur visible, mais acceptable. Le passage ensuite dans des boucles
d’optimisation conduit a 'obtention d’un filtre qui satisfasse aux spécifications
fixées. La diminution de la rigueur de I'analyse se fait au profit d'un grand
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gain de temps lors de la synthese par optimisation tout en offrant un garde-fou
pour éviter des réalisations expérimentales inadéquat. Avec ce procédé, il faut
faire évoluer le niveau d’approximation de I'analyse ‘non-rigoureuse’ en
fonction de l'avancement du processus doptimisation. Cette remarque
implique de temps en temps un calcul rigoureux pour quantifier I'erreur.

< Filtre initial >

/ CAnaIyse non rlgoureuse) ]

NON

Spe0|f|cat|ons sat|sfa|tesD |:> < Optimisation )

@ oul
< Analyse rigoureuse )

NON Amélioration du niveau

Spe0|f|cat|ons satisfaites ? d'approximation de
|"analyse non rigoureuss

\ <F|Itre final { fabrication )>

Figure 70 : Synthése par optimisation utilisant une analyse non rigoureuse.

La boucle d’optimisation fait intervenir un algorithme génétique qui a été
adapté a la synthése de filtres rectangulaires en guide. Les détails de son
implémentation sont présentés dans les publications [LEC00e] [BOUO03b].

Ce travail d’analyse EM et de syntheése par optimisation a donné lieu au
développement d’un logiciel dédié a ce type de structures en guide (SOFRIM
Simulation et Optimisation de Filtres Rectangulaires a Iris Multi-sections). 11
est applicable a de nombreuses géométries dont quelques-unes sont décrites
figure 71.
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Figure 71 : Exemples de structures analysables par SOFRIM..

Résultats expérimentaux

Le logiciel SOFRIM a été appliqué avec succes a la synthése de trois filtres a
cavités rectangulaires. L’ordre, le nombre de zéros de transmission, la
fréquence centrale et la bande passante étaient variables selon le filtre
synthétisé.

Par ailleurs, deux filtres a modes évanescents et a inserts diélectriques ont été
simulés et synthétisés par SOFRIM. Les résultats obtenus ont été confirmés
par des simulations sous HF'SS.

Seul les résultats pour un filtre en bande Ku avec 4 poles et 2 zéros sont
présentés dans ce document.

Filtre rectangulaire 4 poles et 2 zéros

La structure de filtrage en bande Ku est composée de cinq parallélépipedes
rectangle dont deux aux extrémités qui correspondent aux guides d’acces
(figure 72).

Figure 72 : Filtre bande Ku 4 péles et 2 zéros.

Le fonctionnement de ce filtre repose sur l'utilisation des résonances des
modes électromagnétiques a leur fréquence de coupure. Les dimensions
transverses des portions de guide (Entrée, Sortie indiqués figure 73) attenantes
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aux guides d’acces sont donc choisies de telle sorte que la fréquence de coupure
du mode TE1o se situe aux environs de la bande passante.

¥

TEx O Maode résonant
TEso 4L ' @hrrﬁm

TE,o3 l Couplage inter-modal

Entrée  Section 1 Section 3 Sortie

Section 2

Figure 73 : Vue de dessus du filtre avec ses 5 cavités.

Pour la section 2 de la structure, il ne s’agit plus d’'utiliser le mode TEio a sa
fréquence de coupure mais les modes TMi2 et TM2; simultanément. Ceci nous
fournit donc pour cette portion de guide a la fois la hauteur et la largeur.
Quatre modes résonants sont dénombrés correspondant a un filtre d’ordre 4.
De plus, il existe en théorie trois possibilités d’anéantissement des ondes dans
la structure susceptibles de générer des zéros de transmission : les deux
premieres correspondent a 'annihilation entre le mode TE10 et 'un des deux
modes TM. La troisieme opportunité correspondrait a une extinction entre les
deux modes TM. Cependant, sur ces deux modes, I'onde est tres peu déphasée
en raison de la proximité de leur fréquence de coupure. Aussi, méme si les
couplages peuvent apporter un déphasage, il est improbable qu’ils vy
parviennent au point de ramener les ondes sur ces deux modes en opposition
de phase.
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Figure 74 : Simulation du filtre bande Ku 4 poles et 2 zéros.

La figure 74 représente les réponses obtenues par SOFRIM et HFSS. La
simulation sous HF'SS a duré 33 minutes avec un maillage comprenant 10993
tétraedres contre 6 minutes pour y en conservant 30 modes dans toute la
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structure et en considérant 300 modes en réflexion de part et d’autre des
discontinuités.

Ce filtre a donné lieu a une réalisation en laiton (moins bonne conductivité
électrique que le cuivre, mais plus facile a usiner) a laquelle correspondent les
mesures de la figure 75 obtenues sans vis de réglage.
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Réflexion (S11) e T'ransmission (S21)

Figure 75 : Mesures du filtre bande Ku 4 poles et 2 zéros.

Les pertes d’insertion s’élevent a 0,8dB. Le zéro de droite est positionné a
14,40 GHz, cest a dire exactement a l'emplacement simulé par SOFRIM
(14,38 GHz pour HFSS). En revanche, le zéro de gauche attendu a 13,08 GHz
pour SOFRIM et 13,06 GHz pour HFSS, se situe a 13,14 GHz. Ce décalage
vers les hautes fréquences s’expliquent par le fait que certaines arrétes sont
arrondies.
En effet, étant donné que le filtre a été réalisé en deux parties séparées par un
plan vertical, les arétes arrondies (en raison du diametre minimal de la fraise)
sont celles qui sont horizontales et transverses a la fois. Ainsi, la cavité
principale a une longueur et une hauteur effectives inférieures a celles
escomptées. Les sections contigués a cette dernieére ne sont pas affectées. Les
guides d’acces le sont mais ceci n’a d'influence que sur leur hauteur. Or, les
modes TMi2 et TMz; de la cavité principale ont pour fréquence de coupure
respective 13.5 GHz et 14.2 GHz. Ces modes travaillant a leur fréquence de
coupure, le premier des deux participe donc a la création du zéro de gauche et
le second au zéro de droite. Or, la sensibilité de la fréquence de coupure d’'un
mode TMm» a la hauteur b d’'une cavité s’écrit :

of.  (n.c)

ob 4. f.b’

La sensibilité a la modification de la hauteur est proportionnelle au carré du
second indice. Le mode TM;:2 a donc une sensibilité plus de quatre fois
supérieure a celle du TMz;. Ceci explique donc le fait que le zéro de
transmission de gauche soit tres décalé alors que celui de droite ne lest
pratiquement pas.

(2.8)
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Chapitre 2 Synthése de filtres en guide d’ondes rectangulaire

Ces filtres ont ensuite fait I'objet de plusieurs publications et communications
internationales [BOU02a][BOU02b][BOU03a][BOU03b]. L'intérét revétu par
ce type de structures a poussé ALCATEL SPACE INDUSTRIES a prendre
deux brevets [VIGO1] [VIGO02].

Conclusion

La modélisation et la synthese de trois types de filtre en guide rectangulaire
ont été décrites. La premiére consacrée aux filtres a modes évanescents permet
d’obtenir des réponses de filtrage sans utiliser d’iris de couplage, mais
simplement en insérant des résonateurs diélectriques. Il a également été
démontré que dans une structure en guide courbé, un mode était généré dans
la courbure.

Les cavités bimodes de filtres en guide rectangulaire peuvent utiliser des modes supérieurs
afin de générer chacune deux péles et un zéro de transmission. Cette propriété induit une
réduction significative de la taille du filtre. La synthése de ces cavités bien particuliéres a été

réalisée a l'aide d'un circuit électrique équivalent et d'une analyse électromagnétique. Le
résultat permet d’obtenir une réponse pseudo-elliptique.

L’utilisation de la résonance des modes a leur fréquence de coupure se révele
intéressante pour synthétiser des filtres a bande étroite et a sélectivité élevée.
En effet, malgré un ordre relativement faible, la sélectivité est obtenue grace
aux zéros multiples. L'un des avantages de cette troisieme et derniére
topologie est de conduire a des structures trés compactes pour lesquelles il a
été montré que la longueur des éléments selon I'axe du filtre influait trés peu
sur la réponse (sensibilité faible). En ce qui concerne la sensibilité aux
variations des dimensions transversales, il faut mentionner que méme si des
modes différents sont employés au sein d'une méme cavité (TM;iz et TMz2;), la
hauteur et la largeur de cette derniere étant tres proches, ces deux modes se
comporteront de facon similaire lors des variations de température.

Ces filtres ont fait I'objet de plusieurs publications et de dépots de brevets avec ESA/ESTEC
et ALCATEL SPACE INDUSTRIES.
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Chapitre 3 : Projet de recherche

Description des objectifs du projet

Les objectifs de mon projet de recherche sont parfaitement en phase avec ’évolution des systémes de
communications satellite ou mobile. Ils s’'inscrivent dans la continuité des travaux entrepris depuis
une petite quinzaine d’années sur la conception de filtres et d’amplificateurs.

Le premier de mes objectifs est double au travers, d’'une part de la poursuite de I'innovation qui
consiste a 1maginer pour les répéteurs satellites de nouvelles structures de filtrage ou
d’amplificateurs en bande Ka, et d’autre part de la volonté de réduire les colits et les délais de
développement en cherchant a utiliser des technologies bas colt (par exemple, un amplificateur
distribué millimétrique sur substrat silicium) et en développant des logiciels de synthéese
performants.

Le second de mes objectifs consiste a appliquer, dans la mesure du possible, une approche micro-
onde a la conception des nouveaux systémes radiofréquences. Ces systémes qui préfigurent les
futurs terminaux multimodes et multistandards utilisent des circuits dont la conception peut
différer de l'approche classique analogique. Par exemple, méme en se limitant a la téléphonie
mobile, les émetteurs-récepteurs de la quatriéme génération devront disposer d’amplificateurs de
puissance et de convertisseurs faible bruit (LNC) reconfigurables en fonction du mode et de la bande
de fréquence utilisés. Une des solutions possibles au probléme de 'adaptation large bande ou multi-
bande pourrait consister alors a utiliser des transformateurs intégrés (balun). De plus, dans une
perspective de systéme radiofréquence totalement intégré de l'antenne jusqu’au convertisseur
analogique-numérique, les technologies above-IC compatibles avec la plupart des technologies
silicium ouvrent une voie intéressante pour la recherche, en particulier au niveau des filtres ou des
duplexeurs proches de I'antenne. En effet, ces filtres aujourd’hui a ondes de surface (SAW) ou
céramiques sont a l'extérieur de la puce silicium, mais pourront demain étre a ondes de volume
(BAW) et donc intégrables.

Afin de valider ou d’extraire des modeles électriques équivalents de ces transformateurs et
résonateurs intégrés nécessaires a la synthese de filtres ou d’amplificateurs, des caractérisations
électromagnétiques sont indispensables justifiant notre approche micro-onde.

Communications par satellite

La réussite d'un programme spatial dépend beaucoup de I'activité de recherche dans les laboratoires
avec un double objectif d'innovation et de réduction des colts et des délais de développement.

L’encombrement croissant des bandes actuellement utilisées pour les
télécommunications spatiales conduit de plus en plus a envisager la possibilité
d’installer les nouveaux services interactifs (multimédia) a haut débit dans la bande
Ka (20-40 GHz). A ces fréquences, la transmission des signaux associés a ces
services pose des problémes nouveaux qu’il faudra résoudre sous peine de mal
utiliser la puissance et la largeur de bande.

De plus, il convient de favoriser les développements visant la réduction des cotuts,
de l'encombrement et de la consommation électrique des terminaux dans les
différents domaines d’application, par exemple pour les balises compatibles des
systemes ARGOS et SARSAT.

C’est dans ce contexte scientifique et en parfait accord avec les orientations définies
dans le PPRT-SO (Plan Pluriannuel de Recherche et Technologie pour les Systémes
Orbitaux) du CNES pour la période 2004-2006, que je participe aux deux projets de
recherche suivants.

Filtre micro-onde bimode airis épais

Le premier projet s’inscrit dans la continuité des travaux de these de Olivier
ROQUEBRUN en proposant en collaboration avec Pierre JARRY la réalisation de
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filtres microondes bimodes a iris épais en bande Ka en utilisant les modes
supérieurs.
Nous avons vu au chapitre 2 que la création de zéros de transmission d’un filtre micro-onde se fait
classiquement en introduisant des couplages entre résonateurs non-adjacents. Cette méthode dite de
cross-coupling consiste a donner deux possibilités de passage dans le filtre de telle sorte que les
ondes s’annulent a une fréquence donnée. Ceci est couramment exploité dans le cas des guides
circulaires dont les résonateurs fonctionnent sur le mode dual. Mais, ce type de guide demande pour
chaque cavité un réglage manuel a I'aide de trois vis des deux résonances et du couplage.
C’est pourquoi, nous proposons de réaliser en collaboration avec le CNES des filtres bimodes avec
des structures cylindriques ou rectangulaires en utilisant les modes supérieurs (iris inductifs épais
et symétriques ou asymétriques) afin de générer des zéros de transmission.
Ce type de filtre en guide offre des avantages multiples tels que :
- une sélectivité accrue et facilement contrélable car la position des zéros est indépendante
de la bande passante,
- une simplicité de conception (cavité apreés cavité, donc la synthése est peu gourmande en
temps de calcul),
- la garantie d'un résultat optimal (mise en ceuvre dun algorithme génétique dont
Pefficacité a été éprouvée lors de la synthése d’autres structures [T-LECO00] [T-BOU02)),
- la diminution de 'encombrement (plusieurs péles et zéros pour une seule cavité) d’autant
plus intéressante que la fréquence de travail est élevée (bande Ka),
- la facilité de réglage (aucun!).

Amplificateur distribué en bande Ka en technologie silicium

Les avancées récentes de la technologie et des performances des circuits autorisent des degrés
d’'intégration des systemes sur puce de plus en plus grands, en particulier pour les systemes de
communication a hauts débits et a hautes fréquences afin de réduire le colt, la consommation et
Pencombrement. Les applications dans les bandes supérieures a 20 GHz ont un encombrement
spectral moindre (donc des spécifications des circuits un peu plus relachées), et offrent une
disponibilité en bande passante plus importante autorisant des applications a haut débit.
Auparavant, la majorité des applications micro-ondes et millimétriques étaient réalisées a partir de
matériaux de type III-V (GaAs, InP). Les progrés technologiques, surtout en matiére
d’hétéroépitaxie, ont permis d’envisager la fabrication de transistors sur silicium a haute
performance fréquentielle (supérieure a 30 GHz), en utilisant des alliages de silicium et de
germanium (SiGe). De plus, la réduction des dimensions verticales et latérales couplées a des
nouveaux types d’hétérojonction autorise aujourd’hui des composants présentant des performances
fréquentielles au-dela de 200 GHz. Certaines de ces filiéres sont compatibles avec des circuits CMOS
autorisant des densités trés importantes d’intégration.

Par ailleurs, des efforts conséquents ont été réalisés en matiére d’optimisation des éléments passifs
sur silicium par I'intermédiaire de filieres technologiques multi-niveaux utilisant des métallisations
épaisses. Des travaux sont développés permettant d’avoir des passifs présentant des facteurs de
qualité aux fréquences millimétriques tout a fait comparables a ceux obtenus avec des technologies
II1-V. Ceci permet d’envisager de remplacer pour bon nombre d’applications les technologies I1I-V
par des technologies SiGe entrainant des réductions de cotits pour des performances équivalentes.
Ce projet de recherche sera mené en collaboration avec Jean-Baptiste BEGUERET
et le partenariat du CNES. Il consiste a évaluer les potentialités des technologies
avancées pour des amplificateurs de puissance large bande dédiés aux
communications millimétriques. Il est reconnu que l'une des plus populaires
architectures pour ce type d’amplificateurs est 'amplificateur distribué (figure 76)

qui durant de nombreuses années, a été réalisé en technologie AsGa ou InP.
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out

Figure 76 : Schéma électrique équivalent d'un amplificateur distribué [LEE03].

Les besoins énoncés précédemment en terme de densité d’intégration, de colUt et de fréquence
justifient le développement de ce type d’amplificateurs en bande Ka sur des technologies silicium.
Cependant, aux fréquences millimétriques, les technologies silicium souffrent de la présence de
nombreux éléments parasites dans les circuits actifs et passifs et par conséquent, de nouvelles
techniques de conception sont nécessaires. Les principaux obstacles a la réalisation d’amplificateurs
distribués sur silicium sont les faibles facteurs de qualités des inductances et des lignes de
transmission.

Une publication de 1996 [SUL96] présente un amplificateur distribué réalisé en technologie CMOS
RF utilisant des inductances de bonding comme inductances afin de réduire les effets parasites. Le
gain obtenu était alors de 5 dB sur une plage de fréquences de 300 kHz a 3 GHz. Avec cette méme
technologie bas colt, un article [LIU03] décrit un amplificateur couvrant la bande 0,6-22 GHz
démontrant la potentialité de cette technologie pour les applications hautes fréquences. Un autre
travail [BALOO] présente un amplificateur distribué CMOS 0,6 um (3 couches métal) avec des
inductances spirales sur la puce. Un travail de 2001 [KLEO01] fait état d'un amplificateur distribué
en technologie CMOS 0,18 um utilisant des lignes co-planaires. Enfin, trois articles récents [LEEO3]
[AGUO03] [KUDO03] présentent la réalisation d’amplificateurs distribués en technologie SiGe ayant
des performances fréquentielles jusqu’a 50 GHz.

Ce projet de recherche portera donc dans un premier temps sur I'’étude comportementale des
inductances et des lignes de transmission sur silicium, afin, dans un second temps, de réaliser une
application d’amplificateur distribué en bande Ka sur un substrat en technologie silicium. A cet
effet, IXL et STMicroelectronics collaborant de fagon privilégiée dans le cadre de nombreuses
relations contractuelles (MEDEA Tb555, MEDEA+ T204, MEDEA+ T206, et MEDEA+ AI09,
MINEFI, RNRT Asturies), c’est naturellement que l'accés a ces technologies avancées (CMOS
submicronique et SiGe) devrait se faire au travers d’'un partenariat.

Systemes de communication RF

Cette orientation clairement affichée vers la conception de circuits et systémes radiofréquences
s’expliquent par la montée inéluctable en fréquences des applications nécessitant non seulement
lapproche analogique que possédait le concepteur RF, mais aussi 'approche micro-onde qui
correspond a ma formation initiale. Bien entendu, la conception de circuits pour les nouvelles
applications RF ne peut se faire sans la nécessaire prise en compte de la dimension systéme des
architectures. Je pense en particulier au MEMS avec les résonateurs FBAR et leurs applications de
filtrage ou d’oscillateur dont la mise en ceuvre devrait révolutionner les architectures et donc par
voie de conséquence les techniques de conception.

Les themes de recherche développés par la suite, pour certains d’ores et déja engagés, répondent aux
évolutions prévisibles des systémes de communications mobiles.

Terminaux multimodes multistandards reconfigurables

Ce projet de recherche fait suite a ma participation au projet MEDEA+ 4G-RADIO (A107). Ce projet
existe toujours au niveau européen, mais s’est transformé au niveau francais en un projet RNRT du
nom de ASTURIES (Approche Systéeme pour Terminaux mUItimodes multistandards
ReconfIgurablES).
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Débits
A
2 Mb/s
384 kb/s UMTS /IMT2000
EDGE
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14.4 kb/s Evoluflon de’la ’Zerlne Génération : 2,5 G (GPRS)
2éme Génération (GSM, PDC, 13-95,...) » Mobilite
Mobilité Mobilité élevée
réduite, extérieur rural

intérieur
Figure 77 : Débit et mobilité pour différents standards.

Ce projet a pour but d'initialiser le développement des solutions intégrées pour des terminaux
mobiles de quatriéme génération multi-standards/multi-modes reconfigurables par logiciel.
En effet, la situation de la 4G sera caractérisée par une grande hétérogénéité des réseaux ; le
systéeme qui se développera sera, plutét qu'un nouveau systéme, une convergence de systemes. Cette
convergence permettra de relier différents réseaux pour offrir une multitude de services et
d’applications de fagon transparente pour l'utilisateur et il ne s'agira plus seulement d'étre
performant par exemple au niveau de la vitesse de transmission des données dans un mode
téléphone cellulaire, mais également de développer des solutions compétitives pour les équipements
sans fil afin d'interconnecter un large éventail de systémes sans fil (tel que 2G, 3G, bluetooth,
Hiperlan) ou cout, taille, flexibilité, simplicité d'utilisation et autonomie seront les clés d'un succes
commercial. Les nouvelles technologies devront en effet favoriser '’émergence de nouveaux services
répondant aux aspirations et besoins de l'utilisateur final.
Les mobiles de la prochaine génération devront donc, non seulement assurer la continuité avec les
définitions, les standards et les applications de la 3G, mais également permettre de rendre réelle la
vision idéale d'un monde unique pour tous les terminaux sans fils. Ainsi, le principal défi de la
décennie a venir sera de fournir aux utilisateurs les services attendus avec un débit supérieur a
2Mbit/s dans un contexte multi-mode et multi-standard, et donc avoir des terminaux
reconfigurables. Il faudra garantir une multiconnectivité, c'est a dire une connexion a plusieurs
classes d'acces radio et plusieurs standards dans une méme classe.
En ce qui concerne la partie RF, les blocs verrous dans une configuration multi-standard en mode
cellulaire (GSM et ses dérivés, UMTS) sont :
- les changements de fréquences inhérents au passage d'un mode a un autre,
- le changement de bande passante entre les 2 modes (200 kHz, 5 MHz) 1ié au changement de
débit (figure 77),
- I'adaptation des propriétés électriques (linéarité, sélectivité, sensibilité, puissance ...) des
chaines en fonction du mode sélectionné,
- la conception en prenant en compte toutes les contraintes (cott, consommation, encombrement,
autonomie, ...).
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Figure 78 : Architecture paralléle pour les standards GSM/DCS et WCDMA.

Une des architectures existante restreinte aux standards GSM/DCS et WCDMA est décrite figure
78 avec la mise en paralléle de deux chaines indépendantes d’émission-réception. Les inconvénients
majeurs sont la place occupée sur le silicium et la consommation surtout lorsque I'on sait que la 4iéme

génération devra accueillir également les systémes WLAN (Wireless Local Area Network).
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L’innovation apportée par la partie RF de ce projet concerne essentiellement la possibilité de
changer par logiciel les caractéristiques techniques de la chaine d’émission-réception (figure 79).
Ainsi chaque bloc aura la faculté de pouvoir modifier ses parametres électriques en fonction d’'une
commande logicielle tout en conservant un ensemble cohérent de propriétés au niveau

global permettant la réalisation conforme aux normes, de la fonction émission-réception.

Amplificateur de puissance reconfigurable GSM/UMTS

Dans ce contexte, j’encadre les travaux de la thése de Nathalie DELTIMPLE [T-DELO5], qui étudie
les différentes architectures possibles d’amplificateurs de puissance susceptibles de répondre aux
caractéristiques des standards GSM et UMTS, avec la reconfiguration comme objectif principal.
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UMTS
GSMQ00 GSM1800 (DCS) (WCDMA)
Fréquence RX| 915-960 MHz |1805-1880 MHz|2110-2170 MHz
TX | 880-915 MHz |1710-1785 MHz|1920-1980 MHz
Technique | rry\A/FDMA | TDMA/FDMA | WCDMA
d'accées
Modulation 0.3 GMSK 0.3 GMSK QPSK
Spectral . o 2
regrowth faible élevé
Bande passante 200 kHz 200 kHz 5 MHz

Tableau 4 : Caractéristiques GSM, DCS et UMTS.

Le tableau 4 montre bien la difficulté a faire cohabiter dans un méme mobile ces
différents standards en particulier au niveau des modulations qui sont a enveloppe
constante (GSMK) dans le cas du GSM et a enveloppe non-constante (QPSK) dans
le cas de TUMTS, ce qui induit la nécessité de pouvoir jouer dynamiquement sur la

plage de linéarité du futur amplificateur de puissance multistandard.

GSM WCDMA
Modulation GMSK QPSK
) GSMS00 GSM1800 WCDMA WCDMA
Puissance (voix) (données)
émise max. 21 dBm 24 dBm
33 dBm (2wW) | 30 dBm (1W) (0,126W) (0,25W)
ACLR ACLR, =33dBc @ 5 MHz
ACLR, =43 dBc @ 10 MHz
M -31dBc @ 5 MHz
-41dBc @ 10 MHz
C/l 9dB <9dB

Tableau 5 : Spécifications en puissance du GSM et W-CDMA.

Compromis
linéarité /
efficacité

Le tableau 5 illustre les spécifications requises pour les différents standards en terme de puissance
de sortie et de linéarité. Les systemes CDMA ont une tres forte linéarité et émettent des signaux de
faible puissance, tandis que les systémes GSM afin de fournir de fortes puissances en sortie
requierent des amplificateurs de classe a haut rendement.
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Figure 80 : Amplificateur avec bloc de polarisation variable.

Au vue des caractéristiques décrites dans les deux tableaux précédents, les recherches s’orientent
vers des architectures d’amplificateur de puissance composées dun premier étage (driver stage),
suivi d’'un second étage de puissance (output stage). Un exemple de circuit [LUOO1] est proposé
figure 80 ou le bloc de polarisation permet de contréler indépendamment la classe de fonctionnement
de I'étage de sortie en faisant varier le courant Iclass, ainsi que 'impédance équivalente ramenée
par le bloc de polarisation en faisant varier le courant Ibias. Le circuit de polarisation doit ajuster
dynamiquement le courant de polarisation en fonction du niveau de la puissance d’entrée et du type
de modulation utilisée ; ceci afin de toujours se placer dans les conditions optimales d’efficacité, de
linéarité et de consommation.
Le fonctionnement du bloc de controéle de la polarisation est alors le suivant :

VBE1 + Vb1 + VBes = Vive + VBes + Vaee,
or VBEs = VBE2, et si on choisit rvs et ro2 tel que Vior = Viee,
on obtient alors Vae:r = Vrs et comme Vags dépend de Ics donc de Iuass , ce courant controle
effectivement la classe de fonctionnement du transistor de I'étage de sortie. La figure 81a montre
bien I’évolution du courant de polarisation de @I en fonction du courant Iuass avec un Ipies constant
(83mA). La figure 81b indique que la variation du courant Iu.sss n’a pas de répercussion sur

I'impédance équivalente ramenée a 'entrée de Q1.
40
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(a) Evolution du courant de polarisation de Q1. (b) Evolution de I'impédance équivalente.

Figure 81 : Controle de la classe de fonctionnement.

Le mécanisme de contrbole de l'impédance de sortie ramenée par le bloc de polarisation peut
s'expliquer d'une facon similaire. Les transistors @2, @5 et Q6 forment un miroir de courant, le
courant circulant dans Q2 et @3 étant proportionnel a Ipius. Le courant de polarisation de @3, qui est
controlé par Ipies, détermine en dynamique 'impédance au niveau de 'émetteur de @3. L'impédance
ramenée par le circuit de polarisation a 'entrée du transistor @1 est donc la somme de rs2 et de cette
impédance d’émetteur. A la fréquence de travail, 'impédance présentée sur la base (et donc sur
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I'émetteur) de @3 est trés faible a cause de la capacité de liaison C2. Par conséquent, le courant Ipias
controdle I'impédance ramenée par le circuit de polarisation de @I (figure 82b).

80
N B0 -
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I = 40
£ ™
= A0 e i
Y a 20 -
e et 0,18 0,70 0,67 0,64 0,62
D T T T T D - 1 A T ; 1 k ) d
1 248 ] 78 10 1 25 5 75 10
Ibias (mA) Ibias (mA)
(a) Evolution du courant de polarisation de Q1. (b) Evolution de I'impédance équivalente.

Figure 82 : Controle de 'impédance équivalente.

La figure 82 montre les résultats obtenus en simulation pour un courant I.uss fixe et égal a 3 mA. Le
courant Irvies a bien entendu beaucoup moins d’effet sur la polarisation de @1 (figure 82a) que le
courant Lcigss.

Une autre architecture (figure 83) permet d’ajuster dynamiquement le courant de polarisation (donc
la plage de linéarité) en fonction de la puissance d’entrée.
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Figure 83 : Amplificateur a ajustement dynamique du courant de polarisation.

L'objectif est de maintenir le rendement maximum 7 = % lorsque les signaux dynamiques de i
dc

et v de I'étage de puissance ont une oscillation maximale. Pour des puissances d’entrée plus faibles,
les amplitudes de i et de v diminuent, donc la puissance P diminue et donc si la puissance Pac est
maintenue constante, cela engendre automatiquement une baisse du rendement. La solution
présentée consiste a maintenir le rendement quasi-constant en diminuant la tension ou le courant
(ou les deux) de polarisation du transistor de puissance (figure 84).

95



Chapitre 3 Projet de recherche
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Figure 84 : Allure des signaux avec et sans ajustement automatique.

Le résultat simulé (figure 85) montre a la fréquence de 1,9 GHz, la variation du
courant de polarisation Ip du transistor de puissance en fonction de la puissance
détectée en entrée de 'amplificateur.
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Figure 85 : Variation du courant de polarisation en fonction de la puissance d’entrée.

La suite de cette étude consiste a concevoir un circuit en technologie SiGe capable de répondre aux
spécificités de contréle dynamique de la polarisation, tout en étant capable de proposer des
adaptations d'impédance aux fréquences du GSM/DCS et du WCDMA.

Cependant, afin d’atteindre les puissances mises en jeu, le simple fait de jouer dynamiquement sur
la plage de linéarité de amplificateur risque de ne pas suffire. Dans ce cas, il faudra envisager
d’appliquer au niveau de l’étage de sortie, une des techniques de linéarisation (feedback,
feedforward, prédistorsion, EER [DIEO03], ...), sachant qu’elles n’ont pas encore trouver leur place
dans les applications portables faible cott.

Convertisseur faible bruit reconfigurable GSM/UMTS

Le récepteur est un des éléments essentiels d'un systéme de communication et sa
conception s’avere souvent plus complexe que celle de 1'émetteur. En effet, il

rassemble plusieurs fonctions :

- la sélection de la bande de fréquence désirée parmi les nombreux signaux captés par

Pantenne,

- Pamplification du signal sélectionné,

- la démodulation du signal afin de reconstituer le signal modulant original.
Ainsi, un (ou plusieurs) changements de fréquence doivent étre envisagés pour permettre la
transposition d'une fréquence RF élevée vers une fréquence plus basse en bande de base, afin de
traiter puis de restituer l'information.

L’architecture hétérodyne Low-IF (figure 86) [CRO98][ADI02] des chaines d’émission/réception radio
présente des avantages en terme de densité d’intégration, de faible sensibilité au DC-offset, de
consommation, mais la réjection d'image s’avére sensible aux déséquilibres en amplitude et en phase
entre les voies I et @ et les signaux Low-IF sont perturbés par les non-linéarités dues a
I'intermodulation d’ordre 2 (IP2).
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Figure 86 : Architecture hétérodyne (Low-IF).

C’est pourquoi, une architecture de réception du type homodyne ou conversion directe (figure 87)
[RYYO1][RYYO03] se montre une forte candidate a devenir, dans un proche avenir, 'architecture de
base pour la nouvelle génération des terminaux portables (3G Phase2 et 4G). En effet, malgré sa
plus forte sensibilité au probleme du DC-offset, elle n’a quun seul changement de fréquence ce qui
permet d’obtenir un plus haut degré d’intégration pour une plus faible consommation et un cout
réduit de fabrication (absence de filtre FI, un seul VCO et une seule PLL).
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Figure 87 : Architecture homodyne (Zero-IF).
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Figure 88 : Architecture Zéro-IF d'un LNC.

Le travail de these de Cristian MOREIRA [T-MORO05], consiste a intégrer les deux principaux
éléments de la chaine de réception RF (I'amplificateur faible bruit et le mélangeur) sur une seule
puce qui forme un circuit appelé LNC (Low-Noise Converter). Ce circuit doit impérativement pouvoir
fonctionner pour au moins deux standards de communications en respectant les spécifications en
terme de gain, de linéarité, de facteur de bruit et de consommation.

Deux approches différentes sont possibles pour cette intégration (LNA+mélangeur): la premiere
approche consiste classiquement a concevoir ces deux éléments indépendamment et ensuite les
connecter en cascade. La figure 88 présente un exemple d’architecture conversion directe pour des
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applications GSM800 et WCDMA avec un LNC cascadé. Le LNA (figure 89a) sélectionne le mode
opératoire a 'aide des transistors QI et @2, tandis que les transistors @3 et @4 sélectionnent la
sortie. Le controle de la bande et de la puissance se fait a l'aide de la polarisation et des
interrupteurs MOS.

RL1 €1 L1*l.2 €2 RL2

ST )

Vb3 o —o0 Vbd Gain ot

GND o= +—oGND ouT- # ouT+
Vbl , +—o Vb2
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GSM in =

Off-Chip

Lb2

WCDMA in

(a) LNA. (b) Convertisseur symétrique/asymétrique. (c) Mélangeur.

Figure 89 : Architecture cascadée d'un LNC GSM900 et WCDMA [RYYO01].

Le circuit présenté figure 89b rend possible I'utilisation de mélangeurs différentiels et en méme
temps isole la charge résonante du LINA. La figure 89c¢ est un mélangeur quatre quadrants (cellule
de Gilbert).

Les performances obtenues avec une technologie BiCMOS 0,35um donnent 2.3dB de NF et 27dB de
gain en tension pour le GSM et 4,3dB de NF et 33dB de gain pour le WCDMA. La figure 90 illustre
ces résultats en présentant le gain en tension du LNC.
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Figure 90 : Gain en tension du LNC GSM900 et WCDMA [RYYO01].

Cette approche cascadée aura une bonne isolation LO-to-RF mais peut présenter une consommation
plus importante.

La deuxiéme approche de LNC est construite sur la base d'une architecture Low-IF (figure 91) avec
un LNA et un mélangeur fusionné (figure 92). Dans ce cas, le LNA va alimenter directement le
mélangeur en mode courant, ce qui permet une consommation plus basse et une meilleure linéarité,
malgré I'inconvénient d’une isolation plus faible entre l'oscillateur et 'entrée RF.
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Figure 91 : Architecture Low-IF d'un LNC.
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Les avantages du LNC fusionné sont I'économie de la surface précédemment occupée par le LINA
(dans le cas du LNC cascadé) et la bonne linéarité de I'ensemble. L’absence d’'inductances permet
encore d’accroitre le degré d'intégration. Les gains de conversion ainsi obtenus sont pratiquement
identiques pour les deux bandes (19,3-20,1 dB) tout comme le facteur de bruit qui est cependant
élevé pour les deux bandes (environ 3,5 dB) risquant de limiter la sensibilité du récepteur.
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Figure 92 : Architecture fusionnée d'un LNC GSM900 et WCDMA [ADIOZ2].

Il n’existe donc pas de solution idéale et la vérité se situe peut-étre en une solution hybride
construite sur la base d'une architecture Zéro-IF qui intégrerait les meilleures solutions de chacune
des deux approches cascadée et fusionnée.

Dans le cas de l'architecture cascadée du LNC, la mise en ceuvre d'un transformateur passif
d'impédance de type balun (balanced-unbalanced) pourrait permettre I'utilisation d’'une topologie
différentielle au niveau du mélangeur, tout en réalisant une adaptation large bande du LNA.

Transformateur large bande intégré

Une solution aux problemes d’adaptation large bande évoqués pour les amplificateurs dans les
étages d’émission et de réception est I'utilisation de transformateurs intégrés.
Les transformateurs sont utilisés depuis longtemps en radio-fréquence, ce sont des composants chers
qui occupent un grand espace mais ils présentent en contre partie plusieurs avantages :
- I'isolation DC : la capacité de couplage n’est pas nécessaire et il n’y pas de restriction sur
le potentiel DC a I'entrée,
- le circuit de protection contre les charges électrostatiques est simplifié,
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- le fonctionnement en mode différentiel ou mode commun en entrée,
- ladaptation d'impédance large bande.

Aujourd’hui, il est possible d’intégrer des transformateurs en silicium ou en AsGa qui fonctionnent
avec des bonnes performances de I a 10 GHz. La dimension de ces transformateurs varie de 500um &
60um de diameétre selon la fréquence et la technologie utilisée.

Toutefois, l'utilisation des transformateurs est délicate car leur modélisation est difficile. C’est
pourquoi, Ouail EL. GHARNITI a procédé lors de son stage de DEA a l'extraction des parametres
d’'un modele électrique équivalent qui a le mérite d’étre relativement simple et précis dans sa prise
en compte des différents phénomeénes parasites [D-GHAO3].

Modélisation d’un transformateur en technologie BiICMOS SiGe 0,25 um.

Etant donné que le transformateur est formé de deux inductances dans le méme
plan, les méme phénomeénes parasites relatifs aux inductances apparaissent. Un
modele équivalent simplifié [NIK98] peut alors étre déduit (figure 93).
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Figure 93 : Transformateur 2:2 et son modéle électrique équivalent.

Les modeles de deux inductances sont placés en paralléle et le couplage magnétique est représenté
par le facteur de couplage k entre les deux.

Les capacités parasites entre les enroulements sont modélisées par les quatre capacités Cki:, Ckz ,
Cks et Cks. La somme de ces capacités est la capacité équivalente entre le primaire et le secondaire.
Les pertes ohmiques dans le transformateur sont modélisées par la résistance Rp pour le primaire et
Rs pour le secondaire.

Les capacités parasites de couplage dans le substrat sont modélisées par les composants Coxpi, Coxp2
pour le primaire et Coxs:, Coxsz pour le secondaire.

Enfin, les pertes dans le substrat sont modélisées par Rsuspi, Rsubp2 pour le primaire
et Rsubs1, Rsubsz pour le secondaire.

Il faut ensuite déterminer les valeurs des éléments du modeéle électrique équivalent. Dans le cas de
notre étude, le transformateur intégré 2:2 est composé de conducteurs rectangulaires. Il est possible
de calculer les inductances caractéristiques de ce transformateur par la sommation des différentes
inductances propre et mutuelle de chaque conducteur. Les inductances propres du primaire Lp et du
secondaire Ls peuvent alors s’écrire en fonction de 'inductance propre de chaque conducteur L; et la
somme de linductance mutuelle de chaque combinaison de deux conducteurs M (@ et k
correspondent au nombre de conducteurs élémentaires numérotés sur la figure 93 de I a 11 au
primaire et de 12 a 22 au secondaire) [AOKO02] :

n, np—l n,
Ly=YL+2Y > M, (3.1)
i=l

i=1 k=i+l
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n,+ng n,+ng—ln,+ng
= > L+2> >M, (3.2)
i=n,+1 i=n,+1 k=i+

L’'inductance mutuelle entre le primaire et le secondaire est la somme des inductances mutuelles
entre les conducteurs. Elle s’écrit donc:

n, n,+ng

M= >M, (3.3)

i=l k=n,+1

Les inductances mutuelles M;: sont calculées a partir des équations des inductances mutuelles de
deux lignes en paralléle et de deux conducteurs en parallele. Ces calculs ainsi que ceux qui
concernent les résistances série, les résistances substrat et les capacités substrat sont disponibles
dans le mémoire de DEA de Ouail EL. GHARNITI [D-GHAO03].

Un transformateur plan 3:2 symétrique (figure 94) opérant a haute fréquence a été réalisé a partir
de deux bobines entrelacées dans un méme plan. La surface alors occupée sur un substrat SiGe
BiCMOS 0,25 ym est 145x145um? avec des largeurs de piste de 10um et un espacement entre les
pistes de Sum.

Le rapport entre la largeur P des pistes en aluminium et I'espace E qui les sépare a une grande
influence sur le facteur de qualité k. Cependant, sachant que les effets capacitifs parasites sont
directement liés a I'espacement entre les pistes, un rapport P/E de 2 a 3 présente un bon compromis
facteur de qualité/effets capacitifs.
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Figure 94 : Transformateur 3:2 et son modéle électrique équivalent.

L’extraction des valeurs des éléments du modéle électrique équivalent du transformateur intégré se
fait a laide de deux logiciels FastCap [MIT92] et FastHenry [MIT96] a partir de données
géométriques et technologiques. FastCap permet de calculer les capacités et les capacités mutuelles
d’'un conducteur en structure 3-D noué dans un diélectrique, tandis que Fasthenry calcule les
inductances, les inductances mutuelles et les résistances d’'un conducteur en structure 3-D.

A partir du modele, il est aisé d’obtenir les parameétres S du transformateur et ensuite d’en déduire
par des transformations matricielles les valeurs des inductances au primaire et au secondaire :

L,=Im(Z,))/w (3.4)
Ly =Im(Z,,)/ ® (3.5)
De la méme fagon, il est possible d’obtenir 'expression du facteur de couplage k par la relation :
-1
M _ (Yll —Z 11

= = 3.6
\/LPLS Im(Z“ )Im(Zzz ) ¢0

Enfin, le facteur de qualité du transformateur lorsque le secondaire est en court-circuit et en circuit
ouvert s’exprime par les relations suivantes :
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O = —; 3.7

Im%YM1 ;
= 3.8
QCC RC YIII ( )

La figure 95 montrent 1’évolution des valeurs des inductances et du coefficient de couplage
(0,66@2GHz) en fonction de la fréquence. Le facteur de qualité avec le secondaire en circuit ouvert
est de 3,7 et de 0,9 avec le secondaire en court-circuit (figure 96).

4E-9 10
i | k
259 08| ™
| 0.6 —
07 .
N 0.4
29— 1
02
A
B I e B B o e I B I B LB e e e B e e e
0 2 4 6 HequdGH2) 14 16 18 20 0 2 4 sfreqéGHZ)m 12 14 15

Figure 95 : Transformateur intégré 3:2.
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Figure 96 : Facteur de qualité du transformateur intégré 3:2.

Les simulations a partir du modele électrique sont satisfaisantes, mais avant de
lancer sa réalisation en fonderie, une simulation sous HFSS est nécessaire afin de
valider la méthode d’extraction a I'aide des deux logiciels.

Aujourd’hui, seule la saisie du transformateur a été effectuée (figure 97), la
configuration de la simulation électromagnétique restant a définir afin de ne pas
rendre prohibitif les temps d’analyse.
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Figure 97 : Analyse EM sous HFSS.

Notre approche a le mérite d’étre systématique et facilement portable vers d’autres
technologies. Il est envisagé le développement d'un logiciel d’extraction automatique
de modeles électriques équivalents de transformateur a partir des caractéristiques
de la technologie et des spécifications désirées. Il restera alors a intégrer ces
transformateurs dans des architectures de PA ou de LNA pour viser des
applications large bande.

Amplificateur de puissance avec balun

La figure 98 est un exemple d’amplificateur push-pull avec I'utilisation a plein des
avantages des transformateurs intégrés. En effet, un balun est disposé a I'entrée
afin de passer du mode commun au mode différentiel. Un autre transformateur est
insérer entre les deux étages de l'amplificateur afin de réaliser l'adaptation

d'impédance. La sortie se faisant en différentiel, il faudra aussi prévoir un balun en
sortie.
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Figure 98 : Amplificateur de puissance avec transformateurs intégrés [SIMO0O].
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L’exemple décrit se limite cependant a une adaptation en bande étroite (1,8-2 GHz),
alors que comme le montre la figure 99, les transformateurs intégrés ont la capacité
de réaliser des adaptations plus ou moins large bande en fonction du coefficient de
couplage. Cette caractéristique prend toute sa valeur dans un contexte des futurs
terminaux multi-bande et multi-mode.

|

1

Figure 99 : Adaptation large bande avec un transformateur.

Ce theme a été retenu par STMicroelectronics comme un des axes de recherche a
développer dans le cadre du prochain laboratoire commun STM/IXL.

Filtre BAW arésonateur FBAR

Les travaux de theése de Cristian MOREIRA sur les convertisseurs faible bruit, ainsi que ceux de
Nathalie DELTIMPLE sur les nouvelles architectures d’amplificateurs de puissance reconfigurables,
devront considérer la possibilité d'une intégration monolithique sur silicium du filtre duplexeur en
amont dans le cas du LNC et en aval dans le cas du PA (figure 100).

Duplexeur %
Bande

S

N @ de Base

Figure 100 : Frontal RF.

Traditionnellement, les filtres RF sont congus avec des résonateurs a ondes acoustiques de surface
(SAW), ou des résonateurs céramiques [SALO2]. Les filtres SAW ont une bonne sélectivité et
occupent une faible surface, mais ils ne sont pas intégrables sur silicium et sont limités au niveau
des puissances d’émission. Les filtres céramique sont largement utilisés comme duplexeur car
capables de gérer de fortes puissances, mais les résonateurs diélectriques sont volumineux et
incompatibles avec une intégration sur silicium [RUBO1]. Ces deux types de filtre sont donc utilisés
a l'extérieur de la puce silicium.

Sans cette intégration sur silicium des filtres RF, la consommation et l'intégrité du signal
dégraderont les performances globales du systeme. A contrario des résonateurs SAW et céramique,
les résonateurs a ondes de volume (BAW) peuvent étre fabriqués en utilisant des matériaux
compatibles CMOS VLSI. Cette capacité d'intégration n’est cependant pas suffisante et il faut aussi
considérer 'occupation en surface engendrée.
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Les dimensions des filtres micro-ondes sont semblables a la longueur d’onde de leur fréquence
d’utilisation, ce qui géneére automatiquement un probleme d’intégration. En utilisant la
piézoélectricité pour générer des modes acoustiques de propagation, les longueurs d’ondes sont

N

réduites d’'un facteur 104, ce qui correspond pour les résonateurs a une taille d'une centaine de
microns en bande S [MARO3].

Les résonateurs BAW sont en plus des éléments a tres haut coefficient de qualité (400 pour du ZnO a
900 MHz [YLIO2]) critere fondamental pour les duplexeurs qui doivent pouvoir donner une forte
réjection hors bande, tout en ayant le minimum de pertes d’'insertion dans le bande et surtout une
excellente isolation entre les voies RX et TX.

Technologie des résonateurs BAW

Les différentes configurations de résonateurs FBAR (Film Bulk Acoustic Resonator)
[KRI90] sont toutes fabriquées a I'aide d'un matériau piézoélectrique placée entre
deux électrodes en aluminium (figure 101). L’énergie des ondes acoustiques est
ainsi confinée dans le matériau piézoélectrique. La gravure par face arriere du
substrat semi-conducteur crée un vide d’air qui diminue les pertes du résonateur.

E lectrades
Piezaglaciric Adr ap
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Air N
",
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Figure 101 : Résonateur FBAR.

Les résonateurs SMR (Solidly Mounted Resonator) sont applicables a une grande
variété de substrats et donc facilement intégrables au procédé de fabrication des
circuits CMOS, car I'assemblage des couches réflectrices (Bragg A/4 reflectors) se
fait directement sur le substrat diélectrique. Cette technologie de fabrication
présente cependant des pertes plus importantes et fait intervenir un nombre plus
grand de couches qui a 'avantage de faciliter la dissipation thermique, mais pour
un volume occupé sur le silicium qui peut s’avérer prohibitif. Un résonateur de ce
type est présenté figure 102 et a été appliqué avec succes a la conception de
plusieurs filtres destinés a des applications PCS [LAKOO].
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Figure 102 : Résonateur SMR.

105



Chapitre 3 Projet de recherche

Modélisation des résonateurs FBAR

Deux modeéles peuvent étre utilisés pour étudier le comportement des résonateurs FBAR.

Le modele de MASON [MAS64] est un modele physique basé sur les propriétés
électromécaniques des matériaux (figurel03). Il permet de déterminer 'impédance
des résonateurs et leur multiples résonances.
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Figure 103 : Modele de MASON.

Le second modeéle [AIG03] connu sous le nom de Butterworth-Van Dyke (BVD) Model est un schéma
électrique autour d'une résonance (figure 104). Les éléments Rq, Ls, Co modélisent la résonance série
et les pertes d’insertion, la capacité Co modélise le matériau piézoélectrique entre les deux électrodes
en aluminium.

Figure 104 : Modéle BVD.

Un exemple de courbe de réponse est fourni par la figure 105 qui montre une résonance série Fs
ajustable avec I'épaisseur de la couche piézoélectrique et espacée d'une résonance paralléle Fjp.
L’écart de fréquence entre les deux résonances est déterminé par le coefficient de couplage
électromécanique de la couche piézoélectrique. La géométrie du résonateur aura une influence sur
I'impédance du résonateur. En effet, si I'épaisseur de la couche piézoélectrique augmente, les
résonances de 'impédance équivalente se déplaceront vers les basses fréquences (figure 106). Si la

surface du résonateur augmente, alors 'amplitude de I'impédance équivalente diminuera (figure
107) [MARO3] [SALO02].
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Figure 106 : Influence de I'épaisseur du piézoélectrique.
résonateur.

Figure 107 : Influence de la surface du

Le modele BVD est tres utile car il permet ensuite de concevoir des filtres BAW en utilisant les

techniques classiques de synthese.

Conception de filtres BAW

Afin d’obtenir un filtre passe-bande, il faut associer en échelle ou en treillis (figure 108) un certain
nombre de résonateurs FBAR. Le filtre en treillis a une architecture différentielle et peut donc étre

éventuellement utilisé en temps que balun.
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Figure 108 : Architecture de filtre BAW.

Dans le cas de filtre en échelle le principe appliqué consiste a avoir a la fréquence centrale du filtre
les résonances acoustiques série des résonateurs placé en série et les résonances acoustiques
parallele des résonateurs placés en paralléle (figure 109). La réponse en transmission est alors celle
de la figure 110 avec 'apparition de deux zéros de transmission de part et d’autre de la fréquence
centrale aux fréquences de résonance des résonateurs.

10
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Figure 109 : Impédance des résonateurs série et parallele. Figure 110 : Réponse S21 avec deux
résonateurs.

Des applications sont possibles pour les filtres BAW au-dela de 10 GH:z
[LAKO1][LAKO2]. Les limites de ces filtres résident plutot dans la faible bande
passante limitée par I’écart en fréquence entre les résonances série et paralléle. Cet
écart est imposé par le choix du matériau piézoélectrique.

Les axes de recherche a développer se situent donc au niveau des techniques d’accord en fréquence
pour des applications large bande ou multi-bande sur substrat silicium. Une solution pourrait
consister a utiliser des batteries de filtres agiles a base de résonateurs SMR et d’interrupteurs ; elle
a déja été implantées mais sur des substrats saphir pour des applications mobiles limitées au
standard PCS [LAKO0O0].

Une autre application possible des résonateurs FBAR consiste a les intégrer dans des oscillateurs.
Une premiere expérience a été publiée au MTT Symposium 2003 ou KHANNA [KHAO03] a utilisé un
transistor bipolaire sur silicium et une varactor placée en série avec le résonateur FBAR. Les
performances a 1,9 GHz montraient une puissance de sortie de I10dBm, un bruit de phase de
-112dBc/Hz@10 kHz de la porteuse, mais n’offrait une plage de variation que de 2,5MHz.

Ce theme a été retenu par STMicroelectronics comme un des axes de recherche a
développer prioritairement dans le cadre du prochain laboratoire commun

STM/IXL.
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Amplificateur faible bruit UWB

La technologie ultra large bande UWB (Ultra Wide Band) est trés intéressante dans
la mesure ou elle apporte une solution au probléme de 'encombrement du spectre
en fréquence. En effet, une large bande passante génére une tres faible densité
d’énergie émise et donc offre la possibilité de superposer les émissions UWB aux
émissions traditionnelles (sur-utilisation du spectre).

I1 existe plusieurs définitions de 'UWB, mais nous ne retiendrons que celle apportée par la FCC
(Federal Commaunication Commission) [FCC02] qui définit le rapport relatif de la largeur de la
bande passante sur la fréquence centrale comme étant supérieur ou égal a 20 % ou une largeur de
bande absolue supérieure a 500 MHz.

Le premier avantage de 'UWB est la faible densité d’énergie transmise (<-41.3 dBm/MHz d’apres la
réglementation FCC). Ainsi, vis a vis des systémes traditionnels de radiocommunications en bande
étroite, les transmissions UWB sont percues comme du bruit et par conséquent sont tres
difficilement détectables, d’ou leur application dans le domaine militaire.

Le deuxiéme avantage lié a ce faible niveau d’énergie réside dans le fait de pouvoir superposer les
larges bandes de 'UWB aux transmissions en bande étroite et obtenir des débits importants,
typiquement 100 Mbit/s a 10-15m, voire 1 Gbit/s a trés courte portée.

Les transmissions UWB sont également immunisées face aux problémes engendrés par les multi-
trajets (multipath cancellation effects) observables dans des environnements mobiles ou intérieurs.
Ce phénomeéne de propagation se produit quand des signaux a cause de réflexions multiples
atteignent ’'antenne de réception par deux ou plusieurs voies. Cela peut engendrer des interférences
voire méme la perte du signal, mais grace a la trés faible durée des impulsions des signaux UWB, les
signaux réfléchis atteignent le récepteur bien aprés le signal principal. Il ne peut alors y avoir
d’interférences.

Les inconvénients de ces systémes sont peu nombreux. Cependant, on peut citer la concurrence des
fibres optiques a haute capacité en terme de débit, mais pour un cott d’exploitation plus important.
Les applications de 'UWB peuvent étre classées en trois catégories a savoir les systéemes de
communication et de mesure, les radars et I'imagerie médicale, et 'automotive.

Les circuits sur lesquels se porte notre intérét concernent les communications pour lesquelles la
puissance maximale autorisée EIRP (Effective Isotropically Radiated Power) par la norme UWB est
donnée figure 111. Donc, pour ce genre d’applications, la bande privilégiée s’étend de 3.1 GHz a 10.6
GHz.

EIRP
{dBm/MHz)
A
413
513
— nterieur
| 613 —— Extéreur
|
|
|
' Fréq.
>
106 {GHz)

Figure 111 : Masque EIRP pour les systemes de communication.
Pour ce qui concerne la partie radiofréquence, le défi consiste a concevoir des LNA et mélangeurs

tres large bande et faible consommation. La technologie adoptée vue les applications visées sera une
technologie bas coit a haut degré d’intégration (CMOS 0.25um, CMOS 0.18 um, ...) avec des
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longueurs de grille qui permettent la réalisation de circuits RF fonctionnant a quelques dizaines de
gigahertzs.

Se pose ensuite le choix du type d’architecture. Un exemple d’amplificateur distribué (figure 112)
fabriqué en technologie CMOS 0,18 um [FRA02] est susceptible de répondre aux besoins des LNA
UWB en terme de performances, mais la consommation ainsi que la surface silicium occupée pour ce
type d’architecture a ondes travelling sont trés souvent prohibitives.

o

]
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Figure 112 : LNA distribué [FRAO02].

Il existe aussi des architectures de LINA source commune a rétroaction parallele CSSF (Common-
Source Shunt-Feedback) (figure 113) en technologie CMOS 0,25 um [BRUO02], mais encore limités en
fréquence (2MHz-1,6 GHz).
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Figure 113 : LNA CSSF [BRUO02].

La solution envisagée consiste a utiliser un amplificateur différentiel source commune avec un
réseau accordé [LEE98] [BEHO0].
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Figure 114 : LNA a structure cascode [BEHO0O0].

Cependant, 'exemple de la figure 114 en technologie CMOS 0,6 um montre que sa bande passante
est limitée (1,25GHz de bande passante a —10dB), c’est pourquoi avec Jean-Baptiste BEGUERET,
nous proposons un LNA source commune dans une configuration cascode avec plusieurs circuits

résonants afin d’obtenir la courbe de gain décrite figure 115.
vid

Gain (dB)
A

k. 4

é, P Fréq (GHz)

Figure 115 : LNA accordé.
Une solution a base de transformateur intégré sera également testée.

L’ensemble de ces axes de recherche sur les nouvelles architectures de récepteur multi-bande et
multi-mode préfigure le futur récepteur RFFE (RF Front-End) qui serait totalement intégré sur une
seul et méme puce silicium, du filtre apres 'antenne jusqu’au convertisseur analogique-numérique.

Conclusion

Mon projet de recherche s’applique donc en premier lieu a développer et adapter les activités sur
lesquelles je travaille depuis 14 ans, a savoir la conception et la réalisation de -circuits
(amplificateurs et filtres) micro-ondes pour des applications embarquées sur les répéteurs satellite.
Pour illustrer cette volonté, jai exposé deux des thémes de recherche (filtres multimodes en bande
Ka et amplificateur de puissance a ondes travelling sur substrat silicium), sachant que jaurai pu
également évoquer le fait d’appliquer la méthode des fréquences réelles au traitement des
fréquences harmoniques pour les amplificateurs fortement non-linéaires de puissance.

Les autres axes de recherche présentés sont tous dans le domaine de la conception de circuits dits
radiofréquences. La particularité de ces circuits a application téléphonie mobile ou WLAN se situe
au niveau des nouvelles techniques de conception qui différent de 'approche classique du concepteur
analogique ; en effet, elles font souvent intervenir des caractérisations électromagnétiques afin
d’extraire des modeles électriques équivalents (balun, résonateur BAW). De plus, la montée en
fréquence pour certaine des applications RF, autorisant des débits plus grands et donc des bandes
passantes plus large (UWB), ou encore les systémes multi-bande et multi-mode (GSM, DCS, PCS
WCDMA, bluetooth) nécessitent des circuits d’adaptation multi-bande ou large bande dont certains
pourront directement s’inspirer des architectures micro-ondes existantes.

Mon projet de recherche consiste donc a appliquer une approche micro-onde a la conception de
circuits intégrés sur silicium. Il ne s’agit évidemment pas de la substituer a 'approche analogique
classique, mais au contraire a rendre les deux approches complémentaires, afin qu’elles s’en
enrichissent.
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GLOSSAIRE

ADS : Advanced Design System

ATM : Asynchronous Tranfer Mode

BAW : Bulk Acoustic Wave

BLR : Boucle Locale Radio

BLU : Bande Lattérale Unique

BPSK : Binary Phase Shift Keying

CAO : Conception Assistée par Ordinateur

CDMA : Code Division Multiple Access

CMOS : Complementary Metal-Oxyde Semiconductor
CSSF : Common-Source Shunt-Feedback

DCS : Digital Communication Systems

EIRP : Effective Isotropically Radiated Power

EM : ElectroMagnétique

FBAR :Film Bulk Acoustic Resonator

FCC : Federal Communication Commission

FDD : Frequency Division Duplex

FDMA : Frequency Division Multiple Access

FET : Field Effect Transistor

FHSSS : Frequency Hopping Spread Spectrum System
GSM : Global System(or standard) for Mobile communications
Hiperlan :High performance Local Access Network

IF : Intermediate Frequency

IP : Internet Protocol

LMDS : Local Multipoint Distribution System

LNA : Low Noise Amplifier

LNC : Low-Noise Converter

LO : Local Oscillator

LSl : Large Scale Integration

MEDEA : Microelectronics Development for European Applications
MMDS : Multichannel Multipoint Distribution Service
MMIC : Monolithic Microwave Integrated Circuit

NF : Noise Figure

NRZ : No Return to Zero

OFDM : Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OOK : On-Off Keying

OSSB : Optical Single Side Band

PA : Power Amplifier

PCS : Personal Communication Systems

PPM : Pulse Position Modulation

QPSK : Quadrature Phase Shift Keying

RF : Radio Frequency ou Radio Fréquence

RFFE : RF Front End

RNRT : Réseau National de Recherche en Télécommunication
SAR : Solidly Mounted Resonator

SAW : Surface Acoustic Wave

SER : Surface Equivalente Radar

SDH : Synchronous Digital Hierarchy

SONET : Synchronous Optical NETwork

TDD : Time Division Duplex

TDMA : Time Division Multiple Access

TIA : Transimpedance Amplifier

UMR : Unité Mixte de Recherche

UMTS : Universal Mobile Telecommunications System
UWB : Ultra Wide Band

VSWR : Voltage Standing-Wave Ratio

W-CDMA : Wideband ~-CDMA
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WiFi : Wireless Fidelity
WLAN : Wireless Local Area Network
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