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Introduction Générale

Introduction Générale

Grace a I’évolution de la microélectronique, la téléphonie mobile a subi depuis une
vingtaine d’années un grand essor du point de vue technologique et économique. Les besoins
en termes de miniaturisation, réduction du colt et de la consommation énergétique et
I’amélioration des performances ont contribu¢ au passage a des standards numériques utilisant
une large bande de fréquence pour transmettre 1’information et a I’accroissement de la
complexité liée a une quantité de fonctionnalités nouvelles, intégrées dans les terminaux
mobiles. Parmi les circuits électroniques les plus concernés par les contraintes technologiques
figurent les fonctions de filtrage. En effet, ces fonctions comptent parmi les plus importantes
de la téléphonie cellulaire, elles permettent de sélectionner le signal utile en réception et de
limiter les signaux parasites en émission. Elles doivent relever un double défi consistant a
traiter simultanément un nombre toujours plus grand de signaux, tout en limitant la
consommation énergétique et la surface de silicium employée pour ceux qui sont intégrés. Les
filtres radiofréquences utilisés dans un systeme de communications radio représentent 30% de
son colt total.

La réalisation de filtres est possible avec des technologies traditionnelles type PCB
(Printed Circuit Board). Cependant ces technologies n’offrent pas les performances attendues
(facteur de qualité) et ne sont pas intégrables. Les technologies utilisant des résonateurs a
onde de volume ou BAW (Bullk Acoustic Wave) offrent des potentialités importantes tant sur
le plan des performances que sur celui de l’intégration ou de la fabrication dans des
technologies silicium. Cette technologie basée sur des couches minces piézoélectriques de
nitrure d’aluminium permet d’obtenir un facteur de qualité élevé et une surface plus réduite

que les résonateurs SAW (Surface Acoustic Wave) et les résonateurs céramiques.

De nombreuses études ont ét€¢ menées ces dernicres années pour €tudier la faisabilité et la
réalisation de filtres BAW sur silicium compatibles avec les technologies standard de la
microélectronique. Ces études ont porté sur des aspects technologiques, sur les architectures
possibles utilisant plusieurs BAW ou encore sur la fiabilité. Parmi celles-ci les filtres a
résonateurs couplés ou CRF (Coupled Resonator Filter) apportent des solutions performantes.
Ces filtres basée sur une architecture innovante utilisant des résonateurs BAW couplés
¢lectriquement et mécaniquement a travers un empilement de couches offrent des
performances élevées en termes de pentes de réjections et de pertes d’insertion dans la bande

passante.
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Cependant, les études concernant la caractérisation de ces dispositifs a grande échelle sont
trés peu nombreuses. Les tests a effectuer peuvent étre de plusieurs natures : contrdle physico-
chimique au cours de la fabrication, test intermédiaires a 1’aide de composants dédiés mais
non utiles en termes de filtrage.... Malgré ces tests, le test final a la fréquence de
fonctionnement du filtre réalis¢é demeure indispensable. Les techniques classiquement
utilisées pour caractériser les composants et dispositifs hyper fréquences sont au nombre de

deux.

La premic¢re méthode de mesure qui est aussi la plus utilisée est la caractérisation
fréquentielle a I’aide d’un signal harmonique. Cela est dii vraisemblablement au rapide
développement des analyseurs de réseaux vectoriels qui offrent depuis 1’avénement des
sources synthétisées, des caractéristiques de précision, de stabilit¢ et de dynamiques
excellentes. En outre, les systémes de communication sont le plus souvent bande étroite
(mélangeurs, filtres, multiplieurs, coupleurs, duplexeurs, ...) et se prétent bien a une analyse
fréquentielle. Elle permet de faire un bilan de puissances microonde a partir de la puissance
envoyée par ’appareil et deux puissances mesurées : celle ayant traversé le dispositif et celle
réfléchie par I’entrée du dispositif hyperfréquence a tester (DST). On obtient alors les
parametres S du DST. Cette méthode s’appuie sur un appareil nommé « Vector Network
Analyser » (VNA). Toutefois la premiére étape de mesure avec un VNA nécessite de réaliser
une calibration. Cette étape est indispensable pour déplacer les plans de référence de
I’appareil de mesure jusqu’a ’entrée du dispositif et ainsi de s’affranchir principalement de
I’influence des cables et des sondes de mesure et corriger les dérives de 1’appareil. Ce
calibrage peut étre répété plusieurs fois durant la journée. Ensuite pour chaque point de
fréquence quatre parametres complexes S (module et phase) sont mesurés. Le temps de
mesure dépend du nombre de points de mesures fréquentielles (classiquement plusieurs
centaines). Le principal inconvénient de cette méthode de mesure est que la moiti¢ du coft
d’un filtre RF intégré et réalisé en technologie microélectronique est liée a ces tests
fréquentiels. Il existe une variante a cette méthode fréquentielle basée sur 1’utilisation
d’analyseurs de spectre. Cette variante permet d’obtenir une seule mesure correspondant au
module de la puissance transmise (soit 1 parameétre au lieu de 8). Un analyseur de spectre est
un appareil généralement moins cher qu’un VNA. Si cette variante est souvent plus rapide, il
est toutefois impossible de décrire correctement le comportement d’un DST avec un seul
parametre et sans aucune information sur le déphasage qu’il introduit.

La seconde méthode de mesure est basée sur des mesures impulsionelles réalisées a 1’aide

d’un « Time Domain Reflectometry/Transmission » (TDR/T). L’approche temporelle peut
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constituer une bonne solution pour la caractérisation de ces nouveaux systemes. De plus,
contrairement aux analyseurs de réseaux vectoriels, les TDR/T peuvent étre utilisés sans
calibration préalable pour donner des informations qualitatives sur le dispositif testé.
Toutefois pour obtenir des informations quantitatives avec une précision acceptable une
calibration est aussi nécessaire. Les TDR/T sont des bancs de réflectométrie temporelle
constitués d’un générateur a transition rapide et d’un oscilloscope. Le principe d’un tel
appareil consiste a exciter un DST par un générateur d’échelon ou d’impulsion pour mesurer,
a I’aide de tétes d’échantillonnage, les signaux réfléchis et transmis. Cette technique exige une
trés grande rapidité¢ d’échantillonnage des sondes. De plus, la finalité¢ est de déterminer les
parametres S en appliquant un algorithme de transformée de Fourier Rapide (FFT) aux
signaux mesurés ce qui nécessite un temps de mesure supplémentaire non négligeable. Cette
méthode est mal adaptée a I’extraction de performances propres a un systéme de transmission
numérique tel que le taux d’erreur binaire (TEB ou BER en anglais). Elle reste dédiée a la
caractérisation de composants. Les performances des systtmes TDR/T en termes de
dynamique et de répétabilité restent cependant trés inférieures a celles obtenues avec les
systemes hétérodynes. Cette méthode ne peut pas remplacer les VNA par des systémes
temporels, mais permet une approche alternative pour mesurer des non linéarités ou certaines
réponses transitoires.

Les différentes techniques classiques citées ci-dessus exigent a la fois une procédure
compliquée de mesure, un temps de caractérisation important et souvent des équipements a
prix élevés. D’autre part aucune de ces méthodes ne permet de préciser I'impact des
performances du DST sur celles du systéme de transmission global.

Le travail de cette these présente deux aspects : la modélisation des filtres CRF en régime
linéaire et non linéaire et I’optimisation des tests industriels RF.

Ce manuscrit est organisé en cinq chapitres et s’articule de la maniére suivante :

— Dans le premier chapitre, nous présentons un apercu des différentes générations
et standards de la téléphonie cellulaire. Ensuite, un état de I’art des technologies
faisant appel aux ondes élastiques de surface et de volume (SAW et BAW)
utilisées dans le filtrage RF est illustré par les différentes solutions a ondes
acoustiques de volume (BAW) dont les filtres CRF qui feront I’objet de notre
étude.

— Le deuxiéme chapitre porte sur des rappels concernant la piézoélectricité et
particuliérement sur le matériau AIN. De plus, nous expliquons le principe de

fonctionnement des CRF et nous abordons les différents modeéles et les outils de
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simulations associés. Enfin, nous validons un mode¢le ¢électro-acoustique large
bande que nous avons retenu pour 1’ensemble des travaux de thése sur les filtres
acoustiques.

— Au cours du troisieme chapitre, nous présentons la caractérisation et la
simulation large bande des résonateurs BAW et des filtres piézoélectriques CRF.
Apres, nous avons ¢tudié une procédure de caractérisation en fréquence des
filtres, basée sur une analyse, comme elle peut étre faite classiquement avec un
grand nombre de points de fréquence et nous avons proposé et validé une
méthode visant a réduire le nombre de fréquences mesurées.

— Nous nous intéressons dans le quatriéme chapitre au comportement non-linéaire
des résonateurs BAW et filtres CRF sous fortes puissances. Un mode¢le ¢€lectro-
acoustique non linéaire est développé par la suite a partir des mesures sous fortes
puissances que nous avons effectuées.

— Le dernier chapitre sera consacré a définir une nouvelle méthode de test
industriel permettant de qualifier les dispositifs RF en grande série avec un
temps et un colt réduits. Le principe de la nouvelle méthode repose sur une
méthode hybride : fréquentielle et temporelle qui exploite les avantages et les
potentialités de ces deux approches.

Enfin, nous conclurons sur les principaux points abordés dans cette thése en envisageant
quelques perspectives a ces travaux.

L’ensemble de ce travail a ét¢ mené a bien dans le cadre du projet FAST labellis¢ par le
pole de compétitivité MINALOGIC. Notre partenaire principal qui nous a fourni les filtres
intégrés est le CEA-LETL
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Chapitre 1 : Etat de I’art

Chapitrel Etat de I’art

Le monde de la téléphonie cellulaire et des systémes de transmission radiofréquence a
subit une évolution technologique effrénée ces derniéres années. Nous présentons d’abord
dans ce chapitre les différentes générations marquant I’évolution de la téléphonie mobile
allant de la transmission analogique de la premiére génération a la transmission numérique
haut débit de la quatriéme génération.

Cette explosion du monde des communications mobiles a remis en cause toutes les
technologies récentes afin de répondre aux exigences de plus en plus strictes en termes
d’occupation du spectre radiofréquence et de compatibilit¢ éventuelle des standards
téléphoniques conduisant donc a des architectures plus complexes de toutes les fonctions RF.

Une des fonctions les plus concernées par les contraintes des nouveaux standards est le
filtrage radiofréquence (RF) que nous aborderons, nous verrons notamment les différentes
technologies utilisées, leurs avantages et leurs limitations. Citons la technologie a ondes de
surface (« SAW » : Surface Acoustic Wave) suivie par celle a ondes de volume (« BAW » :
Bulk Acoustic Volume ») offrant des potentialités importantes tant sur le plan des
performances que sur celui de I’intégration et de la fabrication dans des technologies
collectives comme les technologies silicium.

Le développement technologique des systemes de communication tend a réduire
I’encombrement par une stratégie d’intégration de tous les modules RF tout en prenant en
compte le colit du systéme total, dans lequel le test doit étre intégré.

Le test des composants radiofréquences étant une étape importante de la fabrication, il
est actuellement bas¢ sur la mise en ceuvre de techniques fréquentielles ou impulsionnelles
avec des appareils classiques tels que le « VNA » (Vector Network Analyzer) ou le « TDR »
(Time Domain Reflectometry) qui restent assez lourds en termes de colt et de temps

d'analyse.

1.1 La téléphonie cellulaire : une histoire de générations

L’histoire des systémes de communication sans fil remonte au 19°™ siécle, quand Hertz
démontra que les ondes électromagnétiques pouvaient se propager sans support matériel. Les
interactions des ondes ¢électromagnétiques émises avec 1’environnement dans lequel elles se
propagent sont diverses et multiples et déterminent les performances des systémes de
transmission sans fil. Par ailleurs, la demande de débits de plus en plus importants a conduit a

une augmentation des fréquences porteuses.
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Au début des années 1980, les systemes de téléphonie cellulaire ont connu un essor
principalement au niveau de la mobilité. En effet, les évolutions technologiques des semi-
conducteurs, microprocesseurs et des batteries ont permis de concevoir des téléphones
portables plus petits, plus légers et accessibles pour un grand nombre d’utilisateurs (20
millions d’utilisateurs en 1990). Ces premicres architectures cellulaires dites de premicres
générations (1G) permettaient la transmission de la voix d’une fagon analogique. Les
systémes les plus importants de téléphonie portable sont « AMPS » (Advanced Mobile Phone
System), « NMT » (Nordic Mobile Telephone) et « TACS » (Total Access Communication
System).

Les principales contraintes de cette génération ¢étaient le nombre limité des
communications simultanées dans une méme cellule par risque de saturation des réseaux de
transmission.

Le développement des téléphones cellulaires de seconde génération fut dirigé par le
besoin d'améliorer la qualité de transmission, le débit ainsi que la couverture du réseau. Les
technologies des semi-conducteurs et des dispositifs & micro-ondes ont permis l'utilisation de
la transmission numérique au sein des t€lécommunications mobiles.

Grace aux réseaux 2@, il est possible de transmettre la voix ainsi que des données
numériques de faible volume, par exemple des messages texte (« SMS », pour Short Message
Service) ou des messages multimédias (« MMS », pour Multimedia Message Service).

Aujourdhui de nombreux standards liés aux premiere et deuxiéme générations sont
apparus et sont mondialement utilisés. Chaque standard a son propre niveau de mobilité, de
capacité et de service. Certains standards ne sont utilisés que dans un pays ou une région et
sont pour la plupart incompatibles entre eux. Les principaux standards de téléphonie mobile
sont les suivants [Lagrange-2000] :

—  « GSM »(Global System for Mobile Communications) : le standard le plus utilisé a la fin
du 20°™ siécle. Les bandes de fréquences utilisées en Europe sont 900 MHz et 1800 MHz,
aux Etats-Unis 1900 MHz. La norme « GSM » permet un débit de 9,6 kbps. « GSM » est
la famille de standards la plus efficace (« GSM900 », « GSM1800 », et « GSM1900 ») qui
représente 250 millions des 450 millions de cellulaires présents dans le monde sur environ
140 pays et 400 réseaux.

Le standard « GPRS » (General Packet Radio System), appelé encore 2,5G, est une
extension de la norme « GSM » et a été mis en ceuvre afin d’améliorer la qualité du débit

qui est de I’ordre de 114 kbps.
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La norme « EDGE » (Enhanced Data Rates for Global Evolution) connue comme la
génération 2,75G améliore aussi la qualité¢ du débit du « GPRS » en le ramenant a 384
kbps et permettant donc des transmissions de contenus multimédias.

— « CDMA » (Code Division Multiple Access) : utilisant le principe de multi fréquences. Il
permet a plusieurs liaisons numériques d'utiliser simultanément la méme fréquence
porteuse.

— «TDMA » (Time Division Multiple Access): utilisant une technique de découpage
temporel des canaux de communication, afin d'augmenter le volume de données
transmises simultanément. La technologie « TDMA » est principalement utilisée sur le
continent américain, en Nouvelle Z¢lande et en Asie Pacifique.

Apres les deux premicres générations, les instances de normalisation ont décidé
d’unifier tous les réseaux de la 2G en un seul réseau en lui ajoutant des capacités multimédias
nécessitant un haut débit pour les données en un seul systéme dit de troisiéme génération (3G)
de téléphonie mobile : International Mobile Telecommunications « IMT-2000 ». Le nombre
2000 est en référence a la bande de fréquence utilisée autour de 2000 MHz.

Le principe du systeme est souvent résumé dans la formule «anyone, anywhere,
anytime », signifiant que chacun doit pouvoir joindre ou étre joint n'importe ou et n'importe
quand. Le systéme doit donc permettre I'acheminement des communications indépendamment
de la localisation de 1'abonné, que celui-ci se trouve chez lui, au bureau, dans un moyen de
transport...

Les spécifications « IMT-2000 » de I'Union Internationale des Communications (UIT),
définissent les caractéristiques de la 3G. Ces caractéristiques sont notamment les suivantes :

— Un haut débit de transmission partagé entre 144 Mbps et 2 Mbps ;
— Compatibilit¢ mondiale avec les services mobiles 3G et les réseaux de la
seconde génération.

La 3G, permettant d’atteindre des débits élevés, ouvre ainsi la porte a des usages
multimédias tels que la transmission vidéo, la visioconférence ou l'acces internet haut débit.
Les réseaux 3G utilisent des bandes de fréquences différentes des réseaux précédents : 1885-
2025 MHz et 2110-2200 MHz.

La principale norme 3G utilisée en Europe est '« UMTS » (Universal Mobile
Telecommunications System), utilisant un codage « W-CDMA » (Wideband Code Division
Multiple Access). La technologie « UMTS » utilise une bande de fréquence de 5 MHz pour le
transfert de la voix et des données avec des débits pouvant aller de 384 kbps a 2 Mbps.
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La technologie « HSDPA » (High-Speed Downlink Packet Access) est un protocole de
téléphonie mobile de troisieme génération dit « 3,5G » permettant d'atteindre des débits de
l'ordre de 8 a 10 Mbits/s. La technologie « HSDPA » utilise une bande de fréquence autour de
5 GHz et utilise le codage W-CDMA (Wide CDMA).

La quatriéme génération « 4G » est la suite de 1'évolution de la téléphonie mobile. On
attend une migration majeure vers la technologie IP (Internet Protocol), qui constitue une
convergence du réseau sans fil (WiFi) et de la téléphonie mobile. Il existe toujours et encore
un nuage autour de la norme 4G, d'une part & cause de I'immaturité de la technologie et
d'autre part a cause de la concurrence des organisations, des associations de
télécommunication qui veulent imposer leur norme pour la 4G.

Les spécifications prévues pour les systemes 4G sont un débit minimal de 100 Mbps
pour des mobilités €levées, arrivant & 1 Gbps pour une utilisation fixe, haute qualité de service
multimedia, haute définition « HDTV » pour la vidéo, une compatibilit¢ avec tous les
standards de téléphonie et les réseaux sans fil existants et finalement un réseau total IP avec
commutation de paquets (packet switching).

Les technologies précurseurs de la 4 G comme le « WiMAX » (Worldwide
Interoperabiliy for Microwave Access), le « LTE » (Long Term Evolution) sont apparues sur
le marché a partir de 2006 et 2009 respectivement. Les versions récentes de ces pré-4G vont
vers des réseaux internet mobiles avec des débits similaires a ceux de l'internet fixe de 1’ordre
de 100Mbps et 144Mbps avec un grand nombre d’utilisateurs simultanés tout en réduisant le

colit des mégabits transmis.
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Figure 1-1. Evolution des systémes de téléphonie mobile [Adachi-2001] de la 1G vers la 4G et des

réseaux de communication sans fil
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Les puces silicium ont donc évolué¢ pour répondre a la demande de ces nouveaux
standards et a la croissance continue du marché mondial. Le spectre de fréquences occupé par
les systemes de télécommunications sans fil, s’élargit considérablement pour permettre un
débit d’information toujours plus important, donnant naissance notamment aux architectures
émergeantes allant vers la 3G et la 4G pour le domaine de la téléphonie.

Les terminaux 3G doivent alors satisfaire a un cahier des charges assez sévere en termes
de colt et de miniaturisation tout en multipliant les fonctionnalités incorporées et I’autonomie
en ¢énergie. L’amélioration des performances accompagnée d’une stratégie d’intégration de
toutes les fonctionnalités dans les téléphones mobiles est accompagnée par une complexité
technologique de plus en plus importante conduisant a D’apparition de technologies
prometteuses tels que les dispositifs acoustiques intégrés a onde de surface « SAW » ou a
onde de volume « BAW ».

Ces dispositifs répondant aux exigences des nouveaux standards se trouvent dans les

fonctions « filtrages » et « oscillateur ».

1.2 Notions de filtrage

La demande d'utilisation de systémes de transmissions radiofréquence est en constante
augmentation et le nombre de bandes disponibles étant restreint, il devient impératif que les
systemes de transmission soit efficaces en terme de largeur de canaux. Compte tenu de ces
contraintes, il faut pouvoir isoler efficacement les bandes de fréquences entre elles afin de les
rapprocher. De plus, les canaux de fréquence étant en général utilisés en mode «full-duplex »,
il faut pouvoir séparer les canaux d’émission (Tx) et de réception (Rx) pour chaque bande
sans dégrader la qualité de transmission. Pour répondre a ces exigences, les contraintes de
réalisation sont en grande partie reportées sur les filtres, principalement passe-bande, dont la
réponse typique est présentée sur la figure 1-2.

La principale caractéristique dans la conception d’un filtre passe-bande est sa fréquence
centrale fy. Ce parametre comparé a la bande passante du filtre définit le facteur de qualité O,
qui représente la sélectivité du filtre, bien que ce facteur ne soit plus tout a fait représentatif
des qualités d'un filtre notamment pour les filtres a résonateurs mécaniques qui présentent des
pentes de réjection extrémement ¢élevées. Pour les téléphones portables actuels, ce facteur peut
atteindre des valeurs de 30 pour certaines technologies avancées [Satoh-2005]-[ Dubois-2006]
comme les filtres acoustiques en technologie « SAW » et « BAW ».

Un des criteres les plus importants dans la bande passante du filtre est les pertes

d’insertion (ou « Insertion Losses » /L en anglais) qui doivent étre les plus faibles possibles
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(figure 1-2). Les filtres commerciaux actuels dans les téléphones portables présentent des
pertes d’insertions supérieures a 4 dB pour une gamme de température de fonctionnement
allant de -30°C a 85°C [Aigner-2004]. Des pertes d’insertion de 3 dB signifient que la moitié
de la puissance est dissipée sous forme de chaleur, ce qui chauffe le filtre et conduit a un
comportement non linéaire qui se traduit par une translation de sa bande passante. D’ou
I’importance de la stabilité thermique du dispositif surtout pour le standard américain « PCS »
(Personal Communications Service) pour lequel la bande de séparation entre les canaux Tx et
Rx est seulement de 20 MHz. Des pertes d’insertion plus faibles induisent une meilleure
sensibilit¢ du récepteur, une réduction du niveau d’amplification et une augmentation de

I’autonomie de la batterie [Ruby-2005].
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Figure 1-2. Réponse d’un filtre passe-bande avec ses principales caractéristiques

Les ondulations dans la bande passante (figure 1-2) ou en anglais « band ripple », sont
aussi un parametre critique qui ne doit pas dépasser 0,5 dB pour garantir un niveau de
puissance quasi-homogeéne du signal a la sortie du filtre.

La réjection ou le niveau d’atténuation hors bande est un troisiéme facteur important
dans la notion de filtrage qui évite les interférences entre deux canaux adjacents de
communication surtout pour des cas critiques ou les bandes de séparation sont faibles. En
conséquence, les bandes de transition (figure 1-2) doivent étre les plus étroites possibles

ramenant a des facteurs de qualité €levés.

1.3 Filtres RF dans les téléphones cellulaires

Le role principal de la partie analogique RF de l'émetteur est de transposer le signal a

transporter de la bande de base vers la fréquence porteuse.
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Figure 1-3. Schéma bloc simplifi¢ d’un émetteur RF

La transposition vers les radiofréquences consiste a moduler I’'une des caractéristiques
d’un signal RF. Le récepteur doit extraire les informations du signal émis en démodulant le
signal regu. Notons qu'ici pour simplifier la compréhension, nous avons présenté un émetteur
sans fréquence intermédiaire, alors que la plupart des systémes actuels utilise une fréquence
intermédiaire pour passer de la bande de base a la fréquence porteuse.

Pour amener le signal en bande de base sur la porteuse radiofréquence, on utilise la
fonction mélangeur (figure 1-3) qui permet de multiplier le signal émetteur en basse fréquence
par la porteuse RF synthétisée a I’aide d’un oscillateur local. Le signal obtenu a la sortie du
mélangeur posséde un spectre centré a la fréquence de 1’oscillateur local ou fréquence
porteuse. L’amplificateur de puissance « PA » (Power Amplifier en anglais) amplifie le signal
qui a subit une atténuation lors de son passage par le mélangeur. Avant 1’émission par
I’antenne, on passe par une étape de filtrage RF qui permet de rejeter tous les signaux

parasites ajoutés au signal utile dans les étages précédents.
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Figure 1-4. Schéma bloc simplifi¢ d’un récepteur RF
La chaine de réception de la figure 1-4 doit pouvoir extraire le signal émis en bande de
base du signal RF et capté par I’antenne. Comme pour la partie émetteur, nous avons choisi de
présenter un récepteur sans fréquence intermédiaire. L’antenne capte toutes les ondes
¢lectromagnétiques dans une bande passante déterminée dont celle du signal utile. Alors le
signal regu au niveau de 1’antenne contient le signal utile et des signaux parasites provenant

d’autres voies de communication. Le filtre passe-bande RF apres I’antenne vient donc filtrer

These de Walaa Sahyoun, Grenoble Universités, 2011 15



Chapitre 1 : Etat de I’art

le signal recu par celle-ci autour de la fréquence porteuse. Une sélectivité tres €levée est
requise pour ce filtre surtout si le signal utile est de faible amplitude comparable aux
amplitudes d’autres signaux parasites. Le signal est ensuite amplifi¢ par un amplificateur a
faible bruit « LNA » (Low Noise Amplifer) puis transposé en bande de base a ’aide de
I’étage mélangeur.

Pour des systémes de transmission « full-duplex » ou I’émission et la réception se font
simultanément, les filtres utilisés précédemment sont assemblés autours d'un composant
appelé duplexeur. C’est le cas du standard de communication 3G « UMTS » qui permet une
émission et une réception simultanées du téléphone mobile.

Le duplexeur permet donc de connecter les chaines d’émission et de réception
directement a I’antenne via les filtres Rx et Tx (figure 1-5). En conséquence, il faut garantir
une forte isolation entre les deux chaines de transmission pour ne pas saturer la partie
récepteur. Cette isolation du signal émis arrive a 55 dB a I’entrée du récepteur pour les

duplexeurs « PCS » d’Avago.
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Figure 1-5. Systéeme full-duplex d’un émetteur-récepteur RF avec fréquence intermédiaire (FI)

A part I’isolation ¢€levée requise entre les bandes Tx et Rx et la forte sélectivité des
filtres, le mode « full-duplex » doit avoir une sensibilité importante en réception de I’ordre de
-117 dBm [Bar-2008]. D’ou, les performances des systémes de transmission « full-duplex »

qui dépendent fortement des performances des filtres duplexeurs [Ruby-2005]-[Inoue-2003].

1.4 Technologies SAW et BAW dans la téléphonie mobile

L’introduction des générations récentes 3G et 4G s’est accompagnée d’une réduction de
la taille des terminaux téléphoniques mobiles et donc des composants utilisés dont les filtres
RF.

Un filtre classique passe-bande est constitu¢é d’¢éléments localisés tels que les

inductances et les capacités. Toutefois, cette technologie de filtre ne fonctionne pas au-dela de
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500 MHz a cause des faibles facteurs de qualités des composants et des pentes de réjection
trop faibles.

D’autres technologies sont proposées pour répondre aux exigences des nouveaux

standards de téléphonie mobile, comme les filtres actifs, les filtres céramiques et les filtres

acoustiques en technologie « SAW » et « BAW ».

1.4.1 Les filtres actifs intégrés

Les filtres actifs sont constitués de composants passifs et d’éléments actifs
(principalement des amplificateurs opérationnels). Grace aux nouvelles technologies
d’intégration avec des transistors a fréquences de transition élevées et a l'aide de la
compensation des faibles facteurs de qualité par des montages amplificateurs, la réalisation de
ces filtres a partir de résonateurs a éléments localisés est devenue possible. Deux méthodes de
compensation des pertes sont utilisées : les montages a résistance négative [Pipilos-1996]-
[Karacaoglu-1995] et les inductances actives [Kuhn-1996]. Les performances présentées par
les filtres actifs intégrés développés en technologie MMIC (Monolithic Microwave Integrated
Circuits) sont intéressantes car ces dispositifs allient plusieurs avantages tels que la
compacité, la reproductibilité, le réglage de la fonction électrique générée, la compensation
des pertes et la possibilit¢ de combiner la fonction filtrage avec d’autres fonctions
hyperfréquences (amplification, mélange, etc.) [Bergeras-2010].

Néanmoins, I’intégration compléte d’un filtre actif pose de gros problémes relatifs a la
précision des composants, la dynamique des valeurs que I’on peut obtenir, la linéarité et
I’influence des capacités parasites. Ces limitations ont fait que I’application des filtres actifs

intégrés est restée trés restreinte dans les chaines radio des terminaux mobiles [Kuhn-1998].

1.4.2 Les filtres céramiques

D’autres topologies de filtres peuvent étre réalisées parmi lesquelles les filtres
di¢lectriques utilisés depuis 1960 pour réaliser les fonctions de filtrage RF. Les matériaux
céramiques ont 1’avantage d’avoir des pertes diélectriques réduites, une grande stabilité en
température (un coefficient de variation de la fréquence en température « TCF » inférieur a
10ppm/°C) et une permittivité relative importante (entre 20 et 90) [Wakino-1984]. Une forte
permittivité relative avec de faibles pertes diélectriques se traduit par un facteur de qualité
¢levé, de faibles pertes d’insertion et une bonne stabilit¢ thermique [Aigner-2005]. Leur
fonctionnement repose sur les différents modes de propagation des ondes €électromagnétiques
ce qui nécessite de protéger les résonateurs par des cavités métalliques pour éviter les

rayonnements parasites présents dans I’environnement.
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Figure 1-6. Filtre di¢lectrique d’ordre 9 pour le standard « UMTS » en liaison montante
[Knack-2008] (Uplink)

Ces structures sont faciles a concevoir, et elles peuvent étre fabriquées en masse, donc a
bas cotit et facilement modulables pour obtenir une forme désirée. Ces filtres sont utilisés
dans les stations de base de radio mobile grace a leurs forts facteurs de qualité avec une forte
stabilité en puissance arrivant jusqu’a 10 W, mais leur encombrement est un probléme majeur
pour leur intégration dans les téléphones mobiles.

Les matériaux céramiques a haute permittivité diélectrique parmi lesquels le MgTiOs-
CaTiO; [Wakino-1977], Ba(Sn,Mg,Ta)O; [Tamura-1986] et le Ba(Zn,Ta)O; [Kawashima-
1983] ont connu un grand succés pour la conception des filtres dié¢lectriques miniaturisés.
Cependant, la contrainte de la taille reste persistante parce que ces matériaux céramiques a
plus forte permittivité présentent des pertes diélectriques assez élevées. La taille des
céramiques peut atteindre 1 cm dans les " front-end modules" [Ren-2001] et condamne

définitivement 1’idée d’intégration.

1.4.3 Les filtres a ondes de surface « SAW »

Tous les filtres acoustiques utilisent le principe de la conversion d’énergie électrique en
énergie acoustique et inversement. L’intérét de cette technologie est que les ondes acoustiques
se propagent a des vitesses 100000 fois plus faibles que celle des ondes électromagnétiques ce

qui permet de réduire de la taille du composant.

7\, Film Direfction de
- rf propagation en surface

a4 plezoelectrlque >

SAW . . . .
/// / 7Electrodes I I
| % :.:'..::E:.::-E:.:.-'::E:.::. Profondeur A
| Substrat Terliligoihoiiiios
TIllelliIniinailin v
Figure 1-7. Schéma d'un résonateur de type SAW. Figure 1-8. Déplacement mécanique des

particules pour une onde de Rayleigh.
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Les filtres « SAW » ne sont pas les premiers composants acoustiques a apparaitre, les
résonateurs a quartz ont été utilisés depuis longtemps notamment pour des fonctions de
filtrage. Vu leurs limitations en fréquence de résonance jusqu’a quelques centaines de MHz,
les SAW ont été la solution technologique pour le filtrage a plus haute fréquence.

A partir des années 80, la technologie de type SAW est déja largement employée dans le
développement des applications militaires telles que les équipements radars, les capteurs
chimiques [Dickert-2001], et d'aprés Weigel et al. [Weigel-2002] pour la premicre fois en tant
que filtre passe-bande FI dans les récepteurs TV, et toujours employés aujourd’hui notamment
pour cette méme fonction.

En 1990, ces filtres furent I’é1ément indispensable dans un systéme de transmission sans
fil répondant aux exigences en termes de petite taille et un facteur de qualité élevé [Ikat-
1990]. Les filtres SAW sont utilisés au début pour le filtrage intermédiaire (FI) mais avec les
progrés de la photolithographie, les filtres SAW ont pu atteindre des fréquences de
fonctionnement de I"ordre de 2,5 GHz permettant d’adopter des architectures & conversion
directe en bande de base sans passer par des étages de filtrage intermédiaire [Steichen-2000].
Les filtres FI ont commencé donc a disparaitre des téléphones GSM et CDMA.

Un exemple de schéma et de principe de fonctionnement est représenté sur la figure 1-7.
Une onde du type onde de Rayleigh nait de la contraction d'un milieu solide tel un matériau
piézoélectrique situé¢ entre les doigts de 1'¢lectrode en forme de peigne interdigité. Un signal
RF appliqué sur 1'un des peignes est converti en ondes acoustiques de surface se propageant
vers l'autre ¢électrode. L'onde acoustique de surface est alors transformée a nouveau en onde
¢lectromagnétique. Pour une fréquence bien déterminée, ceci permet de créer une excitation
acoustique constructive pour les ondes de surface.

Le filtre SAW posséde des trés bonnes performances en termes de sélectivité, de pertes
d’insertion et d'encombrement avec un colit de fabrication assez compétitif grace a la
simplicité de la procédure de fabrication tout en permettant une grande flexibilité sur ces
caractéristiques en jouant sur la conception du filtre [Aigner-2005]. Toutefois, les filtres SAW
présentent deux inconvénients majeurs : la limitation en fréquence jusqu’a 2,5 GHz due a la
limitation du procédé de gravure des peignes interdigités (résolution lithographique) et leur
sensibilité aux niveaux élevés de puissance au-dela de 1 W. En outre, la nature chimique des
matériaux piézoélectriques présents dans la plupart des SAW les rend incompatibles avec les
circuits intégrés silicium. Ainsi, les SAW nécessitent souvent aussi une couche pour isoler le
matériau piézoélectrique du silicium des puces. Cette couche peut servir a la fois d'isolation

chimique, si le film piézoélectrique est incompatible chimiquement avec le substrat ou encore
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a favoriser la propagation des ondes acoustiques. Un dernier inconvénient est la taille de ces
composants, qui si elle est réduite par rapport aux technologies antérieures, est trop

importante pour envisager leur intégration sur silicium.

1.4.4 Les filtres a ondes de volume « BAW »

Vu les contraintes technologiques limitant 1’utilisation des composants SAW, des
travaux de recherche ont commencé depuis une vingtaine d’années sur une nouvelle
technologie exploitant des ondes acoustiques de volume dite « BAW » (Bulk Acoustic Wave).

La figure 1-9 montre que les composants BAW permettent de monter en fréquence alors
que les dispositifs SAW restent limités a 2,5 GHz méme pour les TC-SAW.

Performance

TC- SAW

Conventional SAW.
BAW
. passive LC, LTCC, @

1 GHz 2GHz 25GHz 3.5GHz P>
Fréquence

Figure 1-9. Répartition de I’utilisation des composants SAW, TC-SAW (SAW compensés en
température) et BAW dans les téléphones mobiles

Cette technologie répond aux besoins de la montée en fréquence car d’apres le principe
de fonctionnement, 1’épaisseur est la dimension qui détermine la fréquence de résonance de la
couche piézoélectrique et par conséquent les fréquences caractéristiques des filtres. Donc, la
fabrication des filtres BAW ne pose pas le probléme de résolution lithographique. De plus, les
BAW sont bien plus stables [Aigner-2003]. Ils résistent également mieux a la puissance
véhiculée [Park-2003] et aux décharges ¢électrostatiques [Aigner-2002] puisque la puissance
RF est répartie dans le volume de la couche piézoélectrique qui a son tour présente une tenue
remarquable a la puissance.

Le passage a la nouvelle technologie BAW se traduit aussi par un gain de surface, par
rapport aux filtres SAW. La taille des BAW permet d’envisager l'intégration monolithique des
circuits micro-ondes, dits MMIC ("Monolithic Microwave Integrated Circuits"), avec les

technologies CMOS [Lanz-2004]. Les BAW sont plus attractifs que les SAW car ils sont
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compatibles avec les procédés de fabrication des circuits CMOS et BICMOS ce qui permet
d’envisager l'intégration compléte d'une chaine de transmission radiofréquence permettant de
réduire les cotits de production [Loebl-2003]. Un autre avantage est la possibilité d’utiliser un
substrat bas colt tel que le silicium contrairement aux filtres SAW qui requiert un substrat
piézoélectrique.

Le développement de cette technologie depuis une vingtaine d’années lui a permis de
passer au stade de la commercialisation a la fin des années 90 quand AVAGO (précédemment
Hewlett Packard) et Infineon (précédemment Siemens) ont développé un procédé de

pulvérisation permettant d'obtenir des couches piézoélectriques de qualité.

1.4.5 Principe de fonctionnement des BAW

La structure de base est une capacité Métal-Isolant-Métal « MIM » dont le diélectrique
est un matériau piézoélectrique pris en sandwich entre deux électrodes métalliques de faible
épaisseur. Suite a ’application d’un champ ¢lectrique, le matériau piézoélectrique est le siége
d’une déformation grace au phénomene de piézoélectricité inverse (ou I’effet Lippman).
L’onde acoustique générée suite a 1’application d’un champ électrique se propage suivant une
direction donnée dans le matériau avec une vitesse v qui dépend des propriétés élastiques du
milieu et de la direction de propagation. La résonance aura lieu suite a la construction d’une
onde stationnaire qui dépend des dimensions caractéristiques telles que la longueur de
propagation de 1’onde acoustique qui doit étre n fois (n est un nombre entier) la demi-
longueur d’onde A.

Les premiers dispositifs a onde de volume sont les résonateurs a Quartz a surfaces
planes. Les premiers résonateurs réalisés, le sont a partir des substrats monocristallins amincis
dont la technique d’usinage permet de réduire 1’épaisseur a 8 um, soit une fréquence de
résonance de 200 MHz [Coussot-1974]. Pour pouvoir monter vers les hautes fréquences, les
industries ont développé des méthodes de dépot de couches minces de matériaux
piézoélectriques tel que le sulfure de Cadium (CdS), I’oxyde de Zinc (ZnO) et le nitrure
d’Aluminium (AIN). Ces couches de faible épaisseur possédent des propriétés
piézoélectriques permettant de réaliser des résonateurs a hautes fréquences.

Tout d'abord, les premiers BAW directement exploitables par l'industrie de la
microélectronique ont été¢ développés par K.M. Lakin et al. [Lakin-2004] aux Etats-Unis, il y
a quelques dizaines d'années. Aujourd'hui, ces résonateurs posseédent plusieurs configurations
et se déclinent en trois architectures principales.

La premicre architecture développée par les acteurs du domaine était un résonateur

BAW a membrane, réalisé¢ par micro-usinage de la face arriére du silicium ; une publication
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sur un résonateur 198 MHz a base de LiNbO; est datée des années 70 [Coussot-1974]. Pour
bénéficier d’une technologie "planar " et donc réduire les colts de fabrication, ils ont été
progressivement remplacés par les AGR ("Air Gap Resonators"), que commercialise
aujourd'hui AVAGO. Ceux-ci sont réalisés par une nouvelle technologie dite de micro-
usinage de surface (figure 1-10), c'est a dire par gravure d'une couche sacrificielle entre le
substrat et la partie active du résonateur pour réaliser une cavité d’isolation sous le résonateur.
Ces deux générations sont communément appelées « FBAR » (Film Bulk Acoustic
Resonator) et représentent 1’extension du principe de fonctionnement d’un cristal de quartz en

mode d’épaisseur.

ZnO sacrificielle electrodes

SiO;

Figure 1-10. Principe de micro-usinage de surface pour réaliser I’isolation acoustique des
structures FBAR

Toutefois, 1’isolation par une cavité d’air est pénalisante au niveau de la dissipation
thermique vers le substrat ce qui entraine un échauffement et des effets non linéaires plus
importants du FBAR qu’un « SMR » (Solidly Mounted Resonator) qui est la nouvelle
architecture des BAW a base de réflecteur de Bragg.

La méthode transposée d’un principe largement exploité en optique qui est le miroir de
Bragg consiste a réaliser des empilements alternés de couches quart-d’onde de matériaux
ayant des faibles et fortes impédances acoustiques sous la partie active du résonateur (MIM).
Ce principe illustré sur la figure 1-11 permet donc d’obtenir des ondes réfléchies en phase
avec les ondes incidentes. K.M. Lakin et K.T. McCarron ont relancé 1'intérét de cette structure
en 1995 [Lakin-1995] en s'inspirant de travaux datant de 1964 [Newell-1965].

Cette structure nécessite toutefois le dépot de couches supplémentaires et méme la
gravure des couches du miroir de Bragg si celles-ci sont métalliques ce qui est généralement
le cas car on préfere utiliser un empilement W/SiO,. De plus, cette solution devient tres
cotteuse pour des résonateurs au-dessous de 500 MHz, mais il ne semble pas que cela
constitue un probléme majeur spécifique aux SMR car les filtres BAW seront de toute fagon

plus cotiteux et mal placés pour concurrencer les SAW au-dessous de 1GHz. Comparée a la
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structure FBAR, la structure SMR présente une isolation moins bonne et donc un coefficient

de couplage et un facteur de qualité moins bons.

électrode supérieure champ de stress de
I'onde acoustique

couche piézoélectrique

M " énergie réfléchie
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Figure 1-11. SMR : un résonateur BAW avec un réflecteur de Bragg

La troisieme architecture est celle a BAW avec cavité résonante ou « HBAR » (High
Overtone Bulk Acoustic Resonator). Comme pour les FBAR, la partie active du résonateur est
montée sur un matériau épais présentant un fort facteur de qualité tel que le Saphire ou le
LiNbOs. Toutefois, les dimensions du HBAR et I’encombrement excessif du spectre autour de
la fréquence de résonance ne permet pas de 1’utiliser dans les fonctions de filtrage a haute
fréquence. Dans le cadre de cette thése, nous nous intéressons donc a des résonateurs BAW.

La premicere application des BAW est celle des filtres passe-bande pour les fréquences
autour du GHz. L’évolution des procédés de dépdt des matériaux piézoélectriques a couches
minces a permis de réaliser des résonateurs BAW fonctionnant jusqu’a 20 GHz [Lanz-2001].
Les filtres BAW sont classés en deux grandes catégories : les filtres a résonateurs et les filtres

empilés.

1.4.5.1 Les filtres a résonateurs

Dans ce type de filtre, des résonateurs BAW (FBAR ou SMR) sont disposés cote a cote
(figure 1-12), ce qui simplifie la fabrication dans la mesure ou une seule couche
piézoélectrique est nécessaire. Toutefois, contrairement au CRF (cf. paragraphe suivant), cette
catégorie de filtre BAW ne permet ni la conversion de mode, du mode asymétrique au mode
différentiel, ni la transformation d'impédance. Deux grandes architectures de filtres existent,
les filtres en échelle ("Ladder") soit en "nt", soit en "T", et en treillis ("Lattice") [Aigner-2007]

ainsi que le montre la figure 1-12.
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Port 1 Port 2 Port 1 Port 2
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Figure 1-12 a) Exemple d'une architecture 3/2-T en échelle.
b) Exemple d'une architecture en treillis.

Pour réaliser ces filtres, il est nécessaire de disposer de deux types de résonateurs
possédant des fréquences différentes. Le décalage en fréquence peut s'obtenir en ajoutant une
couche supplémentaire de SiO; (loading) au résonateur standard pour abaisser la fréquence ou
en gravant la couche supérieure de l'empilement pour augmenter la fréquence. Ce décalage en
fréquence est d’une grande importance lors de la fabrication de ces filtres car il détermine au
premier ordre la largeur de la bande passante ainsi que le niveau des pertes d'insertion.

Selon Olutade et al. [Olutade-1997], les filtres en treillis conviennent mieux pour les
circuits RF dont I'entrée et la sortie sont différenticlles ("balanced"). Le réseau en échelle a
une masse commune entre I’entrée et la sortie. Cette topologie est utile quand on connecte le
filtre a une entrée en mode commun ("single-ended"), comme c'est le cas des deux filtres de
duplexeur connectés a I’antenne. D'aprés Agilent [Wang-2003], le désavantage du filtre en
treillis est une bande de transition médiocre ("roll-off") par comparaison avec des filtres en
échelle et ce avec le méme nombre de résonateurs.

Afin de combiner les avantages des deux topologies, des travaux proposent de combiner
les deux architectures en une architecture mixte échelle-treillis permettant ainsi d’allier les
performances de sélectivité et de réjection hors-bande des deux topologies.

Kim et al, [Kim-2006] indiquent que la topologie en treillis nécessite deux fois plus de
résonateurs que la topologie en échelle, ce qui est sirement a I'origine de la meilleure tenue en
puissance ¢€lectrique qu'ils mentionnent. Ces mémes auteurs montrent également I'existence
d'une troisiéme architecture de filtre, dénommeée « pleine échelle » ("Full Ladder") ou la
représentation des résonateurs séries entre le port 1 et le port 2 de la figure 1-12 (a) serait
reportée symétriquement a la place de la ligne de masse, cette masse commune n'existant
alors plus entre l'entrée et la sortie. Comme la configuration en treillis, cette architecture

possede des ports entrée-sortie différentiels.
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Malgré les différentes architectures, ils adoptent la topologie en échelle qui offre de
bonnes performances pour un faible nombre de résonateurs. Les filtres sont congus en
utilisant des résonateurs quasiment identiques, mais dont les fréquences de résonance sont
différentes [Larson-2000]. Pour satisfaire a cet effet, des résonateurs possédent une charge
mécanique ("mass-loading") sur I’¢électrode supérieure pour abaisser les fréquences de

résonance et d’anti-résonance de I’ordre de 3% par rapport a la fréquence de la porteuse.

1.4.5.2 Les filtres empilés

Parmi les filtres empilés, nous trouvons les filtres a couplage acoustique tel que les SCF
(Stacked Crystal Filter) et les CRF (Coupled Resonator Filter).

Dans le cas de la figure 1-13, deux résonateurs sont superposés. L’¢électrode commune,
fine et reliée a la masse, permet de réaliser un couplage fort et direct entre ces deux
résonateurs. Le comportement est ainsi équivalent a celui d’un résonateur unique mais avec
une réponse en fréquence complexe et un k7 divisé par deux par rapport 4 un résonateur

simple ce qui a pour effet de diminuer la bande passante réalisable.

o SCF ¢

Couche Piézoélectriaue

Couche Piézoélectriaue

4

Réflecteur /
- deBragg —/—

Electrodes

Substrat

Figure 1-13. Exemple d’un empilement de filtre SCF

Les SCF intégrés sur silicium puis sur arséniure de gallium sont initialement réalisés par
Kline et al. En 1993, Stokes et al. réalisent le premier filtre BAW dans la configuration SCF
avec deux couches piézoélectriques minces d’AIN (450nm) et qui est utilisé¢ autour de la
troisieme harmonique a 11,6 GHz.

Ces filtres possedent des pertes d’insertion trés faibles mais leur réalisation dans
I’industrie est colteuse car elle nécessite une bonne maitrise des techniques de dépdt de
couches minces piézoélectriques du fait que les deux résonateurs doivent résonner a la méme
fréquence. Les filtres SCF présentent aussi des bandes passantes réduites ne permettant pas de

les utiliser dans la plupart des applications de communication RF. Cette contrainte est levée
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dans les filtres CRF proposés par Lakin en 2001 qui disposent de bandes passantes
suffisamment larges tout en gardant I’avantage d’un faible encombrement.

Le principe des filtres CRF est de diminuer le couplage fort entre les deux résonateurs
en insérant un empilement de couches d’épaisseurs A/4 et appelées couches de couplage
(figure 1-14). Plus les deux résonateurs sont ¢loignés, plus ils tendent a se comporter comme
deux résonateurs indépendants, ce qui va permettre donc d’élargir la bande passante du filtre
tout en jouant sur le nombre de couches ainsi que sur leur rapport d’impédance acoustique et
d'autre part, d'isoler électriquement l'entrée de la sortie. En outre la surface occupée est
réduite, jusqu'a 75 % par rapport a un filtre BAW a huit résonateurs comme celui présenté
dans le paragraphe précédent. Comme le montre la figure 1-14, le découplage galvanique
entre 1’entrée et la sortie de ce filtre permet de réaliser des adaptations d’impédance de 50 Q
vers 200 Q par exemple, ainsi que des conversions de mode, mode commun référencé a la
masse vers des signaux différentiels ou vice-versa, ce qu’on appelle la fonction "Balun" (pour

Balanced-Unbalanced).

“‘r CRF T

Couche Piézoélectriaque

| Couchedecouplage ___ | —

Couche Piézoélectriaue ‘

A A

yan I 7
/" [ Réflecteur de Bragg | 7 |
’ _ 'I /
Electrodes )
Electrodes
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Figure 1-14. Exemple d’un empilement de filtre CRF

Cette conversion de mode et la transformation d'impédance sont nécessaires dans les
standards actuels GSM et WCDMA. En conséquence, la technologie BAW doit intégrer
¢galement ces fonctions de conversion de mode et de transformation d'impédance. Ainsi, le
CRF est une structure treés intéressante de la technologie a ondes acoustiques de volume
puisqu’il permet, en utilisant la technologie BAW, de réaliser des filtres a films minces
présentant les mémes fonctions que les filtres SAW (conversion d’impédance et fonction de
balun) ce qui explique I’intérét croissant pour cette technologie des leaders des composants

BAW. La faisabilit¢ d'un filtre avec 75 MHz de bande passante a -3 dB est démontrée pour
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I'UMTS 3G. La bande passante obtenue est suffisamment plate ("flatness") pour une
application CDMA. Selon Lakin et al., a peu prés 24000 de ces résonateurs pourraient étre
fabriqués sur un wafer silicium de 200mm.

Néanmoins, le probléeme majeur de cette technologie est le colt du procédé¢ de
fabrication qui nécessite deux fois plus d’étapes qu’un procédé de fabrication BAW standard
et qui devient tres coliteux comparé a celui d’un SAW [Aigner-2005].

Dans le cadre de I’étude présentée dans cette thése, les filtres CRF-BAW congus par le
CEA-LETI dans le cadre du projet FAST avec STMicroelectronics seront étudiés. Une étude
du comportement fréquentiel du filtre CRF-BAW est effectuée avec une modélisation large
bande de sa réponse en régime linéaire et non-linéaire.

Toutefois, puisque ces dispositifs sont intégrés, la caractérisation était faite sous pointe
a l’aide d’un VNA. Il faut aussi noter que nous avons utilis¢ des filtres de premicre
génération, réalisés par le CEA-LETI. Ces filtres présentent des défauts dans la bande
passante ce qui était intéressant dans le cadre du développement de notre étude concernant le
test de ces composants. Le CEA-LETI a depuis mis au point des procédés technologiques lui
permettant d'obtenir des filtres de bien meilleure qualité, mais qui ne nous auraient pas permis

de valider notre étude.

1.5 Caractérisation RF

Avec I’évolution des débits dans les systémes de transmission numériques dans le
domaine du gigahertz, les effets dépendant de la fréquence deviennent plus importants. La
mesure des paramétres S est devenue alors une étape cruciale dans la vérification lors des
conceptions des systeémes de communications a grands débits comme le protocole Ethernet a
10 Gbits/s [IEEE 802.3ae] et les standards XFI/XFP [XFP] qui demandent des topologies de
circuits différentiels. Ces mesures sont effectuées traditionnellement par un analyseur
vectoriel de réseau « VNA » qui permet de mesurer séquentiellement la réflexion et la
transmission du dispositif sous test « DST » et d’afficher les données en fonction de la
fréquence.

Avec I’apparition des nouveaux réflectometres temporels « TDR/TDT » avec un temps
de montée de I’impulsion trés court de I’ordre de quelques picosecondes [Picosecond], la
mesure dans le domaine temporel demeure une option de mesure prometteuse. Le TDR/TDT
permet une mesure des parameétres S en fonction de la fréquence par une simple transformée
de Fourier aprés numérisation des impulsions transmises et réfléchies. La différence majeure

entre les deux méthodes de mesure est que le VNA effectue des tests séquentiels sur des
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points de fréquences déterminées alors que le TDR/TDT permet de réaliser la caractérisation
d'un dispositif sur une large bande de fréquence qui dépend de la largeur de l'impulsion et ce
en une seule opération. Les mesures TDR/TDT apportent donc des mesures plus rapides avec
une possibilité de faire des mesures différentielles et non-linéaires.

Dans les paragraphes suivants, nous essayerons d’expliquer brievement le
comportement de chacun de ces appareils en citant les défis majeurs de chaque technique et

leurs voies de développements.

1.5.1 Mesure VNA

1.5.1.1 Rappel du principe

L'objectif d'un analyseur vectoriel de réseau (VNA) est de fournir des informations
réseaux de type paramétres S du dispositif sous test. Une onde incidente mono fréquence subit
une réflexion d’une partie du signal due a la différence d’impédance entre l'entrée du
dispositif et 1'appareil de mesure, alors que le reste traversera le dispositif. Les paramétres S
sont donc le rapport entre I’onde incidente et I’onde réfléchie d'une part et entre I'onde

incidente et I’onde transmise d'autre part.

S;; est égale au rapport b, / a, avec a; I’onde incidente d’une source RF au port

a, =0 pourk# j
j et b; I’onde mesurée au port i simultanément. Les autres sources a; sont mises a zéro. Tous

les autres ports doivent étre adaptés pour éviter la réflexion [Pozar-2002].

Q\J\ Source RF
L/
g
______ e —

Onde transmise/

Onde incidente
a (mode directe)

—0 v//—\\J \\\/— O

AN

q—bf \L?r\lp/%

b
' Onde transmise/

réfléchie
(mode directe/inverse) b,

—NL/“/\\_ /{_ iy Jﬁ .

DST

ﬂ/f\bp\qu/%—
az
Onde incidente

réfléchie )
(mode inverse)
(mode directe/inverse)

Figure 1-15. Diagramme de mesure en parametres S
Un quadripole est caractérisé par 4 parametres S dont deux en transmission et deux en

réflexion sur chacun des deux ports du DST comme le montre la figure 1-15 ci-dessus. Les
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parametres Si; et Sy sont ceux de réflexion et valent respectivement bi/a; et by/a,. Les
paramétres de transmission S; et Sj; sont les rapports de I’onde transmise a travers le DST
sur I’onde incidente et valent b,/a; et bi/a, respectivement.

La source RF commute entre deux modes : le mode direct et le mode inverse. Durant le
premier mode, les deux parameétres S;; et S>; sont mesurés. Les deux autres parametres Sy, et
S1> sont mesurés en mode inverse.

Les erreurs systématiques entre ce qui est mesuré par le VNA et les signaux mesurés au
niveau du DST sont caractérisées a I’aide des procédures de calibration et ¢liminées par des
opérations mathématiques sur les mesures effectuées. Différentes procédures de calibration
existent telles que le SOLT (Short-Open-Load-Thru), TRL (Thru-Reflect-Line), LRM (Line-
Reflect-Match)... et qui different selon 1’application, la méthode de correction et le nombre

de termes d’erreur [Rytting-2000].

1.5.1.2 L'évolution des mesures fréquentielles

Les évolutions des systemes de transmission sans-fil exigent une réduction de la
consommation d’énergie et des interférences électromagnétiques et une augmentation des
débits de transfert des données. Ces exigences poussent a développer des dispositifs
multiports avec des modes communs et différentiels a haute fréquence. D’ou la nécessité de
développer de nouvelles méthodes de mesures multiports [Rumiantsev-2007].

En outre, la caractérisation des dispositifs numériques modernes allant du processeur a
la carte mére d’un PC pose des défis importants aux ingénieurs de conception due aux effets
indésirables des hautes fréquences. En effet, 1’utilisation croissante des PC et de I’internet
avec la technologie CMOS a pour résultat d’augmenter la fréquence des horloges des
processeurs pour atteindre les gammes des radiofréquences. Pour assurer des hautes
performances aux PC, de nouvelles architectures sont développées utilisant des dizaines et des
centaines de canaux de transmission paralléles opérant a des hauts débits de I’ordre du Gb/s.
Les concepteurs de PC ont donc emprunté les techniques des concepteurs radiofréquences
pour pouvoir préserver I’intégrité du signal large bande dans les connecteurs, les emballages
« packages » et les lignes de connexions PCB. Les techniques de mesure évoluent donc pour
caractériser des systémes large bande avec des systémes multiports dans le domaine des
radiofréquences.

Les caractérisations linéaires des dispositifs micro-ondes sont effectuées par la mesure
des parametres S a I’aide d'un VNA. Les VNA classiques utilisent deux ports pour mesurer les

dispositifs alors que les mesures des dispositifs numériques nécessitent des instruments
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multiports [Ferrero-2010]. De plus, a cause de la nature large bande des signaux numériques,
les mesures fréquentielles doivent s’étaler sur une large gamme de fréquences allant au-dela
de 40 GHz et méme parfois plus pour étudier le comportement pour les fréquences
harmoniques des fréquences porteuses. Pour ces hautes fréquences, la calibration des mesures
doit étre trés précise.

Le premier VNA 4-ports basé sur le principe de 2n-récepteurs a 40 GHz est congu par
Rhode et Schwarz [Rhode&Shwarz-2006]. Les mesures multiports présentent des difficultés
[Agilent-2006] surtout si elles sont effectuées sous pointes ou la configuration des sondes ne
permet pas toujours une transmission idéale au niveau de la connexion. L'augmentation de la
fréquence des VNA multiports nécessite aussi de nouvelles méthodes de calibration
particuliérement pour les mesures au niveau du « wafer » et les dispositifs travaillant en mode
différentiel.

Les voies de développement pour un VNA suivent donc le besoin de nouvelles
méthodes de caractérisation des dispositifs sous pointe, multiports et différentielles au-dela de
40 GHz. 1l faut aussi ajouter a ces développements des tentatives de caractérisation de
phénomenes non linéaires. Les travaux menés actuellement et les produits commerciaux qui
en découlent, montrent que le VNA ne peut pas répondre aux besoins de test des nouveaux
systémes de transmissions numériques disposant de nouveaux protocoles de communications
et reste restreint a des tests fréquentiels au niveau du composant ou du circuit.

D’autres méthodes de test peuvent €tre envisagées comme la méthode de test avec un

TDR/TDT.

1.5.2 Mesure TDR/TDT

L’instrument TDR/TDT (Time Domain Reflectometer/Transmission) est un
oscilloscope avec un échantillonnage rapide ayant une large bande passante et disposant d'un
générateur d’impulsion interne ayant un court temps de montée. L’appareil excite le DST par
une impulsion et mesure la réflexion/ transmission a son entrée/sortie (figure 1-16). A partir
des mesures du TDR, le concepteur peut alors localiser les défauts du DST, connaitre son
impédance d'entrée et mieux comprendre la topologie du systéme. Les informations mesurées
a partir du TDT permettent de caractériser les paramétres de pertes d’une ligne de
transmission, la dégradation, les pertes d’insertion, 1’effet de peau et les pertes diélectriques.
Toutefois, nous ne pouvons pas observer le comportement en fréquence du systeme a
caractériser. Un logiciel le permet en effectuant le transformée de Fourier (FFT).

L’impulsion incidente se propage a travers les discontinuités du DST qui seront

localisées et quantifiées a partir des ondes réfléchies. Un TDR rapide possede un temps de
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montée de I’ordre de 25 a 35 ps comme les appareils Agilent ou Tektronix [Tektronix-2005]

assurant qu’une large bande de fréquence est caractérisée durant cette mesure.

Synoptique du TDR/T Transmission
1
i C 1 2o, )
| 0 able: Zo, td } > —> >
Rsource I -%- 9‘ VTDT(t)
V(1) i " DST ~
i Réflexion | Vypr(t)
= TDR/T : ]
1

Figure 1-16. Synoptique de mesure TDR/T

La premicre étape des mesures TDR/T est la calibration qui permet d’¢liminer les
sources d’erreur telles que les délais et les distorsions générées par les cables et les sondes. En
général un substrat céramique contenant des structures standard (open, short, 50 ohms) est
utilisé comme pour le VNA.

Les mesures peuvent étre effectuées en mode commun ou en mode différentiel avec
deux sources synchronisées et une configuration de mesure a 4 ports. Le VNA par contre,
utilise un sinus pour exciter le DST avec une bande passante étroite du filtre de réception. Les
mesures sont achevées en balayant la fréquence RF de la source et du récepteur synchronisé
pour obtenir des informations dans le domaine fréquentiel en référence aux parametres S. La
figure 1-17 présente les mesures en parametres S en fréquence, reliées aux mesures

temporelles a I’aide d’un TDR/T.

Voie directe TDR Voie inverse TDR

= S—=
port 1 '::> [ DST :' <::p|ort 2

Voie directe TDT Voie inverse TDT
TDR directe = Sy,
TDR directe = S,
TDR inverse = Sy
TDT inverse = Sy,

Figure 1-17. Relation entre les mesures parameétres S et les mesures TDR/T
Les mesures faites par un VNA ou un TDR/T sont identiques et réciproques a I’aide
d’une simple transformée de Fourier sans aucune perte. Toutefois, la réalisation de chaque
instrument est différente entrainant donc une différence de performances et de précisions
[Krueger-2008]. La différence majeure est la bande passante qui peut arriver dans le cas du
VNA dans le domaine millimétrique (110 GHz, 220 GHz...) alors que la bande de fréquence

du générateur d’impulsion et de 1’oscilloscope n’atteignent pas les 30 GHz. Le second
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inconvénient est le bruit du TDR/T causé par un délai aléatoire de 10 ps. Un autre avantage du
VNA est la dynamique de 90 dB alors que celle du TDR/T reste a 40 dB.

Les voies de développement du TDR/T comme pour le VNA vont vers une réponse aux
exigences des systemes numériques de haut débit. Pour assurer I’intégrité du signal, il est
nécessaire de contrdler I’impédance de transmission du milieu que le signal traverse puisque
les discontinuités entrainent des réflexions qui peuvent dégrader la qualité du signal.

Les filtres CRF congus par le CEA-LETI sont réalisés sur des wafers silicium sur
chacun desquels se trouvent quelques milliers de pieces. La méthode impulsionnelle ne

permet pas de tester tous les filtres dans un temps acceptable sur une chaine de fabrication.

1.6 Conclusion

Au cours de cet état de l'art, nous avons fait un rapide bilan de I'évolution des
technologies liées aux systémes de transmission sans fil et principalement aux systémes de
téléphonie mobile. Nous avons pu mettre en évidence le role fondamental des filtres dans les
circuits électroniques de transmission. Les évolutions principales que nous retiendrons sont :

— Une réduction de la taille et du poids des appareils de téléphonie qui
reposent entre autre sur les circuits électroniques suivant la méme
tendance,

— Une réduction de largeur des bandes de fréquences entre les canaux de
transmission,

— Une montée en fréquence, vers des fréquences porteuses de quelques giga
hertz,

— Un accroissement des débits,

— Des contraintes fortes sur les filtres et concernant ces derniers une
nécessité de trouver des technologies et des architectures innovantes.

Concernant les filtres, compte tenu de l'ensemble des contraintes, seuls des filtres a
résonateurs mécaniques peuvent aujourd'hui répondre aux besoins de la téléphonie mobile.

Le deuxiéme point important de notre travail concerne le test des filtres. Les méthodes
traditionnellement utilisées pour caractériser les circuits hyperfréquences, méthode
fréquentielle et méthode impulsionelle, vont vers des évolutions liées a la structure des
systetmes d'une part et d'autre part vers une montée en fréquence vers le domaine
millimétrique et au-dela. Cependant, nous n'avons pas trouvé de développement majeur dans
le domaine du test discriminant pour des composants ou des circuits en sortie de chaine de

production.
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Chapitre2 Modélisation des filtres CRF-BAW

2.1 Introduction

La modélisation et la simulation constituent une étape cruciale dans le développement
d’un niveau de compréhension suffisant pour I’analyse ou la conception d’un systéme
physique tel qu’un systéme piézoélectrique. Comme nous 1’avons vu dans 1’état de 1’art, il est
nécessaire de fournir des outils aux utilisateurs finaux, dans notre cas il s’agit de proposer aux
concepteurs de chaines de transmissions radiofréquences, des solutions de simulation
permettant d’introduire les filtres dans leurs circuits électriques et de pouvoir les simuler.

Cette partie du travail vise un double objectif, d’une part comprendre le fonctionnement
et les phénomeénes mis en jeu dans les structures utilisant les résonateurs BAW (Bulk
Acoustic Waves) et d’autre part de fournir des modéles décrivant le comportement de ces
dispositifs qui soient en plus adaptés aux outils de conception microélectronique et
radiofréquence.

Ce chapitre introduit d’abord des rappels sur la piézoélectricité et sur le matériau
principal utilis¢ dans les dispositifs BAW qu’est I’AIN. Puis, nous présenterons la structure
du second dispositif de filtrage radiofréquence : les CRF (Coupled Resonators Filter) et leurs
principes de fonctionnement. Les différents mode¢les et les outils de simulation associés seront
ensuite abordés. Enfin, nous validerons le modéle que nous avons retenu pour 1I’ensemble des

travaux de cette thése.

2.2 La piézoélectricité et le Nitrure d’Aluminium

2.2.1 Bref rappel sur la piézoélectricité

L’effet piézoélectrique est le phénomene par lequel des charges électriques apparaissent
sur les faces de certains cristaux lorsqu’ils sont soumis a des variations de contraintes
mécaniques. Cette déformation induit une polarisation électrique (ou la variation d’une
polarisation déja existante) proportionnelle a la déformation et changeant de signe avec cette
derniére.

C’est aux fréres Pierre et Jacques Curie (1880) que 1’on attribue la découverte de I’effet
piézoélectrique direct par leurs études théoriques et expérimentales et la mise en évidence de
ses rapports avec les symétries de I’état cristallin. En 1881, Lippmann suggere 1’effet
piézoélectrique inverse, qui fut confirmé expérimentalement, la méme année, par les fréres

Curie.
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2.2.2 Les équations piézoélectriques

La piézoélectricité sera considérée comme un phénomene lin€aire pour les
modélisations en fonction de la puissance d'excitation ou les phénoménes non linéaires
n'apparaissent pas, ce qui justifie l'utilisation de la théorie de 1'¢lasticité, loi de Hooke par
exemple, pour analyser I'aspect mécanique du probléme. Nous verrons au cours du chapitre 4
que des effets non lin€aires doivent étre pris en considération dans certaines conditions. La
représentation de la piézoélectricité repose principalement sur le couplage entre propriétés
¢lastiques et €lectriques, bien qu'en toute rigueur d'autres propriétés devraient étre prises en
compte (thermique, magnétique..) mais dont les effets peuvent étre négligés dans les cas qui

vont nous concerner.

Si nous analysons 1’ensemble des déformations et des contraintes que peut subir un
parallélépipede et que nous ajoutons aux grandeurs mécaniques les grandeurs électriques et
leurs couplages par la piézoélectricité, alors seule une approche tensorielle unique permet de

représenter le comportement d’un matériau piézoélectrique.

Pour simplifier D’écriture de cette représentation, nous donnerons les différentes
équations piézoélectriques sous forme symbolique et préciserons les rapports entre écritures
tensorielle et matricielle de ces mémes équations. En pratique, c’est la notation matricielle qui
est la plus utilisée. Ainsi ces équations relieront une variable mécanique (déformation S ou
contrainte 7) et une variable ¢lectrique (induction D ou champ E), elles peuvent se résumer
en huit équations d’état différentes, que nous é&crirons dans le cas d’un modele
unidimensionnel.

Selon le choix des parametres, nous pouvons décrire quatre combinaisons de relation :

> Equation de type extensive (forme h) :
Tij = cijl';clskl - hkijDk 2-1)
Ei = _hilekl + ﬂika

> Equation de type intensive (forme d) :
S; = s,.]E.k,Tk, +d,,E, 22)
D, =d,T, + g;cEk

> Equation de type mixte (forme g) :
sij = sijl;(lTkl - 8D, (2-3)

E, =-g,T,+ ﬂika

> Equation de type mixte (forme e) :
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Tij = cijE'lekl _ekijEk

, (2-4)
D, =e,S,+ 55Ek

avec E (V/m), D (C/m?) des tenseurs d’ordre 1 et 7 (N/m?), S (m/m) tenseurs d’ordre 2.

¢’ et ¢¥ : tenseur de permittivité diélectrique d’ordre 2 en F/m & T ou S constant.

B et f°: tenseur d’imperméabilité diélectrique d’ordre 2 en m/F & T ou S constant.

h : tenseur de constante piézoélectrique d’ordre 3 en V/m ou N/C.

Les autres tenseurs piézoélectriques d’ordre 3 sont d (en C/N ou m/V), g (en Vm/N ou
m?C) et e (en C/m? ou N/Vm).

S et sP: tenseur de souplesse élastique d’ordre 4 en m?/N a E ou D constant.

¢ et ¢” tenseur de raideur élastique d’ordre 4 en N/m? a E ou D constant.

Chacun de ces coefficients peut étre exprimé en fonction des autres en passant d’un type
d’équations a un autre. Par exemple pour passer de la forme % a e, il suffit d’exprimer la
raideur élastique ¢ comme suit :

c’=ct+eh, (2-5)
La représentation compléte des propriétés d’un matériau piézoélectrique se fait donc par

un tenseur d’ordre 4, comportant 81 coefficients.

1
_ ' _

C Cp T €,
1

Cy Cxp E €
1
:
1

. . . C LWt . —e. .
T af : ia S
( = . A . ) , (2-6)
D ! E
) e
1 I L

1

€ €n Y
1

€5 €iq ! &y
1
1

En utilisant les symétries cristallines des matériaux, les symétries des grandeurs
mécaniques, le nombre de coefficients indépendants peut étre considérablement réduit, ce qui
en facilite I’utilisation [Berlincourt-1964].

Les équations (2-1) a (2-4) sont écrites sous la forme tensorielle condensée qui utilise la
convention de notation d’Einstein, a savoir : quand un indice intervient deux fois dans un

terme mondme, la sommation par rapport a cet indice est automatiquement sous-entendue.

Jo \ n
D'une fagon générale, un tenseur de rang n posséde 3" composantes (le nombre

d’indices d’un tenseur indique son rang).
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Les tenseurs de déformation et de contrainte sont symétriques, par définition pour les
premiers et en I’absence de champ de moments pour les seconds. La symétrie de ces tenseurs

permet d’écrire celle des modules piézoélectriques (djjk), des €lasticites (sjjk/) ou des rigidités

(¢ijkl), soit :

Sij = Sji (tenseur de rang 2)
Tij=Tji (tenseur de rang 2)
djjk = dikj (tenseur de rang 3)

Sijkl = Sjikl = Sklij = Skilj (tenseur de rang 4)
D’une fagon générale, il est possible de passer de la notation tensorielle a la notation
matricielle en adoptant les conventions suivantes qui utilisent la notation de Voigt ou la

sommation d’Einstein :

TENSEUR MATRICE

ij I
XX ou (I1) 1
yy (22) 2
77 (33) 3
vz, Zy (23, 32) 4
XZ, ZX (13, 31) 5
Xy, yX (12, 21) 6

C’est cette forme matricielle a laquelle nous ferons référence lorsque nous utiliserons
des modeles pour représenter le comportement du matériau piézoélectrique dans les
composants.

Dans la plupart des cas, on traite les modes de propagation soit purement longitudinaux
soit purement transversaux. La modification de 1’équation d’onde par les équations
piézoélectriques sera donc traitée pour ce cas particulier. Sans perte de généralité, en
considérant x la direction de propagation, 1’équation de Newton prend la forme suivante :

0%¢, _ 0T,
p? - ox,

(2-7)

Avec & le déplacement de la particule dans la direction i et p la densité volumique du
matériau piézoélectrique.
Dans un milieu piézoélectrique, la contrainte 7" est une fonction de la déformation S et

du champ électrique £ (Equation piézoélectrique de type mixte). Pour des cristaux isolants ou
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céramiques, on considére une charge d’espace nulle d’ou divD=0. Par conséquent, 1’équation

de Newton sera exprimée comme suit :

3¢, 0%
— 2L — e~ L, 2-8
Pz = Ci o’ (2-8)

Parmi les propriétés les plus importantes des matériaux piézoélectriques, on cite le
facteur de couplage qui traduit le rapport de la densité d’énergie mutuelle a la moyenne
géométrique des densités d’énergie €lastique et di¢lectrique [Berlincourt-1964]. Le facteur de

couplage est exprimé en fonction des constantes €lastiques, piézoélectriques et diélectriques

2
k’2 - %?c? ’ (2-9)

Un milieu piézoélectrique transmet donc une onde élastique plane avec une vitesse

du matériau :

acoustique v° de m quand le champ piézoélectrique généré est parallele a la direction de
propagation appropriée.

Comme dans les problémes mécaniques, les conditions aux limites interviennent pour
limiter la complexité du systéme. Les fronticres mécaniques sont choisies soit 7=0 (sans
condition sur la contrainte-déformation), soit S=0 (avec condition sur la contrainte-
déformation). Les conditions aux limites électriques sont imposées par la géométrie et la
position des électrodes permettant soit un déplacement électrique D constant, soit un champ
¢lectrique E constant. L’équation de propagation en mode d’épaisseur est développée en

Annexe I.

2.2.3 Quelques matériaux piézoélectrique

Les cristaux possedent différents axes de symétries et sont répartis en sept systemes
réticulaires (cubique, orthorhombique, tétragonal, trigonal, hexagonal, etc...) et divisés en 32
classes cristallines. Les axes de symétrie de la structure cristalline ont des conséquences
importantes sur les propriétés de polarisation. Un cristal comprenant un grand nombre d’axes
de symétrie ne présente pas d’intérét en tant que matériau piézoélectrique car les effets se
compensent. Dans le cas des composés chimiques a phase hexagonale (wiirtzite) par exemple,
tels les nitrures d’éléments de la troisiéme colonne du tableau de Mendeleiv, la distribution
des densités €lectroniques autour des différents atomes fait que les barycentres des charges
positives et négatives ne coincident pas toujours. Cela donne naissance a un ensemble de
dipdles orientés selon le méme axe. Le matériau est alors le siége d’une polarisation

macroscopique sans contrainte externe. Nous pouvons citer parmi les matériaux trés utilisés

These de Walaa Sahyoun, Grenoble Universités, 2011 41



Chapitre 2 : Modé¢lisation des filtres CRF-BAW
pour réaliser des résonateurs par exemple, I’AIN (nitrure d’aluminium) et le ZnO (oxyde de
zinc) qui présentent des structures hexagonales. En revanche, les matériaux tels que le
LiNbO;3, le LiTaOs et le a-quartz SiO, présentent une symétrie de type trigonale.

La figure suivante représente les 32 classes cristallines et leurs principales propriétés.
Nous observons que 21 classes sont non centrosymétriques donc susceptibles de présenter des

effets piézoélectriques, mais que seulement 20 d’entre elles pourront présenter cet effet.

32 classes cristallines

o ™~

11 centrosymétriques 21 non centrosymétriques
11 non piézoélectriques 20 piézoélectriques 1 non piézoélectrique
/ \
10 pyroélectriques 10 non pyroélectriques
o N
Non ferroélectriques Ferroélectriques

Figure 2-1. Regroupement des 32 classes cristallines selon leurs propriétés piézoélectriques,
pyroélectriques et ferroélectriques

Parmi ces classes piézoélectriques, 10 posseédent une polarisation électrique spontanée
et sont dites polaires. Leur polarisation spontanée varie avec la température, ces cristaux sont
donc pyroélectriques. Parmi les cristaux pyroélectriques enfin, certains sont dits
ferroélectriques et se caractérisent par le fait qu'il est possible de renverser leur polarisation
¢lectrique permanente en appliquant un fort champ électrique dans le sens opposé.

Pour les applications radiofréquences, la nature du matériau piézoélectrique employé
conditionne directement les performances des futurs composants. Nous pouvons rappeler
quelques critéres importants :

> Le coefficient de couplage électromécanique, qui représente un facteur
de mérite du matériau piézoélectrique traduisant son aptitude a transformer une
énergie mécanique en énergie €lectrique et inversement,

> Le processus de dépdt doit étre compatible avec les procédés
technologiques de fabrication des filiéres microélectroniques RF-IC, dans une optique
d'intégration, cela implique une compatibilité¢ chimique (pollution de la salle blanche)
et une compatibilité physique comme la température d'élaboration du matériau

> Le matériau piézoélectrique doit étre stable chimiquement et compatible

avec les circuits CMOS.
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> Il est préférable qu'il soit endurant aux attaques environnementales

(humidité, température, chocs, etc..) et puissances électriques.

> Des vitesses acoustiques importantes pour les applications a
plusieurs GHz.
> De faibles pertes di¢lectriques et €lastiques.

Les principaux matériaux disponibles et ayant fait 'objet d'applications sont : le nitrure
d’Aluminium (AIN), l'oxyde de zinc (ZnO), l'alliage de plomb, zirconate et titane (PZT) et
plus récemment (KNbOs). Nous présentons un état de ’art de ces matériaux piézoélectriques
en présentant leurs constantes mécaniques s, électriques &', piézoélectriques d, masses

volumiques p, et leur température de Curie 7.

2.2.3.1 L’oxyde de zinc (ZnO)

Le ZnO est un des premiers matériaux a avoir ét¢ employé dans les applications
commerciales, avec les filtres SAW (Surface Accoustic Waves) [Sze-1994]. Ce composé
piézoélectrique et pyroélectrique a été fréquemment utilisé dans la conception de résonateurs
BAW [Yang-2003], [Kubo-2003], [Kang-2003], [Mang-1996]. Le ZnO peut étre déposé en
couche mince par simple pulvérisation cathodique (avec cible de zinc et mélange Ar/O) ou
par évaporation assistée laser. Il est en général déposé sur du platine, de I’aluminium, de I’or,
etc... Par exemple, Sang-Ho Kim et al. [Kim-1999] utilisent des ¢lectrodes en Au (100 nm)/
Ni-Cr (5 nm). Son coefficient de couplage électromécanique est parmi les plus grands (~
8,5%) ce qui favorise son utilisation pour les applications plus larges bandes. Néanmoins, sa
permittivité diélectrique relative est faible (de I'ordre de 9 a 10) [Dubois-1999]. De plus, le
ZnO n’est pas compatible chimiquement avec les circuits CMOS et sa température de dépot
est supérieure a 300°C, ce qui rend impossible la solution de dépdt "above IC". La vitesse
acoustique dans ce matériau est ~2700m/s ce qui impose des épaisseurs de films faibles, de
l'ordre de quelques dizaines de nanometres pour les fréquences des systémes de
communications inférieurs a 5 GHz. D’un point de vue de la stabilit¢ thermique, le ZnO est
un mauvais candidat car il affiche des TCF (Temperature Coefficient of Frequency) de 1’ordre
de -60 ppm/°C et ces coefficients étant légérement plus faible pour des structures type
résonateur SMR (Solidly Mounted Resonator), ce qui est plutét défavorable. De plus, le ZnO
est sensible a I’humidité [ Trippard-2003].

2.23.2 Le PZT (Perovskite: plomb-zirconium-titanium)

Un autre matériau piézoélectrique répandu dans tous types de résonateurs, et pas

seulement pour les BAW, est le composé de type PZT (Perovskite : plomb-zirconium-
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titanium ou Pb(Zr; xTix)Os: "Lead-Zirconate-Titanate") sous forme céramique. C’est une
structure binaire (mélange PbTiO; et PbZrO;) dont les propriétés varient en fonction du taux
du titane x. Il existe une grande variété¢ de céramiques PZT disponibles pour de nombreuses
applications (médicale : sonde pour échographie, navale : sonar...). Selon la nature des
dopants utilisés on distingue deux familles de céramiques PZT :

e Les céramiques PZT douces présentant des propriétés piézoélectriques importantes et
une température de Curie plus élevée de 365°C. En revanche, les facteurs de qualité
des résonateurs fabriqués avec des céramiques PZT douces sont plus faible et la
permittivité relative est plus grande (~1700).

e Les céramiques PZT dures permettent d’obtenir des résonateurs avec des facteurs de
qualité¢ plus importants et une température de Curie de 315°C. Par contre, ils sont
moins piézoélectriques avec un coefficient de couplage de 1’ordre de 8%.

Les coefficients de raideur élastique sont faibles et la densité est élevée, comparés aux
autres matériaux, ce qui réduit les vitesses acoustiques qui valent 2600 m/s (PZT doux) et
2900 m/s (PZT dur) et donc limite les applications a plus hautes fréquences. L’ensemble de
ces points est confirmé dans ’article [Aigner-2003]" qui référence les matériaux utilisables
pour des applications en télécommunications. De plus, de par la nature ferroélectrique du
PZT, les pertes acoustiques sont importantes, ce qui n’est pas favorable en terme de facteur de
qualité pour les résonateurs et donc en terme de pertes d’insertion pour les filtres. Néanmoins,
Larson et al. [Larson-2004] montrent qu’il est utilisable dans les structures a membrane de
type FBAR (Thin Film Bulk Acoustic Resonator) d’Agilent et démontre la faisabilité d'un
film de PZT (Zr/Ti: 52/48) pour une fréquence de 450 MHz. Ceux-ci soulignent 1’intérét
d'avoir une constante di¢lectrique élevée (>300), permettant de réaliser des structures de tres
petites tailles (des électrodes en platine (Pt) et iridium (Ir) d’épaisseur 0,1 um) tout en ayant
une grande capacité statique, ce qui est intéressant pour obtenir une adaptation 50 Q en
hyperfréquences. Le couplage électromécanique est important, compris entre 12 % et 35 %,
(contre entre 8,5% et 6,5% pour le ZnO et I’ AIN respectivement).

Tin Ling Ren et al. [Ren-2001] ont montré la faisabilité d'un filtre a 1,44 GHz avec une
bande passante de 70 MHz. Ils montrent des pertes d’insertion pouvant aller jusqu’a ~20 dB
dans la bande passante. Selon ces auteurs, le couplage électromécanique offert par le PZT
permet de créer des filtres avec une large bande passante, jusqu’a 100 MHz. Les techniques
de dépot par épitaxie a jet moléculaire (MBE « Molecular Beam Epitaxy »), pulvérisation
cathodique, dépot chimique MOCVD, CSD (Chemical Solution Deposition) sont utilisées

pour cet ¢lément. Cependant, la température de mise en ceuvre est élevée, supérieure a 580°C
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dans ce cas, et donc incompatible avec les techniques d’intégration CMOS actuelles. L’usage
du plomb présente des inconvénients, il contamine les machines et pollue les semi-
conducteurs. Des ¢électrodes en platine semblent adaptées a ce type de matériau
piézoélectrique [Ren-2001]. Enfin, il faut mentionner que le PZT est un matériau

piézoélectrique qui nécessite une étape de polarisation.

2.2.3.3 Le nitrure d’aluminium (AIN)

Grace a l'ensemble de ses propriétés électro-acoustiques, chimiques et physiques, I’AIN
est aujourd’hui le matériau qui présente le meilleur compromis pour réaliser des résonateurs
acoustiques a films minces dans des technologies microélectroniques. Parmi les réalisations,
nous trouvons des filtres, des capteurs a ondes de volume (Bulk Acoustic Wave - BAW) ou a
ondes de surface (Surface Acoustic Wave - SAW) mais aussi des micromoteurs ou micro-
actionneurs. Seuls les monocristaux et les films minces structurés d’AIN présentent des
propriétés piézoélectriques. Ce matériau est moins performant que le PZT du point de vue
piézoélectrique, mais présente des caractéristiques tres stables en fonction de la fréquence et
du champ électrique appliqué.

Ce diélectrique est un composé III-V dont le gap est de 6,2 eV [Dubois-1999]. Ses
propriétés piézoélectriques sont exploitées lorsque sa structure est polycristalline, par exemple
lors du dépot en film mince. Ce matériau possede une faible permittivité diélectrique et de
faibles pertes acoustiques, ce qui le rend trés intéressant dans les applications ultrasonores qui
requi¢rent de faibles consommations d’énergie. La structure cristallographique de I'AIN est
représentée sur la figure 2-2. Elle consiste en deux structures hexagonales (wiirzite)
interpénétrées. L’AIN présente une symétrie hexagonale et fait partie du groupe ponctuel
6 mm. Notons que les matériaux de type wiirzite sont des matériaux non ferroélectriques mais
présentant la propriété de pyroélectricité.

L’AIN est chimiquement inerte et sa température de décomposition est de 2500°C, son
coefficient de dilatation thermique est trés proche de celui du Silicium, ce qui limite
I’accumulation de contraintes supplémentaires lors du refroidissement apres le processus de
dépot et qui confeére une bonne compatibilité avec le silicium.

Il s’agit d’un matériau trés résistant des points de vue chimique et mécanique, mais
présentant des propriétés piézoélectriques et un couplage é€lectromécanique un peu moins
importants que le ZnO. Ses grands coefficients de raideur élastique et sa faible densité lui

procurent une vitesse acoustique du mode longitudinal (~10600 m/s) bien supérieure a celle
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du ZnO ou du PZT, ce qui en fait un candidat idéal pour la réalisation des composants a haute

fréquence a onde acoustique tels que les résonateurs BAW et SAW.

N

Figure 2-2. Structure hexagonale wiirzite de I'AIN : a=3,111 A ; c=4,978 A ; c/a=1,6 [106]

L'AIN peut étre gravé avec de 1’acide phosphorique (H3PO,) ou plus difficilement avec
I’acide chlorhydrique (HCl). L'AIN est un bon conducteur thermique ce qui lui permet de
résister a de fortes puissances [Aigner-2003]°.

Il existe diverses méthodes de dépdt de I’AIN, tel que MOCVD (MetalOrganic
Chemical Vapour Deposition), MBE (Molecular Beam Epitaxy), mais le substrat doit étre
chauffé entre 1000 et 1300°C alors que pour les technologies VLSI CMOS, la température ne
doit pas excéder 300°C afin d’obtenir une bonne cristallisation. Dans les années 80, une
technique utilisée pour le ZnO a été appliquée au nitrure d’aluminium [Aigner-2003]% C’est
la pulvérisation cathodique réactive DC magnétron pulsée et dont le principe est entierement
détaillé par Frederick Engelmark [Engelmark-2002]. La cible est de I’aluminium pur a
99,999%, et le gaz réactif est de 1’azote N,. Ainsi, le dépdt s’effectue a beaucoup plus basse
température.

Pour avoir un coefficient de couplage électromécanique en épaisseur (k%) élevé, I’idéal
est d’avoir une couche orientée selon 1’axe C (axe perpendiculaire au plan de la couche et
¢galement axe polaire sachant que la polarisation s’oriente selon cet axe). En effet, ’onde
acoustique recherchée pour les résonateurs est longitudinale et se déplace selon cet axe. Les
parametres du processus de pulvérisation doivent étre optimisés pour avoir une qualité¢ de film
la meilleure possible. Les parametres du bati de dépot tels que la température, la pression, le
flux et le mélange gazeux Ar/N, sont ajustés. La température est un facteur crucial dans

Iorientation des grains selon I’axe C. M.A. Dubois, durant sa thése [Dubois-1999], a
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démontré que les films d’AIN déposés sur platine ou aluminium étaient parfaitement orientés
selon cette direction pour des températures minimales de 200°C et que 100 % des cristallites

sont orientées selon la direction [002] pour des températures de dépot comprises entre 200°C

et 500°C.

2.2.3.4 Autres matériaux piézoélectriques

Des matériaux piézoélectriques plus "exotiques" ont déja été employés pour les
structures a ondes de surface (SAW) [Yamanouchi-1998] et ont été utilisé par I’EPFL [Lanz-
2004] dans le cadre de résonateur BAW. Le KNbO; posséde a la fois un couplage
¢lectromécanique ¢levé de 47% et, contrairement au PZT, un facteur de qualité important aux
fréquences UHF et des fréquences basses dans la bande SHF. Il peut de plus étre appliqué aux
hautes fréquences (de I’ordre du GHz) car des vitesses acoustiques de 1’ordre de 8000 m/s
sont possibles. R. Lanz souligne toutefois, dans [Lanz-2004], la difficulté supplémentaire
pour synthétiser cet €¢lément avec une bonne steechiométrie, due notamment au potassium
hautement volatile. La croissance cristalline est de type orthorhombique principalement, et
réalisée par pulvérisation cathodique, elle s’effectue au-dela de 500°C, ce qui interdit
d’envisager son intégration "above IC". La croissance est réalisée sur une €lectrode en platine

et différentes couches d’accroche ("seed layer") sont testées.

2.2.3.5 Bilan des matériaux piézoélectriques

Plusieurs matériaux peuvent tre employés dans la réalisation des dispositifs BAW tels
que I’AIN, le PZT, le ZnO ou le KNbOs. Pour garantir la performance de ces dispositifs,
plusieurs parametres sont a tenir en compte.

Nous proposons alors un tableau comparatif des matériaux précédemment présentés
tout en prenant en compte les critéres suivants :

e Le facteur de couplage électromécanique k¢ qui détermine essentiellement le niveau
d’énergie échangé entre les domaines ¢électrique et mécanique. Un matériau
piézoélectrique ayant un coefficient de couplage assez faible ne peut pas étre utilisé
pour réaliser des filtres intégrés dans les téléphones portables.

e La constante diélectrique ¢, : le niveau d’impédance d’un résonateur est déterminé par
sa surface, son €paisseur et sa permittivité. Une constante diélectrique élevée permet
de réduire la surface du résonateur. De point de vue performance acoustique, une

permittivité relative de 100 est idéale a 1 GHz [Aigner-2003]1.
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e La vitesse acoustique v; (longitudinal) : un matériau avec une faible vitesse acoustique
permet d’avoir des couches piézoélectriques plus minces et donc des dispositifs plus
miniatures.
e Les pertes mécaniques dans les matériaux

e Le facteur de qualité¢ O

AIN ZnO PZT (dur) KNbO;
Facteur de couplage ki 6,5%-7,8% 8,5% 25% 47%
Constante diélectrique &, 8-10 9-10 >400 415
Vitesse acoustique v, (m/sec) 10600 2700 2900 8000
Facteur de qualité Q >1000 >1000 67 -
Pertes mécaniques Faible Faible Elevée -

Tableau 2-1. Tableau comparatif des propriétés des matériaux piézoélectriques les plus utilisés dans
les applications BAW a film mince

Sur I’ensemble des matériaux piézoélectriques, le plus grand intérét a été porté sur
I’AIN qui a I’origine était le plus compatible avec 1’intégration pour des applications RF avec
des pertes mécaniques et diélectriques faibles a haute fréquence. Des températures d’environ
200°C [Lanz-2004] suffisent a synthétiser I’AIN. De plus, I’AIN ne pollue pas le silicium ou
I’arséniure de gallium comme le PZT. Sa grande vitesse acoustique vis-a-vis du PZT et ZnO
dans la direction longitudinale lui permet d’étre le candidat le plus favorable pour la
réalisation des composants a haute fréquence tels que les dispositifs BAW.

Cependant, I’intégration des résonateurs AIN est encore timide. L’AIN est ¢galement le

matériau qui présente le meilleur compromis entre tous les points énoncés précédemment.

2.3 Introduction sur les résonateurs BAW et les CRF

2.3.1 Les résonateurs BAW SMR

Le SMR ¢étudié sur la figure 2-3 est constitu¢ d’une couche de nitrure d’aluminium
(AIN) d’épaisseur 1,5 pm et de surface 25x 10° um?®. Pour exciter la couche piézoélectrique,
deux électrodes de Molybdéne (Mo) de 200 nm sont déposées de part et d’autre. Cette partie
est considérée comme la partie active du résonateur.

L’orientation de la couche d’AIN dépend fortement de la nature de la couche électrode-
support. L’¢lectrode inférieure est utilisée comme support pour la croissance de la couche
d’AIN. Ainsi, il est extrémement important d’avoir une bonne compatibilité cristallographique
entre ces deux couches afin d’assurer la qualité cristalline de la couche piézoélectrique. Le

Molybdéne, présente un réseau cristallographique cubique centré. De plus, il posséde
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approximativement le méme coefficient de dilatation thermique que I’AIN (oo = 4,8.10° /°C
et apn =4.10° /°C). Le Mo offre aussi une bonne conductivité thermique (142 W/m.K). C’est

pourquoi ce matériau a été choisi pour réaliser les électrodes de I’ AIN.

%~ Electrodes de Mo

Couche piézoélectrique supérieure
i il it &« de lacouche AIN

4 couches de Bragg

Figure 2-3. Structure et photo du résonateur pié¢zoélectrique CRF

Afin de limiter les pertes acoustiques dans le substrat de Silicium, la couche d’AIN est
isolée du substrat de Silicium grace au réflecteur de Bragg. Ce réflecteur est constitué¢ de 4
couches alternées d’oxyde de silicium et de tungsténe (SiO,/W) dont les épaisseurs sont
¢gales a /4. Le SiO; joue le réle d’un matériau de faible impédance acoustique alors que le
tungsténe joue le role d’un matériau de forte impédance acoustique. Une onde acoustique
sortant de la couche d’AIN traverse les couches de Bragg qui ont pour rdle principal
d’empécher 1’onde acoustique de se propager vers le substrat de Silicium. Les couches quart
d’onde permettent une recombinaison destructive (par opposition de phase) des ondes
réfléchies aux interfaces. Ainsi, les ondes transmises au substrat s’atténuent de plus en plus en
passant d’une couche a une autre et les ondes réfléchies par les couches de Bragg rejoignent
de nouveau la couche d’AIN. Le réflecteur de Bragg permet donc de conserver 1’énergie dans
la couche piézoélectrique en évitant la propagation vers le substrat.

L’application d’un champ électrique variable et normal aux électrodes excite la couche
piézoélectrique qui se déforme et entre en vibration. La condition de résonance dépend de
I’épaisseur de la couche piézoélectrique. L’onde acoustique doit étre longitudinale suivant
I’axe z pour avoir le couplage électromécanique le plus élevé et la vitesse acoustique

maximale.

2.3.2 Les filtres a résonateurs couplés (CRF)

Les CREF sont des filtres piézoélectriques a base de résonateurs BAW couplés en mode
d’épaisseur (figure 2-4). Deux résonateurs supérieurs sont couplés acoustiquement a un
résonateur inférieur. Le filtre peut étre vu comme deux empilements de couches connectés
¢lectriquement entre elles par des électrodes inférieures. Le résonateur du bas occupe donc

une surface double.
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Entrée Sortie

%~ Electrodes de la
Cou ghe piézoélectrique supérieure
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che piézoélectrique infériebire”

couche inférieure Couplage Couplage

—Jacoustiqug——jacoustique——
V,-,,I O~ OO Ivout
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Résonateurs BAW

4 couches de Bragg

i

Figure 2-4. Structure et fonctionnement du filtre piézoélectrique CRF

L’¢épaisseur de la couche d’AIN est de 1,25 um avec des électrodes en Molybdéne
d’¢épaisseur 400 nm. Comme pour les résonateurs BAW, les couches de couplage entre les
résonateurs sont constituées d’un empilement de couches alternativement de basses et hautes
impédances acoustiques réalisés avec de 1’oxyde de silicium et du tungsténe (Si0,-W-Si05).

Le champ électrique exercé a I’entrée du filtre excite le résonateur supérieur de gauche
(figure 2-4) générant ainsi une onde ¢€lastique dans la couche d’AIN. L’onde va se propager
vers le résonateur inférieur a travers les trois couches de couplage garantissant une
transmission optimale entre les couches d’ AIN supérieure et inférieure.

La couche d’AIN inférieure génére par effet piézoélectrique inverse un champ
¢lectrique qui sera guidé vers le deuxiéme empilement a travers 1’électrode continue de Mo de
la couche piézoélectrique inférieure.

Le résonateur inférieur du deuxiéme empilement, excité par un champ électrique, émet,
a son tour, une onde élastique se propageant vers le haut a 1’aide des couches de couplage.
Cette onde atteint le résonateur supérieur de droite pour générer enfin le champ électrique et
I’onde de tension électrique a la sortie du filtre.

Entrée du CRF Sortie du CRF

Sondes RF

Figure 2-5. Photo du filtre piézoélectrique CRF
L’isolation mécanique entre la couche d’AIN inférieur et le substrat se fait a travers le

miroir de Bragg (Si0,-W). Le miroir de Bragg est une série des couches alternées de
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tungstetne W et de dioxyde de Silicium SiO, ayant respectivement de fortes et faibles
impédances acoustiques empéchant la propagation de I’onde vers le substrat de Silicium.

Les résonateurs ont une géométrie dite « apodisée » empéchant la mise en résonance par
des ondes ¢€lastiques et électromagnétiques qui pourraient se propager transversalement dans
la couche piézoélectrique et dans les €lectrodes.

Une dernicre étape de fabrication est nécessaire pour ajuster la fréquence de résonance
des résonateurs supérieurs pour qu’elle s’adapte a celle du résonateur inférieur. Pour cela, une
charge mécanique de nitrure de Silicium (SiN) est ajoutée permettant de régler la fréquence

du résonateur supérieur.

2.4 Modélisation et simulation des structures

Plusieurs solutions différentes sont disponibles pour réaliser des simulations de ces

résonateurs piézoélectriques. Citons :

- les outils utilisant les méthodes éléments finis (ANSYS, COMSOL, ...)

- les outils mathématiques tels que Matlab ou Mathematica utilisant la représentation
analytique des équations décrivant le comportement physique de la structure,
principalement basé sur une modélisation 1D,

- les simulateurs électriques pour lesquels des schémas ¢lectriques équivalents sont
utilisés (ADS, Spice, ...).

Nous allons succinctement présenter les différents modeles et les méthodes de

simulation dont nous disposons au laboratoire. Nous justifierons les choix que nous avons di
faire concernant les modeles et les moyens de calcul permettant de mettre en ceuvre ces

modéles.

2.4.1 La modélisation et la simulation par la méthode des éléments finis

La modélisation par la méthode des éléments finis est une technique numérique bien
adaptée pour I’analyse des structures géométriques complexes. Ces structures peuvent étre des
matériaux inhomogenes dont les caractéristiques physiques dépendent de la fréquence.

Les logiciels commerciaux tels qu’ANSYS [Ansys-2011], COMSOL [Comsol-2011] ou
Coventor [Coventor-2011], sont basés sur une formulation variationnelle et sont souvent mal
adaptés aux matériaux a couches minces.

Les résonateurs et les filtres acoustiques qui utilisent principalement une couche d’AIN
mince piézoélectriques (quelques centaines de nm d’épaisseur pour des centaines de um dans
les deux autres axes) conduisent a des conditions extrémes d’utilisation de tels logiciels de

part leur rapport de forme, grandes dimensions latérales et faible épaisseur.
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La modé¢lisation du comportement des filtres piézoélectriques se fait en couplant suivant
les trois dimensions les modes de propagation électrique et acoustique. Bien que ces
simulations 3D permettent de visualiser les modes parasites dans les dimensions latérales,
elles présentent un temps de calcul important qui dépend du découpage de la structure en
¢léments de type de maille (nombre de mailles). Une structure complexe nécessite un nombre
de mailles important (>20) par longueur d’onde pour assurer une bonne convergence. Pour
une simulation en trois dimensions, avec la torsion, le cisaillement et le degré de liberté
¢lectrique, on se retrouve avec 6 degrés de liberté et 20 ¢léments finis par longueur d’onde
dans les trois dimensions, ce qui fait un grand nombre de mailles d’ou un temps de calcul
assez long.

Un filtre acoustique CRF présentant plus d’une dizaine de couches couplées soit
acoustiquement soit électriquement exige des conditions aux limites relativement compliquées
pour chaque couche et un maillage important, et par conséquent un temps de calcul important
qui constitue un des principaux handicaps des ces simulateurs pour qu’ils puissent étre utilisés

par des concepteurs de circuits.

2.4.2 La modélisation analytique

La piézoélectricité est un phénomene physique couplant a la fois les déformations des
solides ¢élastiques décrites par la loi de Hooke et 1’¢lectromagnétisme régit par les équations
de Maxwell donnant ainsi un systéme d’équation différentielle.

Le modele analytique propose donc de résoudre 1’équation de propagation du
déplacement mécanique (issu des équations constitutives de la piézoélectricité) sur I’ensemble
de la structure (multicouches) en fonction des conditions mécaniques aux limites et des
conditions électriques sur les électrodes. Le modéle physique de la structure étudiée fournit
les conditions aux limites et permet de faire certaines approximations comme la propagation
dans une seule dimension z (1D) en supposant que la structure est infinie dans les dimensions
latérales (x et y). Les outils mathématiques qui peuvent permettre de simuler ce modele
analytique, sont, par exemple, Matlab ou Mathematica.

La modélisation analytique est connue donc comme une seconde piste permettant de
calculer a I’aide des outils mathématiques le comportement de la couche piézoélectrique. Pour
des empilements de couches tel que les BAW et les CRF, la complexité du modele se
multiplie et la probabilit¢ d’erreur de calcul s’accentue. Des modeles électro-acoustiques
basés sur des circuits €électriques équivalents viennent donc remplacer le modele analytique

tout en fournissant la méme analyse du comportement des structures piézoélectriques.
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2.4.3 Les modeles basés sur des circuits électriques équivalents

Les méthodes concurrentes des précédentes en termes de temps et d’efficacité sont
basées sur des modeles utilisant une équivalence entre grandeurs mécaniques et grandeurs
¢lectriques : une force est ainsi représentée par une tension et une vitesse de déplacement de
particule est représentée par un courant. Elles reposent sur des modéles de propagation 1D.
On trouve le modele de Mason, le modéele KLM (Krimholtz, Leedom and Matthae) et le
modele BVD (Butterworth-Van Dyke) qui est une simplification des modéles précédents

autours de la fréquence de résonance et éventuellement de ses harmoniques.

2.4.3.1 Modele BVD

Le modele le plus simple est celui de Butterworth-Van Dyke [Lakin-1992], il est
constitu¢ d’¢léments électriques localisés tels que des capacités et des inductances. Il est
facile a mettre en ceuvre car il comporte moins de composants dans la représentation
¢lectrique. Par contre, ce modéle n’est valable qu’autour de la fréquence de résonance et sa
précision est faible quant au comportement du résonateur en large bande. Le résonateur est
modélisé par une capacité Cy représentant la capacité ¢€lectrique de la lame (deux électrodes
disposées de part et d'autre d'un diélectrique) en paralléle avec une branche représentant le
comportement ¢élastique et constituée d’une capacité représentant le frottement visqueux (Cy,),
d’une inductance représentant le mouvement (L,,) et d’une résistance représentant les pertes
¢lastiques R,, (figure 2-6).

La fréquence de résonance série du circuit représente la résonance mécanique soit un
minimum relatif de I'impédance électrique et correspond a f, = 1/ 27n\L,C, . La fréquence
de résonance parall¢le représente la fréquence d’anti-résonance et correspond a un maximum

de l'impedance électrique : f, = fsqliCm +C, 5/C0 .. En s’¢loignant de la résonance, le

circuit se comporte comme une capacité statique Cy.

Cm Lm 1{m
Rs
‘ 1
‘ [ —
CO RO

Figure 2-6. Circuit électrique MBVD
La figure 2-6 représente le modéle BVD modifi¢ ou « MBVD » prenant en compte les
pertes dues aux électrodes et représentées par la résistance R,. La résistance Ry en série avec la

capacité statique Cy correspond aux pertes diélectriques.
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Le modele MBVD permet d’effectuer des calculs rapides avec des logiciels de
simulation de circuits pour donner la réponse du résonateur ou du filtre acoustique autour de

la fréquence étudiée.

Ro R3 Rn
Rp cd
— Lo L3 Ln
Co C3 Cn
| | _ [

Figure 2-7. Circuit électrique MBVD pour des branches de résonance multiples
L’insertion des branches paralléles (figure 2-7) permet de décrire le comportement
piézoélectrique pour les harmoniques de la fréquence de résonance. Pour chaque nouvelle
branche, représentant une harmonique, il faut déterminer les valeurs des parameétres R, L et C
qui lui sont associés et qui représentent les mémes phénoménes physiques que pour la

premicre branche.

2.4.3.2 Modéle de Mason et le modele KLM

Le mode¢le de Mason, publi¢ en 1948 dans « Electromechanical Transducers and Wave
filters » [Mason-1948] est basé sur les lois ¢€lectro-acoustiques des matériaux permettant
d’observer la réponse en fréquence d’un résonateur BAW ou d’un filtre acoustique CRF tout
en observant les résonances dans la bande passante et les harmoniques pour des hautes
fréquences. Le mod¢le peut s’étendre a deux ou trois dimensions en juxtaposant les modeles
une dimension représentant des modes de propagation différents. Chaque couche mécanique
est présentée par un circuit électrique équivalent formant un quadripdle et le calcul de la
structure se fait par une seule multiplication des fonctions de transfert de chaque quadripdle.
Les circuits ¢lectriques permettent des simulations rapides avec des logiciels de calcul de
circuits capable de prendre en compte les phénomenes de propagation, ce qui est le cas d'ADS
[Agilent-2011] largement utilisé en hyperfréquence et que nous avons retenu pour calculer les
réponses électriques en fonction de la fréquence des filtres et résonateurs BAW. 11 faut aussi
rappeler que le modéle de Mason ne prend pas en compte les pertes qu'elles soient électriques
ou mécaniques.

Le modele KLM publi¢ par R.Krimholtz, D.A.Leedom et G.L.Matthaei en 1970
[Krimholtz-1970] repose comme le modeéle de Mason, sur le méme principe de circuits

¢lectriques équivalents au systeme d’équations électro-mécaniques. Il conduit aux mémes
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solutions analytiques [Sherrit-1999]. Le modele KLM apparu apres le modéle de Mason
apporte des modifications sur le circuit équivalent : le port électrique excite une ligne de
transmission en son milieu a travers un transformateur idéal dont le rapport de transformation
varie avec la fréquence. Des modeles alternatifs sont les modeles de Redwood et Leach, un
dérivé direct du modele de Mason.

Nous avons souhaité disposer d'un modele large bande et ce pour deux raisons au
moins, la premiére est qu'un filtre est un quadripole or les modeles de type BVD sont des
dipdles et de plus les filtres que nous avons étudiés présentent une largeur de bande qui n'est
pas négligeable donc difficilement représentable par des modéles ne représentant les
résonateurs qu'autours de leur résonance. Par ailleurs, le modéle dont nous avons besoin doit
étre facilement implémenté dans des logiciels de type simulations circuits tels qu’ADS et
aisément accessible par les concepteurs de circuits €lectroniques. Deux modéles peuvent
répondre a nos exigences, le modele KLM et le modele de Mason a condition de le modifier
pour prendre en compte les pertes. Par tradition au laboratoire la modélisation basée sur le
mode¢le de Mason est utilisée et de facon arbitraire nous avons choisi d'utiliser cette
représentation. Le modele sera ensuite implanté dans ADS, qui est lui aussi un outil de

simulation de circuits hyperfréquences largement utilisé au laboratoire.

2.4.4 Circuit électrique équivalent a une propagation en mode
d'épaisseur

Les dispositifs que nous avons étudiés, font appel a des couches piézoélectriques
d'épaisseur faible devant les dimensions latérales et pour lesquels le champ électrique
d'excitation se trouve orient¢ dans 1'épaisseur. Cette observation correspond au mode de
fonctionnement en épaisseur des couches piézoélectriques ; c'est pour cela que nous allons
nous intéresser principalement a ce mode.

Les différentes couches de la structure étudiée, qu'elles soient piézoélectriques ou non,

seront représentées par des circuits électriques équivalents.

2.4.4.1 Les matériaux piézoélectriques

Le modele de la couche piézoélectrique présenté dans ce paragraphe est inspiré du
modele de Mason. Le circuit équivalent est dérivé de 1’équation reliant le déplacement dans
une direction et les autres grandeurs, comme le coefficient de raideur c, la vitesse acoustique v

et la constante piézoélectrique e...
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La figure 2-8 montre la lame piézoélectrique polarisée par une tension V. La lame
posséde une épaisseur d et une surface S normale aux forces F aux interfaces. Le port

mécanique i présente une vitesse de déplacement v; et une force mécanique F;.

z
X y Port mécanique 1

Les électrodes

Port mécanique 2

Figure 2-8. Lame piézoélectrique
Pour pouvoir calculer les forces aux interfaces F; et la tension V, on se sert des
conditions aux interfaces 1 et 2 pour trouver les valeurs A et B de la solution de 1’équation de

Newton.

£.(z.1) = |4sin(wz/v? )+ B cos(wz/v” ', (2-10)
Avec v =m , la vitesse acoustique suivant z en fonction de la constante de raideur et de
la densité du matériau piézoélectrique.

Les conditions mécaniques sont les vitesses de déplacement v; et v, aux ports
mécaniques 1 et 2 qui sont les dérivées partielles du déplacement par rapport au
tempsv =0¢&, /0t . La condition électrique est le courant / considéré comme une image du
déplacement électrique suivant la 3™ direction /=jwSD..

Apres avoir établi 1’équation de déplacement &(z,f) en fonction des conditions aux
interfaces (vi, v», 1), on calcule les forces mécaniques comme suit : F; ou Fr=-ST.=-S0&, / 1574

d
et la tensiony = I Edz . L’équation 2-11 donne la matrice de transfert exprimant les
0

parametres dépendants (F, F>, V) en fonction des parameétres indépendants (vy, v, [) comme

suit :
FY [z8/glod/v°) z.8/sinlwd/v") hy/e]v,
F, |=|z,8/sinled V") z.S/tglod V") hylo|v,|. @11
v hy, o hy @ l/oC, \ I

On définit Z, I'impédance élastique de la lame Z, =c5 /v” et C, = £5S/d , 1a capacité

statique de la lame piézoélectrique.

56 These de Walaa Sahyoun, Grenoble Universités, 2011



Chapitre 2 : Modé¢lisation des filtres CRF-BAW

\;'1_\ ‘>2
L N TN 15
F Port T
mécanique 1 Xop

F F

I -Go] ]\d B
ort
’ Ptort VT CoI ? % mécanique 2
électrique
] OS¢

Figure 2-9. Circuit électrique équivalent de la couche piézoélectrique

La matrice de transfert est traduite par le circuit électrique équivalent de la figure 2-9.
Le comportement ¢électrique de la couche piézoélectrique est représenté par la capacité Cy. La
propagation des ondes élastiques est représentée par un circuit en T dans lequel chacune des
impédances prend en compte l'impédance du milieu, la vitesse de propagation des ondes,
'épaisseur dans la direction de propagation des ondes et enfin la fréquence :

X, =jZe.S.tg£w—gJ,X2p =— Ze:5 n (2-12)

Il faut noter que la surface de la couche dans la direction perpendiculaire a la
propagation intervient car la représentation électrique de la force par une tension n'est pas tout
a fait équivalente a la traduction des €quations dans lesquelles c'est la contrainte qui apparait
et pas la force. Un transformateur d’impédance idéale de rapport N est introduit dans ce
circuit, pour représenter la transformation d’énergie électrique en énergie mécanique et

inversement. Le rapport de transformation est N =h,,C, =e;S/dou h et e sont des

constantes piézoélectriques. Cy étant la capacité statique de la couche de valeur &3, S/d.

La couche d’AIN se comporte en dehors de ses fréquences de résonance et d’anti-
résonance comme une capacité statique ayant une permittivité diélectrique ¢. Elle possede
donc une tangente de perte dié¢lectrique tan (J,) due aux imperfections du milieu et figurant
dans la partie imaginaire de la permittivité. Les pertes par conduction de 1’¢lectrode sont
représentées par une résistance €lectrique et dépendent essentiellement de sa résistivité.

Le matériau piézoélectrique présente une certaine viscosité dissipant 1’énergie de 1’onde
acoustique et atténue sa propagation dans le milieu. Cette viscosité dépendant de la
déformation en fonction du temps est introduite dans la partie imaginaire de la constante

¢lastique.
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2.4.4.2 Les matériaux non piézoélectriques

Les couches non piézoélectriques présentent des équations plus simples puisque seuls
les effets mécaniques et les grandeurs associées sont a considérer. Les grandeurs aux

interfaces sont les vitesses de déplacements v; et les forces mécaniques F; (figure 2-10).

Port mécanique 1

Port mécanique 2

Figure 2-10. Lame non pi¢zoélectrique
La matrice de transfert de I’équation 2-11 est réduite aux parametres dépendants (F,

Fii;) en fonction des parametres indépendants (v;, v;+;) comme suit :

F\ [2S/iglad/v) ZS/sin(wd/v)] v, (2-13)
F..) |ZS/sin(wd/v) Z,S/tg(od/v)\v.,) ;
]\_;)'L Xim Xim -&%
F; X, Fin

Figure 2-11. Circuit électrique équivalent de la couche non piézoélectrique
Le circuit électrique équivalent est réduit au quadripdle de la figure 2.11. D’apres ce

schéma électrique, nous pouvons en déduire

F;' le + XZm XZm vi
- . , (2-14)
F., X KX + X5 )\ Vi

. . ) Z,S
Les expressions des impédances sont : X, = j.Z, .S.tg[a)—dj et X,, =——F—.
2v Jjsin(w.d/v)
La vitesse de déplacement v=,/c/p et ’impédance mécanique Z, =c/v sont des

fonctions des propriétés de la couche non piézoélectrique comme sa constante de raideur c et
sa densité p.
Les couches semi-infinies telles que I’air ou le substrat sont vues comme une lame avec

une seule force exercée sur I'une de ces faces latérales (F, F»,=0). La matrice de transfert sera
réduite a un scalaire représentant I’impédance acoustique de la couche : Z =4/c,/p, , avec ¢; et

pi la raideur élastique et la densité de la couche semi-infinie.
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2.5 Description et validation des modéles électro-acoustiques

2.5.1 Modele d'un résonateur a onde de volume (BAW)

Le schéma équivalent du résonateur BAW (figure 2-3) représenté sur la figure 2.12 est
une succession de couches passives telles que les ¢lectrodes de Mo et de la couche active
d’AIN. L’isolation acoustique du résonateur vis-a-vis du substrat est assurée par les couches
de Bragg permettant de confiner 1’énergie mécanique dans le résonateur afin d’augmenter le
coefficient de qualité. L’¢électrode supérieure posséde une interface avec 1’air considéré
comme milieu semi-infini et représenté par une simple impédance acoustique. De 1’autre cote,

le substrat lui aussi est considéré comme un milieu semi-infini.

Electrode Couche Electrode
supérieure piézoélectrique inférieure |
Air ‘ ‘ ‘ | ubstrat
‘XliMoisup‘ ‘ XLM‘LS“ Xl | piezo ‘

_sup

Couches de
Bragg

X2 Mo_su

e e el s

Figure 2-12. Modéle électro-acoustique du résonateur BAW
Les caractéristiques principales des matériaux entrant dans la composition du résonateur

et utilisées lors de la simulation sont regroupées dans le tableau 2-2.

Matériau AIN Mo Si0, \\Y% SiN Si
Vitesse acoustique v (m/s) 11150 5200 5800 4500 13000 8400
Densité p (g/m?) 3380 10220 2200 19300 1800 2340
Epaisseur (nm) 1500 200 710 610 150 0

Tableau 2-2 . Valeurs des propriétés acoustiques des matériaux
Le résonateur BAW étant un dispositif ne présentant qu'un seul port, son impédance
Zp4w) est obtenue a partir du coefficient de réflexion S;; (Equation 2-15).

1+Sll
1-8;,’

Zgaw =Zg (2-15)

Avec Zj impédance de la source d'excitation qui vaut 50 Q.
La figure 2.13 représente les modules du paramétre de réflexion S; et de 1'impédance

¢lectrique du résonateur obtenue apres simulation a l'aide d'ADS.
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La couche d’AIN présente une permittivité relative réelle £33, de 8,4 et un coefficient
piézoélectrique es3 de 1,4 N/V.m. Les pertes dans les électrodes sont modélisées par une
résistance de 0,5 Q.

L’évolution du module du coefficient de réflexion S;; et de 'impédance du résonateur
BAW est décrite sur la figure 2-13. Le comportement du résonateur BAW en basse fréquence
et en haute fréquence est celui d’une capacité (celle de la couche piézo). Par contre, il existe

une bande de fréquence pour laquelle I’impédance varie fortement.
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Figure 2-13. Modules du coefficient de réflexion et de I’'impédance du résonateur BAW en dB
La résonance fondamentale du mode d’épaisseur est caractérisée par :

» La fréquence d’anti-résonance ou résonance parallele (f,) de 2 GHz pour laquelle
I’impédance présente un maximum relatif (infini dans un cas sans perte).

» La fréquence de résonance ou résonance série (f;) de 1,96 GHz pour laquelle
I’impédance présente une valeur minimale relative (nulle dans un cas sans perte).

» Le facteur de couplage électro-mécanique effectif kteﬂz ¢évaluant la transduction
¢lectro-mécanique dans le résonateur est alors égale a

kg = %2[1 - %J (2-16)

A partir de 1’équation suivante, le facteur de couplage effectif du résonateur BAW
obtenu est égal a 5%.
» Le facteur de qualité renseigne sur la sélectivité du résonateur a sa fréquence de

résonance et d’anti-résonance.
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Les simulations du mode¢le é¢électro-acoustique illustrent les pics de résonances des

harmoniques supérieures dans la réponse des modules de S;; et de I'impédance du résonateur.

2.5.2 Modeéle des filtres CRF

Le filtre CRF est constitu¢ de deux empilements comprenant deux éléments
piézoélectriques. L'élément supérieur sera connecté électriquement pour réaliser un port
d'entrée ou de sortie du filtre. L'élément piézoélectrique inférieur est commun aux deux

empilements et les électrodes sont continues pour couvrir toute la surface (figure 2-14)
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Couche piézoéle ] [ = o
I Entrée/Sortie Couches de o QC) 8
3 couches Electrique couplage —— a3T
oL 23
>9
S5 | 5o
ARl
T T - S
=39
Couches de Bragg = =
___________________________________________ ||
Si W ||Si02

Figure 2-14. Présentation en cascade d’un seul empilement de couches du CRF

Les résonateurs supérieurs isolés électriquement entre eux sont couplés acoustiquement
au résonateur piézoélectrique inférieur a travers les couches de couplage (SiO,-W-SiOy).
L’isolation mécanique entre la couche d’AIN inférieure et le substrat se fait a travers un
miroir de Bragg.

Les simulations sont faites sous ADS d’Agilent permettant des simulations de type
parametres S en hyperfréquence. Les deux piles du CRF sont connectées électriquement entre
eux. La figure 2-14 est une représentation schématique de la moitié d'un CRF par des
quadripdles ou hexapoles. Chaque couche de I’empilement est représentée par son circuit
¢lectrique équivalent selon le modele électrique équivalent présenté précédemment.

Puisque nous utilisons les mémes matériaux du résonateur BAW, leurs valeurs de

vitesses acoustiques et densités restent égales a celles trouvées pour le résonateur (tableau 2-

2). Quant aux épaisseurs des couches, elles sont présentées au tableau 2-3.
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Matériau AIN Mo Si0, W SiN Si
Epaisseur (nm) 1230 400 710 610 200 a 400 0

Tableau 2-3 . Epaisseurs des couches

Coefficient de réflexion en mode

d'épaisseur Coefficient de transmission en

0 1[ Y Y 0T mode d'épaisseur
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Figure 2-15. Module du coefficient de réflexion et transmission du modéle CRF simulé

Le mode¢le du filtre simulé sous ADS permet d’obtenir les réponses en transmission et
en réflexion du CRF en large bande (figure 2-15).

La fréquence centrale obtenue pour ce filtre est de 2,14 GHz avec une bande passante de
60 MHz. A la fréquence centrale les pertes d’insertion obtenues sont de -3 dB. Le facteur de
qualité¢ non chargé vaut donc 122. Les lobes secondaires en dehors de la bande passante
correspondent aux fréquences de résonance des couches passives telles que le SiO; et le Mo.

La réflexion a la fréquence centrale du filtre vaut -15 dB a 2,14 GHz décrivant une
bonne adaptation d’impédance du CRF. Une réflexion non nulle de -7 dB apparait sur

I’harmonique supérieure d’ordre 2 (2fy) et aux modes de résonance des couches passives.

2.6 Conclusions

La piézoélectricité fait appel a un couplage entre des grandeurs mécaniques et
¢électriques. Sa mise en équation nécessite donc des connaissances approfondies en
déformations des solides ¢lastiques décrites par la loi de Hooke et I’électricité. A ces
connaissances, on ajoute les équations de la piézoélectricité pour créer un modele analytique

pouvant décrire la totalité du comportement du matériau piézoélectrique.
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Apreés une rapide analyse des moyens et des méthodes permettant de simuler les
réponses des résonateurs BAW et des filtres CRF, nous avons retenu la modélisation par
représentation a l'aide d'un modéle électrique équivalent. Ce modele a ensuite été implanté
dans un logiciel de calcul de circuits hyperfréquences. Ce choix a été justifié et nous
retiendrons qu'il est parfaitement compatible avec les outils de conception de la
microélectronique. Il faut aussi mentionner les limitations de ces choix qui sont
principalement une modélisation a une dimension, bien que nous ayons été amenés a ajouter
une seconde dimension dans certaines simulations que nous aborderons au chapitre suivant.
Enfin, le modéle que nous avons développé prend en compte toutes les couches constitutives
des structures et intégre aussi les pertes di¢lectriques et élastiques.
Les simulations que nous avons effectuées donnent une réponse large bande par rapport
a la fréquence des signaux électriques d'excitation. Les réponses simulées seront comparées
dans le chapitre suivant aux mesures et nous permettront de valider le choix des mode¢les et

les simulations.
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Chapitre3 Caractérisation et validation des simulations
des BAW et des CRF

3.1 Introduction

Les BAW et les CRF décrits et modélisés dans le chapitre précédent sont caractérisés
dans ce chapitre afin de valider les simulations de leurs mode¢les électro-acoustiques.

La caractérisation fréquentielle est une étape importante dans 1’étude des dispositifs RF
permettant d’analyser leur comportement et d’étudier leurs caractéristiques. Elle passe par une
phase de calibration de 1’analyseur vectoriel de réseaux (VNA - Vector Network Analyzer)
pour ramener les plans de mesures aux bornes du dispositif & caractériser. La mesure des
parametres S des dispositifs RF est une technique de caractérisation treés utilisée dans le
secteur de la recherche. Par contre, les caractérisations systématiques de produits industriels
ne peuvent pas toujours étre effectuées avec ce type de mesure qui requiert du temps de
mesure et d’analyse. Pour pouvoir insérer ce type de test dans une chaine de production, il
faudrait réduire le temps de mesure et ce d'autant plus que pour les filtres le coft final du test
peut représenter jusqu’a 50% du coflit de revient et 15% du colt total d’un systeme de

transmission.

3.2 Les BAW

Le BAW est le résonateur élémentaire d’un filtre CRF. La validation de la simulation de
son modele électro-acoustique sous ADS va nous permettre de généraliser les simulations de
ce modele a d’autres dispositifs acoustiques. Le nombre de couches étant plus faible que dans
un CRF, nous aurons moins de parameétres a ajuster pour que le modele permette de
reproduire les résultats de mesure, ce qui simplifie le travail avant de passer aux CRF.

Nous caractériserons plusieurs résonateurs BAW ayant tous les mémes épaisseurs de
couches actives et passives mais possédant chacun une surface d’¢lectrode différente. Les
mesures sont faites avec le VNA 8510C en utilisant un seul port, ce qui permet une calibration
de type SOLT (la TRL ne peut se faire que sur le wafer). Le substrat de calibration utilis¢ est
le ISS 101-190 de Cascade et les sondes RF sont de type ACP-GSG-100um de Cascade.

La figure 3-1 présente le module de I'impédance de trois résonateurs BAW en large
bande entre 1 GHz et 9 GHz. Les trois BAW, numérotés de 1, 2 et 3 présentent
respectivement des surfaces de S,; = 10000 pum? S, = S,/2 = 5000 pm?> et
Su3 = S1/4 =2500 um>.
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Figure 3-1. Module de I’impédance de résonance des résonateurs BAW de différentes surfaces

Nous remarquons d’apres la réponse mesurée des trois résonateurs qu’ils présentent tous
trois une résonance autour de 2,14 GHz. De plus, nous constatons que la surface a un impact
sur le niveau de I’impédance qui apparait clairement en dehors de la zone de résonance. Ces
courbes sont caractéristiques d’un comportement capacitif de la couche d’AIN qui n’est
qu’une capacité statique hors de sa zone de résonance. Une surface plus petite diminue la
capacité et augmente donc la valeur de I'impédance méme aux fréquences de résonance et
d’anti-résonance.

Nous avons choisi arbitrairement le résonateur ayant la plus petite surface, car de plus il
nécessitera moins de puissance lors de 1'étude des non-linéarités (S,3) pour valider la

simulation du mod¢le électro-acoustique en large bande.
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Figure 3-2. Module de I’impédance de résonance du modéle simulé et du BAW mesuré
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Les simulations de type circuit dans ADS utilisent le mode de simulation en paramétres

S. A partir du parameétre Sj;, le module de I’'impédance de résonance est calculé (figure 3-2).
Apres avoir ajusté les parametres des matériaux, principalement les pertes (L'ensemble
des valeurs est donnée en annexe II), la réponse du modéle ¢électro-acoustique du BAW
simulé sous ADS se superpose aux mesures en large bande (figure 3-2). En conclusion, les
simulations circuits sous ADS, présentées dans le chapitre précédent corroborent les mesures.
Le modéle électro-acoustique développé et simulé sous ADS/circuit permet de décrire

fidelement le comportement des dispositifs acoustiques tels que les résonateurs BAW.

3.3 Les CRF

Une fois la méthode de simulation circuit sous ADS validée pour le modele électro-
acoustique d’un simple résonateur BAW, nous avons tenté de I’étendre a des structures plus
complexes telles que les CRF. Ils sont constitués de trois résonateurs BAW couplés en mode
d’épaisseur. Les caractérisations de ces quadripoles nécessitent d’utiliser cette fois-ci les deux

ports de 1’analyseur de réseaux puisque nous avons un quadripdle.

3.3.1 Caractérisation RF des filtres CRF

3.3.1.1 Présentation des mesures

Les dispositifs CRF a tester sont réalisés sur un wafer de 200 mm constitu¢ de 40
réticules (ou « die »). Chaque réticule contient plusieurs centaines de filtres. Ces filtres se
distinguent par leur acces soit de type mode commun en entrée (« single »)/mode commun en
sortie (« single ») ou mode commun (« single »)/mode différentiel (« differential »). Il faut
noter qu'un cadre (ou « frame ») a été réalisé autour des couches supérieures de chaque
résonateur pour isoler les résonateurs supérieurs. Comme nous le verrons plus tard ce

dispositif n'a pas d'incidence sur les réponses que nous avons observées.

/'I'l' 3.5 ETIEI 5@ 4+5LIM Ew.E 5I5I Emyv
Ref du filtre T Single/Single \

Espacement entre  Forme carrée ou

Largeur du frame 5 T
g o um Impédanceresonateurs en um apodisée
E/S en Ohm

Figure 3-3. Nomenclature des filtres CRF

These de Walaa Sahyoun, Grenoble Universités, 2011 69



Chapitre 3 : Caractérisation et validation des simulations des BAW et des CRF

Les filtres piézoélectriques CRF présentés sur la figure 3-3 sont de type mode commun
(« single »)/ mode commun («single ») avec des largeurs de cadre différentes et des
résonateurs surfaciques de géométrie carrée ou apodisé€e. Ces deux filtres font partie de ceux
qui ont été caractérisés.

Pour pouvoir caractériser les filtres CRF, nous disposons d’une station Cascade semi-
automatisée S300 ayant un support du wafer (ou « Chuck ») qui se déplace suivant les trois
directions x, y, z et qui autorise également des rotations dans le plan du plateau (x-y). Le
déplacement est contrdlé a 1’aide d’un logiciel, nommé « Nucleus », qui est installé sur un
ordinateur de contrdle connecté a la station Cascade S300.

Les parameétres S des filtres CRF sont mesurés avec un VNA 8720ES en large bande
entre 1 GHz et 9 GHz sur 800 points de mesures de fréquences. Ces mesures sont ensuite
transférées du VNA a I’ordinateur de controle via une connexion paralléle GPIB. Les mesures
sont faites a l'aide de sondes RF qui sont placées sur les plots d'entrée et de sortie du
dispositif. Ces sondes RF sont de type Cascade 140 GSG avec un espacement entre la masse
et le signal de 100 um (figure 3-4 (a)).

Pour le calibrage, un substrat de calibration est utilisé¢ (ISS 101-190 de Cascade) avec
des motifs « Thru » (dispositif de liaison des sondes), « Load » (charge adaptée) et « Short »
(court-circuit de chaque sonde). Avec ce substrat, trois types de calibrations peuvent étre
utilisés : la SOLT (« Short-Open-Load-Thru »), la LRM (« Line-Reflect-Match ») et la
LRRM (« Line-Reflect-Reflect-Match »).

La calibration LRM nécessite deux motifs «Load» identiques pour calibrer correctement
les deux ports du VNA, sinon la précision des mesures est réduite [Williams-1995].

La méthode de calibration utilisée est la LRRM pour s’affranchir du probléme de motifs
identiques, parce qu’elle est large bande et parce que d’apres la littérature, elle semble moins
sensible a la position des pointes sur les plots. Cette technique de mesure légérement
différente de la LRM qui utilise une ligne de transmission, deux « Reflects » de type « Open »
et « Short » et un « Match » standard.

Ce type de calibration intégre un algorithme de compensation d’inductance de charge
[Hayden-2006]. Le standard « Match » doit avoir en théorie une réactance nulle alors que ce
n’est pas le cas du dispositif réel. En effectuant la caractérisation d’un « Thru » de temps de
propagation de 1 psec, on se rend compte qu'il présente une réactance négative [Davidson-
1990]. Pour corriger cette erreur, le programme Cascade ajuste en calculant la valeur
d’inductance en exces pour le standard « Match » et en 1’insérant de nouveau dans le calcul

des coefficients d’erreur.
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Cette technique de calibration posséde un plan de référence au centre d’un « Thru »,

ceci conduit a la rendre moins sensible au déplacement des sondes contrairement a la méthode
de calibration SOLT ayant un plan de référence aux contacts sondes-dispositif a tester
[Safwat-2001]. Les sources d’erreurs communes non controlables par les différentes méthodes
de calibration sont le changement du matériau diélectrique, la variation de la géométrie des

plots RF ou le couplage entre les sondes RF.
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Figure 3-4. A gauche, photo des mesures RF avec deux sondes GSG. A droite, position des réticules
mesurés sur le wafer

Pour définir les filtres a tester en priorité sur un wafer, nous avons tout d’abord étudi¢ la
dispersion des performances des filtres en fonction de leur position sur le wafer. En supposant
que le wafer est symétrique, nous pouvons le diviser en quatre parties identiques et de mémes
performances. Pour limiter les déplacements, les filtres caractérisés se situent dans un peu
plus qu’un quart de wafer et sont répartis sur quatorze réticules (figure 3-4 (b)). Nous
sélectionnons deux filtres par réticule soit un total de 28 filtres a mesurer. Les deux filtres
sélectionnés se distinguent seulement par la largeur de leur « frame ». Ceci permet également

d’étudier leur impact sur la réponse du filtre.

3.3.1.2 Premiers résultats de mesures

Les caractérisations en parameétres S sont effectuées sur des filtres carrés et apodisés
pour étudier leurs comportements et leurs caractéristiques. Nous relevons 800 points de
fréquences par filtre avec une résolution de 3 MHz dans la bande passante pour décrire
précisément leurs caractéristiques.

La figure 3-5 représente la réponse des deux filtres CRF, présentés sur la figure 3-3 ; un
filtre carré nommé 17 et un apodisé K7. Ces deux filtres présentent quasiment la méme
signature fréquentielle (transmission et réflexion) en large bande toutefois lorsque nous
détaillons leur comportement dans la bande passante (figure 3-5 (b)), nous pouvons remarquer

des oscillations plus marquées (dont une sur S;; a 2,16 GHz) dans la bande et des oscillations
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sur la pente de réjection en haute fréquence du parametre S,; (trait noir). Nous observons
aussi des oscillations de la phase (figure 3-5 (d)).

Ces oscillations proviennent essentiellement des propagations parasites des modes
latéraux. Une onde latérale se réfléchit totalement car elle se propage perpendiculairement aux
faces du résonateur carré alors qu’elle se réfléchit partiellement jusqu’a s’évanouir pour un

résonateur apodisé grace a ses faces non paralleles.
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Figure 3-5. Modules (a et b) du coefficient de réflexion et du coefficient de transmission mesurés et
phases de la transmission et phases (c et d) en bande étroite pour deux filtres apodisé (K7) et carré (17)
De plus, nous avons constaté de petites oscillations parasites dans la bande passante.
Nous supposons qu’elles sont liées a I’inhomogénéité de 1’épaisseur de la couche

piézoélectrique qui produit des modes d’oscillations parasites en profondeur dont la signature
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est illustrée figure 3-5 (b), ce point a été vérifié par le LETI qui était une de nos partenaires
dans ce projet. Les fréquences de résonance parasites ont été observées sur la réponse
fréquentielle en large bande entre 3 GHz et 6 GHz en module (figure 3-5 (a)) et phase (figure
3-5 (c)). Elles correspondent d’aprés leurs valeurs, aux résonances des couches non

piézoélectriques, toutefois la transmission du filtre a ces fréquences ne dépasse pas - 45 dB.

Gabarit WCDMA pour les filtres CRF

07
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20|
o 1
w -
3 1
8 40+
=
1 dB(S21)
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0
B 40 S
1,6 1,8 2 2,2 2,4 2,6

Fréguence(GHz)
Figure 3-6. Gabarit du WCDMA en transmission comparé a la réponse du filtre CRF

Ces filtres CRF ont été initialement congus pour une application de transmission sans
fils W-CDMA (figure 3-6). Dans ce cas la puissance émise hors bande par le systéme est
réglementée et doit respecter un masque fréquentiel représenté sur la figure 3-6 avec une
réjection maximale a 39 dB [Carpentier-2005].

Nous constatons, a 1’issue de ces premieres mesures, que la réjection des filtres CRF
dans la bande de fréquence mesurée est proche du masque, avec une réjection qui tend a
diminuer lorsque la fréquence augmente, toutefois ces mesures ont été faites sans tenir compte

des effets parasites des plots d’acces RF.

3.3.1.3 Dispositifs de de-embedding

Pour compléter les mesures RF, il faut procéder a I'épluchage (de-embedding). En
théorie cette technique permet de s’affranchir de ’effet des plots d’accés RF et ainsi de
déplacer les plans de référence au plus proche du dispositif. Pour cela, plusieurs dispositifs de
« de-embedding » ont été réalisés et sont disponibles sur le wafer (plots sans connexions,

plots connectés entre eux... ou encore « Open », « Thru »...).
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Dans un premier temps, la transmission sur motif « open », est présentée sur la figure 3-
7 (trait noir). Ce motif de de-embedding est simplement constitué¢ par des plots d’accés et de
la couche isolante de Si0O, sans couche active piézoélectrique et sans électrode.

Dans un second temps, la transmission mesurée par le VNA, lorsque les sondes des
ports 1 et2 (apres calibration) sont en 1’air et suffisamment espacées pour éviter un couplage
capacitif direct est présentée sur la figure 3-7 (trait gris). Cette mesure permet de quantifier le
plancher de bruit de 1’analyseur de réseau vectoriel VNA 8720 ES, sur la plage fréquence

envisagée. Nous pouvons noter une atténuation maximale mesurée en transmission de -75 dB

a5 GHz.

Parameétre de transmission

-50 -
-60 | e i
C=0,5fF
11]
°
c
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=
°
<]
=
-80 + = Motif "Open"
S21_oct _bruit
-90 : : : : : : : |

1 2 3 4 5 6 7 8 9

Fréquence (GHz)
Figure 3-7. Réponse en transmission du bruit de I’ensemble (VNA+ cables+ sondes) et du dispositif de

de-embedding

La transmission mesurée sur le motif « Open » est toujours supérieure a -65 dB et
toujours au moins 20 dB au-dessus du plancher de sensibilité mesurée par le VNA. De plus, le
module de la réponse en transmission de ce motif augmente avec la fréquence. Ceci est la
signature d’un comportement capacitif qui peut étre représenté par une capacitance que nous
avons estimée a 0,5 fF. Cet effet provient des plots RF espacés de 200 um et qui engendrent
un couplage capacitif entre les deux acces via le substrat de silicium.

La conséquence de ce couplage entre plots RF est que les CRF a mesurer sont basés sur
la méme géométrie c’est a dire qu’ils présenteront ce couplage parasite qui limitera 1’isolation

entre les deux ports comme celle du motif « Open ».
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3.3.1.4 Résultats des mesures apres de-embedding

Par une ou plusieurs opérations mathématiques utilisant la représentation matricielle la
mieux adaptée (en général la représentation sous forme de matrice admittance) la réponse du
filtre sans les plots de caractérisation peut étre obtenue.

Ces mesures du filtre (K7) sans plot sont présentées sur la figure 3-8. Nous constatons
que les réponses dans la bande passante et en large bande restent identiques pour le module et
la phase du coefficient de transmission. Toutefois pour le module, autour des pentes de
réjection et en basse fréquence, c’est apres « de-embedding », que nous pouvons observer que
I’écart de réjection di a I’effet des plots n’est pas négligeable autour de la bande passante (de

10dBalGHza5 dB a3 GHz).
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Figure 3-8. La réponse brute du filtre comparée a celle mesurée en module (a) et en phase (b)
De plus nous constatons que le plancher de mesure de la réjection du filtre est limité par
la mesure de transmission du motif « Open ». La mesure de réjection du filtre est ainsi limitée
par ’effet de couplage mis en évidence sur le motif « Open ». Nous justifierons cette

limitation a 1’aide de comparaison avec des résultats de simulation.

3.3.2 Comparaison des résultats de simulations et de mesures

Le CRF tel qu’il a été introduit dans le chapitre précédent est constitué de deux
empilements de couches couplés électriquement par les électrodes inférieures de Mo ;
I’ensemble du résonateur inférieur (Mo-AIN-Mo) est continu entre les deux piles du CRF. Les
résonateurs supérieurs isolés ¢€lectriquement entre eux sont couplés acoustiquement au

résonateur piézoélectrique inférieur a travers les couches de couplage (SiO0,-W-SiO,).
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L’isolation mécanique entre la couche d’AIN inférieure et le substrat se fait a travers le miroir
de Bragg.

Dans les paragraphes suivants, des résultats de simulations sous ADS du modéle

¢lectro-acoustique vont étre comparés aux résultats de mesures large bande présentés.

3.3.3 Modele électro-acoustique 1D en large bande

Le modele ¢électro-acoustique a une dimension (1D) permet de décrire la propagation
longitudinale en mode d’épaisseur tout en négligeant les autres modes de propagation
notamment les modes transversaux. Ce mod¢le présenté précédemment a €té implémenté sous
ADS. La figure 3-9 montre les résultats de mesures et de simulations en bande étroite autour
de la bande passante du CRF. Le mod¢le décrit relativement bien la réponse mesurée du filtre
dans sa bande passante en réflexion et en transmission. Quant a la réjection, la simulation du
modele 1D montre les mémes pentes de réjection a gauche et a droite que celles mesurées

jusqu’a -55 dB.
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Figure 3-9. Comparaison des modules simulés et mesurés en bande étroite en réflexion (a) et en
transmission (b)

Toutefois, en s’écartant de la bande passante, nous observons une divergence entre les
réponses du modele et celles mesurées. Cette différence montre une réjection plus forte en
simulation qu’en mesure (figure 3-10) avec une atténuation plus importante hors bande.

La différence de réjection en large bande ne peut pas étre expliquée par une limitation
de I’appareil de mesure. En effet nous avons mesur¢ le niveau de bruit de I’analyseur vectoriel
de réseau (figure 3-7). Nous avons obtenu une atténuation de -80 dB a 3 GHz alors que

I’atténuation du filtre ne descend pas au-dessous de -65 dB.
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Figure 3-10. Comparaison des résultats de simulations et des mesures en transmission en large bande
Pour expliquer ces différents comportements en large bande, deux possibilités sont
envisagées :
» Manque de précision du modéle : prendre en considération les modes de propagation
parasites dans les directions transverses (modéle 2D)

» Limitations dues aux plots de mesure

3.3.4 Extension du modeéle 1D en modeéle 2D

Dans cette partie, nous supposons que le modele 1D n’est pas suffisant pour représenter
la totalit¢ du comportement RF des filtres piézoélectriques en large bande, la solution
alternative proposée est d’étendre le modéle en 2D en prenant en compte le mode de
propagation transverse entre les résonateurs supérieurs.

Le circuit équivalent pour le mode transverse et le circuit équivalent pour le mode
d’épaisseur sont connectés en parallele (figure 3-11) sur I’entrée électrique [Feng-20006,
Ballato-2001]. Ils possédent la méme capacité Cy

Les paramétres caractéristiques de ce mode sont une constante ¢lastique et un
coefficient piézoélectrique différents du mode d’épaisseur et par conséquent une vitesse de
propagation des ondes ¢lastiques et une impédance acoustique différente. Les parametres du
modele électrique équivalent Xj, et X5, et N, ont des expressions semblables a celles du
modele d'épaisseur, mais ils auront des valeurs différentes :

X, = jZ,S,iglol/2vF ) et X,, = 7,5, [sin(el/vF) (3-1)

2tr
La vitesse acoustique transversale est obtenue a l'aide de la relation : v =4/1/p.s avec
une impédance acoustique transversale Z, = p.S, v, . S, est la surface transversale, définie par

S, =w.d et estla dimension latérale de la couche piézoélectrique normale a la force F.
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Le rapport de transformation entre le port électrique et la partie acoustique pour le mode
transverse vaut N, =wd, /s, avec d; le coefficient piézoélectrique transverse et

E . \ r .
s, coefficient de souplesse a champ électrique constant.
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Figure 3-11. Représentation du circuit équivalent de la couche d’AIN pour les deux modes

longitudinal et transversal
Les résultats de simulations effectuées avec ADS de ce modele 2D sont présentés sur la
figure 3-12. IIs ne modifient pas la réponse du filtre dans sa bande passante. Par contre, sa
réponse large bande conduit a une réjection détériorée donc plus proche des mesures que celle

du mode¢le 1D comme le montre la figure 3-12.
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Figure 3-12. Comparaison mesures et simulations large bande pour les deux modéles 1D et 2D
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Ces résultats montrent que le couplage acoustique entre les résonateurs de dessus

dégrade la performance du filtre en dehors de sa bande passante mais ne permet pas toutefois
de décrire la réponse mesurée du filtre CRF en large bande de maniére satisfaisante.

Le modele prenant en compte deux dimensions n’ayant pas apporté de solution

satisfaisante, nous allons explorer la deuxiéme hypothése liée a I’effet des plots de

caractérisation.

3.3.5 Effet des plots de mesure et limites de la méthode d'épluchage

D’aprés la figure 3-7, nous observons que la réponse du dispositif d’épluchage (ou « de-
embedding ») est limitée a -65 dB. Cette réponse est principalement due aux effets des plots
qui générent un couplage capacitif dans le substrat de Silicium. Cette réponse devient
dominante sur la réponse du filtre en dehors de la bande passante et vient masquer la réponse
du filtre mesuré. La procédure d'épluchage détaillée dans le paragraphe 3.3.1.4 montre que les
performances du filtre en large bande ne peuvent pas €tre restituées en enlevant les effets des
plots.

Pour valider les simulations du mode¢le des CRF en large bande, nous avons recours a la
procédure inverse dite de « embedding ». Cette procédure reproduit les conditions de mesures
en ajoutant aux simulations les effets des plots mesurés en large bande. Cette méthode
consiste donc a ajouter la matrice admittance du dispositif d'épluchage a la matrice Y du

modeéle CRF.
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Figure 3-13. Comparaison mesures et simulations large bande du modéle 1D avec les effets des plots
et des mesures

Les résultats obtenus en mesures et en simulations 1D avec « embedding » sont décrits

sur la figure 3-13. Dans ce cas, nous obtenons une bonne approximation de la réponse
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fréquentielle en large bande mesurée a 1’aide de ces résultats de simulation basés sur un
simple modele 1D en large bande.

Nous pouvons donc conclure que les plots de mesure sont a 1’origine du comportement
observé en dehors de la bande passante. Ces plots de mesure ne servent que pour la
caractérisation individuelle des filtres. Nous pouvons raisonnablement estimer que les
propriétés des filtres hors bande passante (sans plots de mesures) sont certainement bien

meilleures que celles observées expérimentalement en présence de plots.

3.4 Optimisation du test RF pour des filtres CRF

La caractérisation fréquentielle des dispositifs RF se fait classiquement a 1’aide d’un
analyseur de réseaux vectoriel (VNA).

Ces mesures peuvent étre effectuées manuellement pour une dizaine de dispositifs. Pour
un nombre plus ¢élevé de composants sur un méme wafer comportant plusieurs réticules
identiques, deux solutions peuvent étre envisagées : soit avoir identifier des dispositifs de test,
soit automatiser les mesures.

Dans ces paragraphes nous allons présenter une premicre étude qui porte sur la
recherche de dispositifs de test en fonction de leur positon sur le wafer.

Dans le cas de nos filtres CRF, nous avons environ 2500 filtres a caractériser sur un
wafer de 200 mm, nous avons choisi dans un second temps d’automatiser la procédure de

mesure en utilisant au maximum les possibilités de la station cascade semi-automatique S300.

3.4.1.1 Impact de la position sur le wafer du filtre sur ses caractéristiques

Cette partie présente les résultats d’une étude statistique sur la dispersion des
caractéristiques des filtres en fonction de leur position sur le wafer. Le but étant d’identifier si
possible le ou les réticules des filtres a tester en priorité.

Les caractéristiques des filtres mesurés sont: la fréquence centrale f;, les pertes
d’insertion (/L) et la bande passante Af a -17 dB. Cette limite correspond aux premieres

contraintes sur le masque (figure 3-6) a 2,22 GHz.

3.4.1.1.1.1 Méthode de détermination de la fréquence centrale

La fréquence centrale des filtres peut étre déterminée de deux manieres :
— La premic¢re méthode, basée sur la mesure du module de la transmission,
consiste a déterminer la fréquence centrale a 1’aide de la moyenne de deux
fréquences (fi, f2) correspondant a 1’atténuation a -3 dB. Dans ce cas, le VNA

permet un balayage de la fréquence permettant de rechercher les deux
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fréquences f et f, pour |[S1|=IL-3 dB. Dans le meilleur des cas il faut au moins
deux points de mesures fréquentielles. Toutefois il est probable que plusieurs
itérations soient nécessaires donc autant de fréquences. Cette approche permet
aussi de trouver la bande passante f>- f; a -3 dB.

— La seconde approche utilise la propriété des filtres passe bande symétriques pour
lesquels la fréquence centrale correspond a une phase nulle. La technique de
détection du passage par une phase nulle exige seulement deux points de
mesures ayant des phases @; et @,. Il faut choisir les phases dans la partie
linéaire autour de zéro avec @; x @, <0.

Ces deux techniques de mesure de la fréquence centrale ont été mises en ceuvre sur les
28 échantillons. Les résultats sont regroupés dans le tableau 3-1. La fréquence centrale
obtenue varie de 2,131 GHz a 2,139 GHz en fonction de la méthode soit un écart de 8 MHz
constituant une erreur relative de 0,4% par rapport a fy. De plus la dispersion de £, en fonction
de la position varie entre 2,7 MHz et 3,5 MHz soit une dispersion relative trés faible égale a

0,16%.

Interpolation Méthode de phase
Moven (GHz) 2,131 2,139
Ecart-type (MHz) 2,7 3,5

Tableau 3-1. Moyen et écart-type des deux méthodes de calcul de la fréquence centrale
Cette étude statistique conduit a la conclusion que la méthode de mesure de fy, a 1’aide
de la phase, donc seulement deux points de mesures, permet de déterminer la fréquence

centrale a moins de 0,4%.

3.4.1.1.1.2 Statistiques sur la dispersion des performances

Deux séries de filtres sont étudiées F; et F, possédant des caractéristiques différentes.
Chaque série contient quatorze filtres répartis sur quatorze réticules situés dans un quart de
wafer. Chaque série possede une largeur de cadre (ou frame) et une surface de résonateur
différente.

La figure 3-14 (a) présente la dispersion de la fréquence centrale sur quatorze filtres de
la série F distribués sur quatorze réticules. La dispersion maximale se trouve proche de la

périphérie du wafer (R)).
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Figure 3-14. (a) dispersion de f; suivant la position du réticule, (b) positions des réticules sur le wafer
La fréquence centrale f; est calculée a partir du passage par une phase nulle et les pertes
d’insertion sont égales au maximum de transmission dans la bande passante. Af est la bande
passante a -17 dB (figure 3-6), elle correspond aux premieres atténuations dans les pentes de
réjection fixées dans le gabarit WCDMA ; il faut que |S,| soit inférieur a -17 dB pour une

gamme de fréquence entre 2,06 GHz et 2,22 GHz.

B Dispersion des pertes d'insertion

Dispersion de la bande passante a - P
927 17 dB ]
24 +
N o ]
T Q
= =28
= ~ ]
L. —
<
3,2+
-3,6 e
zeedeeregez ooy
oo
Numéro de la réticule Numéro de la réticule
(a) (b)

Figure 3-15. Dispersion de 4f'(a) et IL (b) suivant la position du réticule

La bande passante de la série F} varie entre 57 MHz et 63 MHz, en calculant le facteur
de qualité des filtres chargés par 50 Q, Q. varie entre 34 et 37,5. Le facteur de qualité non

chargée Q,; est deux fois plus importantes soit 2.0, (68 a 75).
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Quant a F,, la bande passante est entre 62 MHz et 67 MHz, alors son facteur de qualité
chargée Q. se situe entre 31,9 et 35. F, posséde donc le méme facteur de qualité non chargé
Q. que Fy qui vaut 2,14.0. (68 4 75).

Nous remarquons que la bande passante Af (figure 3-15 (a)) trouve son maximum pour
le filtre appartenant au réticule R12 situé a la périphérie du wafer (figure 3-14 (b)). Par contre,
les pertes d’insertion présentent un minimum pour R12 (figure 3-15 (b)) alors que ce filtre
posseéde la plus grande bande passante. En effet dans le cas de filtre a base de résonateurs
couplés tels que les CRF, les pertes d’insertion (/L) peuvent étre évaluées a partir de la

relation suivante :

IL=20n Log[l - QCJ (3-2)

ul
avec n le nombre de résonateurs couplés.
D’aprés le tableau 3-2, les écarts types relatifs de sont de 0,15 % pour fy, de 2 % pour Af
et de 9 % pour les pertes d’insertion /L. Ces dispersions sont faibles pour la fréquence centrale

et la bande passante a -17 dB, tandis que celle des pertes d’insertion ne sont pas négligeables.

Fréquence centrale fy Pertes d’insertion /L Afa-17 dB
F, 2,139 GHz/ 3,4 MHz -3dB/ 0,4 dB 87 MHz/ 1,8MHz
J ) 2,137 GHz/2,1 MHz -2,75dB/ 0,3 dB 92 MHz/1,2 MHz

Tableau 3-2. Moyenne/écart type de fo, IL et Af des deux séries de filtres
En conclusion, cette étude ne permet pas de faire apparaitre une corrélation entre les
dispersions des performances des filtres et leur position sur le wafer. Ces dispersions sont
quasiment négligeables pour la fréquence centrale et la bande passante. Ne pouvant pas
identifier la position des filtres qui risquent d’étre aux limites des performances nous allons

proposer une méthode de test systématique automatisée.

3.4.2 Automatisation des mesures

Pour mettre en ceuvre cette méthode, nous avons développé un programme sous
Labview [Labview] permettant de mémoriser une séquence de mesures c’est a dire le
déplacement des sondes sur le wafer, la pose des pointes et la récupération des données
(figure 3-16).

Cette séquence peut ensuite étre ensuite rejoué¢e de maniére autonome sur chaque

réticule. De plus, la position de chaque réticule sur le wafer est également mémorisée.
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Figure 3-16. Schéma du dialogue entre les différents instruments

Le déplacement des sondes RF dans les trois directions est donc piloté par un
programme propre a la station permettant a la fois de définir la cartographie du wafer et de
commander le déplacement du support de wafer et des sondes. Ce programme s’appelle
« Nucleus ».

Une seconde partie du programme concerne le pilotage du VNA. Le VNA doit étre
calibré une fois pour toutes au début de la séquence de test, puis nous précisons le type de
données a mesurer et a afficher par exemple les parameétres S en module et en phase avec la
plage de fréquence et la résolution fréquentielle a prendre en compte. La sauvegarde et le
transfert des données depuis le VNA vers ’ordinateur de contrdle sont faits automatiquement.
Les mesures de chaque filtre sont rangées dans un fichier indépendant.

La phase de calibration reste manuelle parce nous avons choisi d’utiliser un substrat de
calibration indépendant fourni par Cascade. Cette étape n’est en principe effectuée qu’une
seule fois.

La figure 3-17 présente les synoptiques des programmes Labview. Le premier présente
le programme général ou est inséré le bloc du sous-programme VNA. Ce bloc est détaillé sur
le second schéma. Dans le sous-programme VNA, nous trouvons le bloc de sauvegarde de

données ainsi que les pilotes permettant le dialogue avec le VNA.
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Figure 3-17. Synoptique du programme d’automatisation sous Labview

Dans le programme général, nous avons inséré un compteur (timer) qui permet
d’obtenir le temps de mesure nécessaire a la caractérisation de tous les dispositifs a tester sur
un wafer.

Par exemple, nous avons réalisé la mesure de 40 filtres CRF répartis sur les 40 réticules
du wafer avec 800 points de fréquence par filtre. Les quatre parameétres S complexes sont
extraits pour chaque filtre. L’ensemble des ces mesures a nécessité un temps de 5 minutes et
20 secondes. Le déplacement des sondes entre les réticules du wafer représente environ 48 s
soit 15 % du temps total alors que 85 % du temps restant sont nécessaires au VNA pour les
mesures et la récupération des données (soit 272 s). (La mesure d’un filtre représente environ
8 s de temps de mesure par filtre pour 4 paramétres S complexes. L’acquisition d’un seul

parametre S pour un point de fréquence requiert 2,5 ms.
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Si nous considérons la mesure de I’intégralité des 2500 filtres présents sur un wafer
dans les mémes conditions de mesure que les précédentes (4 parametres S et 800 points), le
temps nécessaire pour la caractérisation est alors de 5 heures et 35 minutes. Ce temps est
suffisamment significatif pour ralentir la cadence d’une chaine de production et donc
augmenter au final le colit général du filtre.
Nous pouvons préciser qu’en général pour le test industriel, des cartes a pointes
spécifiques sont utilisées pour éviter le déplacement de pointes. Cela réduit un peu le temps
global mais ne permet pas de gagner énormément sur le temps que nous avons estimé. Notons

que 50% du prix du filtre est dédi¢ a son test final.

3.4.3 Etude d’un test fréquentiel optimisé

Pour réduire le temps de test, nous avons étudié une méthode visant a réduire le nombre
de points de fréquence. Cette méthode consiste a mesurer seulement quelques points
caractéristiques dans le gabarit du filtre. Le but étant cette fois de discriminer les mauvais
filtres ne respectant pas le gabarit, ce qui correspond a du test des filtres et non plus a de la
mesure. Nous avons procédé par étapes en prenant un nombre de points impair en

commengant par 5 points et en ajoutant 2 points a chaque étape.
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Figure 3-18. Gabarit WCDMA des filtres CRF avec le choix des points de discrimination

Les filtres CRF sont destinés a des applications WCDMA, d’ou ils doivent respecter son
gabarit présenté sur la figure 3-18. Les deux premiers points essentiels au respect du gabarit
sont les extrémités de la bande passante a 2,11 GHz (point A) et 2,17 GHz (point B). La
fréquence centrale représente le troisiéme point C a 2,14 GHz. Les deux points additionnels D

et E déterminent les pentes de réjection minimales gauche et droite fixées par le gabarit
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WCDMA. Ces 5 points présentés par des carrés bleus vont nous servir pour vérifier si tous les
filtres peuvent étre triés. A ce stade le résultat est binaire, le filtre répond ou ne répond pas au
gabarit du WCDMA.

Pour tester la méthode, nous avons choisi 14 filtres CRF répartis dans un quart du wafer
et ayant des caractéristiques différentes.

Comme nous avons déja les caractéristiques completes des filtres (issues d’ une mesure
classique de parametres S), nous savons a priori quels sont les filtres qui respectent le gabarit.
Le principe est de commencer par un nombre limité de point de mesures, faire le test de
respect du gabarit sur ces seuls points et vérifier si cette méthode de test est fiable.

Avec cinq points (A, B, C, D et E), nous n’avons pas pu obtenir le résultat escompté,
certains filtres ayant été détectés bons alors qu'ils ne 1'étaient pas.

Nous avons ensuite ajouté deux points supplémentaires en divisant en deux les espaces
de fréquence se trouvant entre A et C puis entre C et D. Les points ajoutés sont
respectivement F et G. Avec ces sept points nous avons encore constaté des erreurs dans le
test. En procédant par dichotomie successive cette méthode de test a convergé vers

I’identification des 11 filtres effectivement défectueux parmi les 14 filtres.
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Figure 3-19. Erreur commise sur le nombre de filtres rejetés en fonction du nombre de points de
fréquences
La figure 3-19 présente le nombre d’erreurs commises sur les filtres testés en fonction
du nombre de points de fréquences sélectionnés. A partir de 9 points, nous avons pu identifier
tous les filtres qui ne respectaient pas le gabarit.
Pour estimer le gain de temps sur le test, reprenons les résultats obtenus sur les mesures

de temps de caractérisation faites avec le programme Labview. Les 800 points de mesure
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requicrent 85% du temps du test. En utilisant seulement 11 points par filtre, le temps de
caractérisation prévoit une réduction d’un facteur 80.

Un second programme Labview a ét¢ développé pour réaliser cette méthode de test a
I’aide de 11 points de mesures.

Ce test a ensuite ét¢ éprouveé sur les 40 filtres CRF sur 40 réticules avec les mémes
conditions d’automatisation du déplacement du wafer et de controle du VNA. Le temps de
test a alors été réduit a 51,4 s (au lieu de 5 min et 20 s) tout en donnant une réponse binaire
sur I’état du fonctionnement du filtre. Le temps de déplacement des sondes reste inchangé et
égal a 48 s. En revanche le temps d’acquisition et de transfert des mesures par le VNA ne
représente plus que 3,4 s (soit 80 fois plus court).

I faut bien noter que ce test ne permet pas de s’affranchir de la phase de calibration.
Toutefois, des défauts dans la bande passante a des fréquences non mesurées par notre
méthode ne sont pas détectables. Cette méthode peut étre utilisée comme test industriel mais

ne permet pas une détection optimale de tous les défauts dans la bande passante du filtre.

3.5 Conclusion

Au cours de ce chapitre nous avons présenté la caractérisation et la simulation large
bande des résonateurs BAW et des filtres piézoélectriques CRF. Nous avons pu valider les
résultats de simulation aprés avoir calé les modéles et nous avons obtenu l'ensemble des
données numériques des caractéristiques mécaniques et électriques des matériaux constituant
les composants.

En comparant les mesures et les simulations des CRF et aprés quelques hypothéses,
nous avons montré que les plots de caractérisation RF limitaient les propriétés des filtres hors
bande. Ce point est important a noter pour les concepteurs qui pourraient obtenir de
meilleures performances pour les CRF hors bande passante en s'affranchissant de ces plots
quand ils ne sont pas nécessaires. Pour prolonger cette modélisation le chapitre 4 sera
consacré a la modélisation de ces CRF sous fortes puissances RF avec les effets non-linéaires
inhérents.

Dans une derniere partie nous avons étudié une procédure de caractérisation en
fréquence des filtres, basée sur une analyse comme elle peut étre faite classiquement avec un
grand nombre de points de fréquence. Pour cette opération, nous avons automatis¢ le banc de
mesure. La caractérisation fréquentielle optimisée par Labview automatise les taiches du VNA

et de la station Cascade, et donne un temps de mesure important dont 85 % est dédi¢ au
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dialogue avec le VNA. Ce temps de mesure ne permet pas d’intégrer le test des filtres dans
une chaine de production surtout si le cotlit du test représente 50% du cott du filtre.

Nous avons alors montré que le temps de caractérisation n'était pas compatible avec un
processus de fabrication industriel et que le colt généré par le test systématique était
prohibitif. Nous avons alors propos¢ et validé une méthode visant a réduire le nombre de
fréquences mesurées. Ce test s'est révélé positif mais montre malgré tout des limitations. Pour
aller plus loin dans la recherche d'un test optimum, nous avons exploré d'autres voies faisant

appel a des analyses pseudo temporelles. Cette méthode fait 'objet du chapitre 5.
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Chapitre4  Caractérisation non-linéaire des filtres
acoustiques sous forte puissance RF

4.1 Introduction

Les filtres acoustiques a base de résonateurs BAW (Bulk Acoustic Wave) sont
largement utilisés dans les frontaux radios du fait de leurs fortes réjections hors bande et leurs
faibles pertes d’insertion. Les performances des filtres BAW sont meilleures que celles de
leurs rivaux céramiques et SAW. Un exemple de frontal WCDMA est donné sur la figure 4-1.
Nous pouvons alors distinguer deux types de fonctionnalités : le filtrage sélectif classique
d’un canal et une fonction de séparation entre le canal d’émission et celui de réception
réalisée par un duplexeur.

Si le filtre BAW inséré dans la chalne d’émission aprés le mélangeur permet de rejeter
les bandes hors standard, le second inséré dans le duplexeur a un double réle : isoler du canal
de réception et filtrer les harmoniques et leurs combinaisons dues principalement aux effets
non-linéaires de 1’amplificateur de puissance. Ces effets non-linéaires sont introduits par les
différentes fonctions de la chaine d’émission lorsqu’elles sont soumises a une forte puissance
(quelques dizaines de dBm) par exemple au travers des transistors qui peuvent les constituer.

Sur la chaine de réception, le filtre BAW permet de laisser passer le signal utile et de
filtrer tous les signaux parasites captés par 1’antenne autour de la bande de réception.

Les filtres acoustiques peuvent subir des puissances ¢levées lors de I’émission. Les forts
niveaux de puissances appliqués aux filtres BAW peuvent induire des comportements non-
linéaires et donc une détérioration de leurs performances (comme des dérives de leurs
fréquences de travail, une désadaptation des ports,...).

Ce comportement en large signal peut étre différent de la caractérisation des BAW en
petits signaux ou le régime de fonctionnement est considéré comme linéaire.

Ce chapitre propose une meilleure compréhension de ces effets non-linéaire des filtres
BAW. L’objectif du travail effectué¢ était d’une part de connaitre le comportement de ces
filtres lorsqu’ils sont soumis a des puissances importantes et d’autre part de localiser les effets
non-linéaires dans la structure. L’ensemble de ce travail devant conduire a un modele non-
linéaire exploitable par un concepteur de circuit, nous proposons en fin de chapitre un modele

compatible avec les outils de simulation et de conception.
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Figure 4-1. Synoptique d’un systéme de transmission WCDMA

La complexité d’un filtre CRF [Volatier-2006], nous a amenés a nous intéresser en
premier lieu a un résonateur BAW seul, afin d’extraire des parameétres et d’étudier des
comportements non-linéaires qui seront ensuite repris dans les filtres.

Cette démarche se justifie d’autant plus que nous n’avons pas trouvé dans la littérature
d’information sur le comportement non-linéaire de I’AIN et encore moins d’¢léments de
modélisation de réponses non-linéaires que ce soit pour les BAW ou pour les CRF [Mourot-
2009]. En effet, les mod¢les non-lin€aires trouvés dans la littérature ([Nosek-1999],
[Constantinescu-2007], [Aigner-2005], [Rai-2010]) décrivent le comportement non-linéaire
des dispositifs BAW autour de leur fréquence de résonance par un circuit BVD. Ce circuit ne
permet pas de comprendre le comportement non-linéaire de la couche active d’AIN.

Les informations trouvées dans la littérature sur le comportement non-linéaire
concernent les matériaux de type PZT et piézocéramiques ([Aurelle-1996], [Guyomar-1994],
[Chong-2004],[Joshi-1992], [ Takahashi-1998], [Gonnard-2000], [Hruska-1996]). Nous allons
nous en inspirer tout au long de notre analyse de I’AIN pour localiser les non-linéarités dans
ce matériau.

Pour ¢étudier le comportement sous forte puissance, nous avons développé un banc de
caractérisation spécifique qui permet d’étudier la réponse des résonateurs BAW et des filtres.

Enfin avec I’ensemble des résultats obtenus en caractérisation, nous avons développé un
modele non-linéaire du filtre afin de comparer les résultats des simulations non-linéaires aux

résultats de caractérisations.
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4.2 Caractérisation en puissance des résonateurs BAW

Un résonateur BAW est un dipdle. Le principal parametre pour étudier la non-linéarité
est de suivre I’évolution de I’impédance électrique du résonateur acoustique en fonction de la
puissance appliquée en entrée. En réalité¢, le banc de mesure de puissance RF mesure
I’évolution du paramétre de réflexion (S;;) a ’entrée du résonateur BAW ou dispositif sous
test (DST).

Dans un second temps, il est possible a partir de ces mesures d’étudier la désadaptation
du résonateur mais également I’évolution en fonction de la puissance des fréquences de
résonance et d’antirésonance.

Ces effets non-linéaires sont dus principalement aux changements des propriétés de la
couche piézoélectrique (AIN) qui provoquent a leur tour un changement des conditions de
résonance du BAW. Pour mieux comprendre le comportement non-linéaire de la couche
d’AIN, un mode¢le électro-acoustique est utilisé dans la troisiéme partie dont le principal role
est d’exploiter les causes de la dérive non-linéaire. Le modele (détaillé dans le chapitre2)
fonctionnant pour un régime petits signaux sera ajusté aux résultats de caractérisation pour
chaque valeur de puissance mettant en évidence les principales propriétés altérées par la forte

puissance.

4.2.1 Banc de caractérisation en puissance des BAW

Le banc de mesure de la figure 4-2 sert a étudier la dérive du comportement des
résonateurs acoustiques sous forte puissance RF. Le parametre unique servant a caractériser
les effets non-linéaires liés a I’augmentation de la puissance est le parametre de réflexion en

entrée S;; du fait que le résonateur est un dipdle.

4.2.2 Dispositif expérimental

Les instruments utilisés dans ce set up sont les suivants :

e VNA 8720ES délivrant une puissance maximale limitée a 5 dBm.

e Un amplificateur Empower (1-3 GHz) délivrant une puissance maximale de 10 Watts
(40 dBm) avec un point de compression a 50 dBm.

e Un circulateur (1,8-2,8 GHz).

e Un coupleur directif 3022 NARDA ayant une réflexion inférieure a -30 dB pour une
fréquence allant de 1,9 GHz a 2,2 GHz.

e Des sondes de puissance ACP40-GSG-100 um.

e Des atténuateurs de 10 dB et 20 dB.
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Ces instruments sont tous fonctionnels dans la bande de travail du résonateur située
entre 1,9 GHz et 2,1 GHz.

Le VNA est utilis¢é comme générateur de signaux RF avec une puissance délivrée a sa
sortie de 0 dBm sur le port 4. Cette puissance étant faible, elle doit étre amplifiée a 1’aide de
I’amplificateur de puissance Empower permettant d’augmenter la puissance a sa sortie jusqu'a
40 dBm. Ce dispositif présente un point de compression a 1 dB de +50 dBm, alors ses effets

non-linéaires ne s’additionnent pas au signal RF pour toute puissance inférieure a 40 dBm.

= =1
= VNA 8720 ES
&=,
= |
3 : = L .
Ref-port tténuateurs
Port A -20 dBm
BYYTIy Atténuateurs
Sonde ACP
£ 500 ‘/
RS ——
BAW

Amplificateur i Coupleur directif
Empower 1-3 GHz Circulateur 3020 Narda

Figure 4-2. Banc de mesure des résonateurs acoustiques BAW

Le circulateur dont le troisieéme port est connecté a une charge de 50 Q sert d'isolation
de I’amplificateur pour toute puissance réfléchie. Le coupleur directif a un double rdle. Il
permet de mesurer I’image de la puissance incidente a 1’entrée du résonateur, acquise sur la
voie de référence R du VNA. La seconde sortie du coupleur, connectée sur la voie B du VNA,
donne I’image de la puissance réfléchie par le résonateur. Les voies B et R sont ensuite
comparées (B/R) pour calculer le coefficient de réflexion Si;.

Les sondes employées sont de type ACP pouvant supporter une puissance allant jusqu’a
40 dBm. Les mesures sont faites en bande étroite autour de la fréquence de travail du BAW
(1,8 — 2,1 GHz) pour pouvoir suivre plus précisément I’évolution des deux fréquences de
résonance et d’antirésonance en fonction de la puissance.

Ce type de montage ne permet pas de réaliser une calibration « classique » du VNA
complete sur les deux ports (« full two ports ») en calculant les erreurs de tous les parametres
S en module et phase. La calibration utilisée dans cette caractérisation est de type
« response » ; il s’agit d’une calibration en transmission avec un acces aux boucles externes
grace a une configuration spécifique du VNA. Cette calibration permet de corriger en
amplitude et en phase le paramétre de réflexion S;; sous puissance maximale de 40 dBm

(Annexe III).
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4.2.3 Analyse des mesures de puissance

La puissance a I’entrée du dispositif sous test varie entre 20 dBm (considéré comme
faible puissance) et 32 dBm (puissance maximale appliquée a I’entrée du BAW). Des essais
avec des puissances supérieures a 32 dBm ont conduit a la destruction de plusieurs
résonateurs. La cause constatée de ces destructions est 1’altération de 1’¢lectrode électrique
supérieure.

Plusieurs surfaces de résonateur étant disponibles sur le wafer de test, pour des
résonateurs de grandes surfaces, nous n’observons pas de changement significatif de la
réponse RF car la puissance est répartie sur un volume plus grand et donc le BAW continue a
fonctionner dans sa zone linéaire.

Le BAW, dont les variations d’impédances sont décrites sur la figure 4-3, présente une
surface d’environ 150x150 um? (considérée comme petite). Il permet d’illustrer de manicre
plus visible les changements comportementaux qui apparaissent lorsque le BAW est soumis a
une forte puissance RF. La densité de puissance varie entre 36,4 dBm/mm? et 58,4 dBm/mm?.

Nous pouvons constater un décalage important des fréquences de résonance f. et
d’antirésonance f, (figure 4-3) correspondant respectivement au minimum et au maximum de
la valeur d’impédance du résonateur lorsque la puissance varie de 20 (faible puissance) a 32

dBm (puissance de saturation).
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— ] Faible puissance
G Pin= 28 dBm
0] ——Pin=30 dBm
2 —— Psat=32 dBm
©
L®)]
8 1004
£ 1
o]
Q0
>
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o)
=
10 +———————— :
1,8 1,9 2 2,1 2.2

Fréquence (GHz)
Figure 4-3. Variation de I’impédance du résonateur en fonction de la puissance appliquée
Pour des faibles puissances (~ 20 dBm), les fréquences de résonance et d’anti-résonance
sont respectivement égales a 1,96 GHz et 1,995 GHz. En revanche, lorsque la puissance est de
32 dBm, ces valeurs augmentent a /. = 1,996 GHz et £, = 2,055 GHz.
Nous remarquons un décalage de la fréquence de résonance (Af, = 36 MHz) et

d’antirésonance (Af, = 60 MHz) en fonction de la puissance. Ce décalage Af, comparable a la
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
bande passante |f,-f,/=35 MHz, démontre I’intérét de pouvoir décrire la non-linéarité¢ des

résonateurs BAW.

Nous rappelons que le coefficient de couplage électromécanique k,2 peut étre défini par

I’expression suivante :
2
K= ”—(1 _LJ (4-1)

Ce coefficient passe de 4,3% pour une faible puissance de 20 dBm a 7,1% pour une
puissance maximale de 32 dBm. Nous pouvons conclure a partir de ces mesures que le
couplage électromécanique augmente avec la puissance appliquée. De plus, nous pouvons

remarquer une augmentation du contraste de I’amplitude de I’impédance entre

20)- 20 o207 ) - 2o

4.2.4 Modéle non-linéaire

Pour expliquer le comportement non-linéaire du BAW a forte puissance, nous allons
étendre le modele linéaire du BAW basé sur des circuits équivalents traduisant a la fois le
comportement de la couche piézoélectrique et des autres couches passives (Chapitre2). Ce
modele prend en compte les propriétés di¢lectriques, mécaniques et €lectro-acoustiques (dans
le cas de couche piézoélectrique) par un circuit équivalent sous forme de composants discrets
en T. Il permet de décrire le comportement du résonateur BAW sur une large bande (figure 4-
4) de fréquence (au moins une décade). Le modele des BAW « petit signaux » est dans un
premier temps calé pour ajuster les différentes incertitudes technologiques : les épaisseurs des

différentes couches et la surface totale du BAW.

100 T Faible puissance

= \lesure
Simulation

Module de I'impédance
Q)
=

1+ttt

1 2 3 4 5 6 7 8 9
Fréquence (GHz)

Figure 4-4. Simulation du modéle BAW comparée a la mesure en large bande
Lors de I’augmentation de la puissance, le changement de ces parametres géométriques

est certainement faible et masqué par les variations beaucoup plus importantes des parametres
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
du matériau piézoélectrique. En conséquence nous considérerons que les seuls paramétres qui
varient sont les différentes propriétés élastiques, diélectriques ou électro-acoustiques des
couches piézoélectriques et des couches passives. Cette approche est renforcée par le fait que
d’apres la figure 4.3 les fréquences de résonance et d’antirésonance augmentent avec la
puissance d’excitation.

La modification de deux fréquences f. et f, en fonction de la puissance RF appliquée
permet de cerner les coefficients physiques impactés par la puissance. De plus, les parametres
qui sont les plus influents sur la réponse RF du résonateur appartiennent a la couche
piézoélectrique (AIN). Cette couche est la principale responsable de la résonance observée sur
ce dispositif. D’apres la littérature sur le comportement non-linéaire des PZT et piézo-
céramique, nous constatons que les trois parametres essentiellement affectés par la puissance
sont la raideur ¢lastique c, le coefficient piézoélectrique e et la permittivité e.

Par exemple, la fréquence d’anti-résonance peut étre décrite par 1’expression suivante :

fo= % (4-2)
avec ¢33, p et d qui représentent respectivement: la constante d’¢lasticité suivant la
profondeur, la densité du matériau (AIN) et I’épaisseur de la couche piézoélectrique.

L’observation de I’augmentation relative de f, de 3 % lorsque la puissance varie de 20
dBm a 32 dBm implique que ¢33 devrait augmenter de 6 %. Les deux autres parametres restant
constants.

De méme, le coefficient de couplage est relié aux paramétres du matériau
piézoélectrique par I’expression ci-dessous.

kz2 — ﬁ , (4-3)
C33
avec es3 et &3 respectivement la constante piézoélectrique et la permittivité diélectrique
suivant la profondeur (troisiéme dimension) de la couche AIN.
En se référant a 1’équation (4-3), on voit que le paramétre c3;3 est inversement

proportionnel au facteur de couplage et donc une augmentation de ce paramétre va induire
une diminution de ktz, alors qu’on observe que la puissance élevée favorise le couplage. Par
conséquent, la variation de kt2 depuis 4,3% (a 20 dBm) jusqu’a 7,1% (32 dBm) implique
qu’au moins un autre parametre varie avec la puissance ess et/ou &s.

Les effets non-linéaires sont limités dans la bande de résonance entre f; et f,. Pour des

valeurs hors bande, nous remarquons que les valeurs des impédances pour différentes

puissances appliquées convergent vers une méme ligne de niveau (figure 4-3). Cette ligne est
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
essentiellement dépendante de la permittivité de I’AIN car le résonateur se comporte hors
bande comme une capacité statique. Comme les valeurs d’impédance sont intactes hors,
bande, nous en déduisons que la permittivité &3 ne présente pas un comportement non-
linéaire sous forte puissance. Par conséquent, le deuxiéme paramétre agissant en régime non-
linéaire serait le coefficient piézoélectrique ess.

La variation de kt2 de 39,4% a la saturation (P;;=32 dBm) va induire une variation de

e33 comme le montre le raisonnement suivant :

Ak’ _,

2
k, €33 €33 C33

8 Ae,, N Asy;  Acy (4-4)

5

La variation de &3 étant nulle et celle de ¢33 de 6%, nous en déduisons que es3 varie de 16,7%.

Pour identifier les variations des ces différents paramétres et les quantifier, nous avons
réalisé des rétro-simulations et ajusté les valeurs de ces trois paramétres pour venir décrire les
comportements observés lors des mesures des BAW sous forte puissance RF.

La figure 4-5 montre la réponse de I’impédance d’entrée du modele simulé, en pointillé,
comparée a la mesure en trait continu pour une puissance injectée de 28 dBm. Les deux
fréquences de résonance et d’anti-résonance sont décalées de 26 et 29 MHz respectivement de
celles correspondantes en régime linéaire. Les simulations sont faites sous le logiciel ADS

d’Agilent [ADS-2011].

1000 T Pin=28 dBm
9, Mesure
0} Simulation
o
c
®©
o
No)
o
£ 100 +
; |
©
<o
S
©
e}
=
10—
1,6 1,8 2 2,2 24

Fréquence (GHz)
Figure 4-5. Le résonateur simulé a forte puissance en pointillé comparé aux mesures
La figure ci-dessus montre que le modéle déja développé pour un régime linéaire
permet de décrire le comportement du résonateur sous forte puissance en jouant sur des
propriétés spécifiques traduisant la non--linéarité du résonateur acoustique pour une puissance

donnée.
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF

Les deux parameétres ajustés lors de ces retro-simulations sont la partie réelle du
coefficient élastique cs3 et le coefficient piézoélectrique es;.

Ils ont un role majeur dans le décalage de la fréquence du résonateur BAW comme le
montrent les équations (4-2) et (4-3).

Pour estimer ’amplitude de variation de ces deux parameétres cs3 et ess pour chaque
puissance, nous avons déterminé les valeurs que devaient avoir ces deux parameétres en
utilisant une procédure d’optimisation sous ADS [ADS-2011] pour trouver la solution la plus
proche des résultats de mesure. Le couple des solutions (partie réelle de (c33) et e33) est unique
pour chaque puissance donnée.

Les courbes présentées figure 4-6 représentent les variations en fonction de la puissance
des deux propriétés mécaniques et piézoélectriques de la couche d’AIN en fonction du champ
¢lectrique RF en V/um. Le champ électrique est directement li¢ a la puissance incidente
comme le décrit I’équation suivante :

P=(E,, xth)?/2xZ, (4-5)

max
avec Enax : I’amplitude maximale du champ ¢lectrique, 4 : 1’épaisseur de la couche d’AIN et
Z I’'impédance a I’entrée du résonateur. Nous choisissons le champ électrique car il permet de
voir avec plus de lisibilité les variations des parametres comme il est exprimé en fonction de
la racine carré de la puissance.

Nous considérons que le champ électrique est uniformément réparti dans la couche

d’AIN et que I'impédance vaut 50 Q car le résonateur est adapté (|S;;|< -15 dB) pour les

fréquences entre f; et f,.
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Figure 4-6. Variation des coefficients élastique et piézoélectrique en fonction du champ électrique en

V/um
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
La figure 4-6 présente les variations non-linéaires des deux parametres (SR(c33 ), e33) en

fonction du champ électrique RF variant entre 2 et 10 V/um. Nous pouvons diviser les deux
courbes de variations en trois zones comme suit :
1. Zone I: les deux parametres sont invariables en fonction du champ appliqué. Cette
région s’étend jusqu’a 3,4 V/um et est considérée comme zone de travail linéaire du
BAW.
2. Zone Il : Le couple de solution (SR(c33), e33) varie linéairement avec 1’amplitude du
champ électrique. Cette partie va jusqu’a 6,6 V/um.
3. Zone III : Les variations diminuent peu a peu pour arriver a la saturation pour une
valeur seuil de £, égale a 8,4 V/um. A partir de cette valeur, les deux paramétres de

SR(c33) et e33 atteignent le maximum de variations et deviennent indépendants du

champ électrique.

Pour la valeur seuil du champ électrique Eth,SR(c”) présente une variation relative

maximale de 6,6% (entre 405 GPa en régime linéaire et 434 GPa en saturation), alors qu’ess
arrive a un seuil de 1,56 N.V"'.m™ correspondant 4 une variation plus élevée de 18%. Nous
observons que ces variations relatives trouvées en simulations sont proches des variations
estimées a partir des équations 4-2 et 4-4.

A partir de ces variations relatives, nous pouvons trouver les lois de non-linéarités des
différentes couches piézoélectriques du filtre acoustique CRF. Par contre, nous ne pouvons
pas appliquer les mémes valeurs des parametres pour les CRF car les deux dispositifs (BAW
et CRF) ont été réalisés séquentiellement et le procédé technologique a légérement évolué.
Les BAW ont été réalisés antérieurement aux CRF. Cette différence de technologie de
fabrication induit une variation des propriétés de toutes les couches et surtout de la couche
piézoélectrique d'AIN.

Malgré que le résonateur BAW posséde un volume de couche d’AIN plus grand que
celui du CRF, nous allons observer que ce dernier supporte plus de puissance que les BAW et
travaille en régime linéaire jusqu’a des puissances allant jusqu'a 33 dBm ; la puissance de
saturation du BAW. Nous remarquons donc une technologie plus mature des CRF fabriqués
deux ans apres les BAW, qui permet aux filtres acoustiques d’étre plus robustes vis-a-vis des

puissances ¢élevées.
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4.3 Caractérisation en puissance des filtres acoustiques CRF

4.3.1 Objectifs

L’objectif de ces mesures de puissance est de pouvoir évaluer 1’évolution des non-
linéarités présentes dans un filtre acoustique CRF.

Deux types de mesures de puissance sont menées sur les filtres : le point de
compression a 1dB et le produit d’intermodulation IMD3 d’ordre 3. Ces parameétres peuvent
étre mesurés car nous disposons d’un quadripole et donc nous pouvons récupérer les 4

parametres S.

4.3.2 Le point de compression

Le gain de compression se produit quand le gain linéaire diminue de 1 dB da a la
saturation du dispositif. Ce parameétre est considéré comme un test de la linéarité du dispositif

sur le mode fondamental.

4.3.2.1 Dispositif expérimental

VNA 8720 ES

v =

) = Atténuateurs
ort A -40dBm
~30dBm Atténuateurs
S ‘i 500
k = ”

Amplifica ) Coupleur directionnel
Empower 1-3 GHz Circulateur 3020 Narda CRF+probe ACP

Figure 4-7 Banc de mesure de la puissance de sortie en fonction de la puissance injectée.

Le dispositif est identique a celui utilisé pour caractériser les BAW, c'est a dire qu'il
comporte les mémes appareils et composants. La technique de calibration est identique. Seule
la connexion des ports du coupleur change par rapport au VNA.

L’entrée R est vue comme une image de la puissance a I’entrée du filtre. Le signal a la
sortie est récupéré sur la voie B et le paramétre de transmission se traduit par le rapport B/R.

Bilan de puissance :

Afin de faire le bilan de puissance, le filtre est remplacé par un thru. La puissance
injectée est de -20 dBm a 1’aide du port 4. Le VNA affiche une valeur de -20 dBm sur le port
B : Pmesurée poriz=-20 (7;,)+ 40 (amplificateur) -0 (thru) -40 (atténuateur)=-20dBm, en accord avec les

mesurces.
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
Deux filtres sont a tester dans les mesures des CRF sous forte puissance : CRF n°1 et 2.

Le tableau 4-1 présente les caractéristiques des deux filtres CRF.

Pertes d’insertion (/L) Fréquence centrale (fy) Bande passante (BP)
CRF n°1 -3,3dB 2,14 GHz 55 MHz
CRF n°2 -3dB 2,14 GHz 60 MHz

Tableau 4-1. Différentes caractéristiques des deux échantillons CRF

Ces différentes caractéristiques vont donner différentes valeurs du point de compression
(P14s) et du point d’interception de troisiéme ordre (/P3;) pour chacun des deux filtres. Les
résultats de mesure (Pigp, /P3) du premier CRF seront comparés aux simulations de type
Harmonic Balance afin de trouver un mode¢le non-linéaire exploitant les variations des
paramétres et décrivant les effets non-linéaires. Le CRF n°2 possédant des réponses

différentes (P14p, IP3) sera utilisé pour tester la validit¢ du modele non-linéaire.

4.3.3 Mesure du point de compression

La mesure des points de compression des filtres 1 et 2 se calcule a partir de la courbe ci-
dessous en tragant la transmission /L = fct(Py,) a 2,14GHz correspondant a la fréquence de
résonance du filtre CRF.

Les courbes du gain de compression sont présentées sur la figure 4-8. Les points de

compression a 1 dB des CRF n°1 et 2 se produisent a 39 dBm et 39,6 dBm respectivement.

CRF n°1
= CRF n°2

_45

IL (dB) & 2.14 GHz
&
[6)]

45 |
20 25 30
Puissance incidente (dBm)

Figure 4-8 Les pertes d’insertions des deux filtres en fonction de P;,

La non-linéarité¢ du filtre commence a apparaitre a partir de 32 dBm, et les pertes
d’insertion atteignent une valeur de -5 dB (n°1) et -4,4 dB (n°2) pour Pj, n»=40 dBm. Cette
non-linéarité apparait a la fréquence fondamentale de 2,14 GHz comme des pertes d’insertion
qui constituent de I’énergie qui part du fondamental (2,14 GHz) vers les harmoniques d’ordre

supérieur. Cela sera vérifié par I’analyse des produits d’intermodulation.
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Le gain de compression et les parametres S renseignent sur les effets non-linéaires
apparents sur la fréquence fondamentale. Dans le cas des résonateurs BAW, les seules
mesures que nous pouvions effectuer étaient de type paramétres S en réflexion. Donc, les
effets non-linéaires de ces résonateurs sont juste observés sur le fondamental avec le VNA.
Par contre avec les CRF, nous utiliserons un banc de mesure permettant 1’acceés aux
harmoniques d’ordres supérieures du spectre transmis.

Parmi les mesures intéressantes dans le cas des CRF, nous avons I’intermodulation
(IMD) qui mesure la distorsion produite par deux fréquences adjacentes dans la bande
passante du filtre. A partir de ces mesures, nous caractérisons le point d’interception du
troisiéme ordre (/P3) qui doit se trouver a 10 dB du point de compression suivant la régle d’or,
soit a 49 dBm.

La régle d’or s’applique pour tous les dispositifs micro-ondes présentant une faible non-
linéarité. Dans le cas des CRF, si nous constatons une distance de 10 dB entre Pi4g et IP;,
nous pouvons limiter les mesures sous forte puissance au point de compression et en déduire
I’/P5;. Pour une distance différente de 10 dB, les CRF introduisent donc de fortes non-
linéarités [Cho-2005] et les mesures d’intermodulations seront nécessaires pour compléter la

caractérisation non-linéaire des filtres.

4.3.4 Le produit d’intermodulation d’ordre 3

L’intermodulation est vue comme un mélange indésirable de deux fréquences voisines
créant des fréquences parasites /M, (n est le produit d’intermodulation). Dans notre cas, nous

nous limitons au produit d’intermodulation de troisiéme ordre /M.

4.3.4.1 Dispositif expérimental

Générateur4..
=
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1343 (2-10 GHz)
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Agilent | 5 B BEE=E ‘ —
83?711 B 28 ¢ gg%@&uﬂ NN o Amplificateur — Circulateur
A e bl Atténuateurs Empower 1-3 GHz

Analyseur de sectre

MS 2668C Atténuateurs RS
(9 KHz-40 GHz) | R 10 i3 DR

CRF+ probe ACP
Figure 4-9 Banc de mesure d’IP3

Les instruments utilisés pour ce banc de mesure :
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e 2 générateurs (Anritsu MG3692B et Agilent 83711B de 1-20 GHz) pour générer des
signaux de fréquences voisines
e 2 isolateurs Aerotek (/L=-0.5dB)
e | combineur ZFSC (2-10 GHz) avec IL = -6dB pour additionner les deux signaux RF
e Analyseur de spectre (MS 2668C 9 kHz-40 GHz) pour visualiser les spectres a la
sortie du filtre

Nous trouvons aussi 1’amplificateur Empower, le circulateur et les atténuateurs
protégeant I’analyseur de spectre des hautes puissances.

Pour mesurer le point d’intermodulation d’ordre 3, nous utilisons deux générateurs de
signaux RF dont les fréquences voisines sont espacées de 5 MHz correspondante a la largeur
du canal de la norme UMTS.

L’atténuateur de 10 dB ajouté a la sortie du générateur Agilent 83711B permet de
trouver des puissances faibles de 1’ordre de -15 dBm car la puissance minimale délivrée a la
sortie du générateur Agilent est limitée a -7 dBm. L’isolateur favorise aussi 1’isolation et
diminue I’interaction entre les deux sources RF.

Les deux signaux combinés sont ainsi amplifiés avec Empower et envoy¢ au CRF.

L’analyseur MS 2688C récupere le spectre a la sortie du filtre.

4.3.4.2 Bilan de puissance

Avec une puissance a I’entrée de -15 dBm, la puissance mesurée a l'aide de 1’analyseur
de spectre doit étre de 0dBm, pour un "a travers" ou "thru" (/L=0dB) dispos¢ a la place du
filtre.

Pmesurece=-15 (P.,)-0.5 (isolateur)-6 (combineur) +42 (amplificateur) -0 (thru) -20 (atténuateur)=0 dBm.
Cette puissance estimée correspond bien a la puissance mesurée avec 1’analyseur de spectre.
Ce test sert a vérifier le fonctionnement des sondes RF ainsi que celui de la chaine de mesure.

Nous vérifions aussi pour un "thru" la densit¢ de bruit de ’appareil qui est de -106
dBm/Hz. Le niveau de bruit visualis¢ sur I’analyseur de spectre vaut -66 dBm pour une
fenétre VBW (Video BandWidth) de 10 kHz. Le niveau de bruit est calculé comme suit :
densité spectrale de bruit de 1’appareil = -66 — 10log;o(VBW)=-66-40=-106dBm/Hz.
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4.3.5 Mesure du spectre a la sortie du filtre et détermination del’IP3

4.3.5.1 IP; d’un thru

Le produit d’intermodulation /M5 en fonction de la puissance incidente (P;,) en échelle

logarithmique donne la réponse 3:1 qui croise la réponse du fondamental 1:1 au point

d’interception de troisiéme ordre /Ps.

La puissance incidente varie entre 20 et 40 dBm, avec un espacement des fréquences

voisines de 5 MHz (G1 a 2,14 GHz et G2 a 2,135 GHz) dans la bande passante du filtre CRF.

80 -
60 |

40 -

Pout (dBm)

Thru

— — Fond. 1:1
—_ — |M3 3:1

40

50

Pin (dBm)
Figure 4-10 /P; d’un thru

Nous trouvons un point d’interception du "thru" (figure 4-10) a IIP; (Input

Intermodulation Product) = 52 dBm et OIP; (output Intermodulation Product) = 50,6 dBm.

4.3.5.2 IP; du filtre CRF

La figure 4-11 présente les points d’interception des filtres 1 et 2. Le couple (/IP3, OIP3)
du CRF n°1 est (45,6 dBm, 41,5 dBm) et du CRF n°2 (44 dBm, 42,5 dBm).
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Figure 4-11. IP; Des filtres
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF

IP5 se situe approximativement 5 dB au-dessus du point de compression, et donc il ne
suit pas la régle d’or |P4g-IIP3] ~ 10 dB pour les faibles non-linéarités. Nous en déduisons
que le CRF introduit des fortes non-linéarités qui changent la distance entre P;4p et IP3, et
donc le point de compression ne suffit pas a caractériser les effets non-linéaires dans la

couche d’AIN.

Spectre pour |f1-f2|=5 MHz Spectre pour |f;-f5|= 0,5 MHz
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Figure 4-12. Spectre du filtre CRF n°1 pour un espacement de 5 et 0,5 MHz

La figure 4-12 donne les spectres du filtre CRF n°l pour deux espacements des
fréquences voisines. A gauche, nous trouvons les deux raies du fondamental pour f,=2,14
GHz et f;= 2,135 GHz soit une différence de 5 MHz, les deux raies du produit
d’intermodulation /M5 sont a 2,13 GHz et 2,145 GHz avec des amplitudes différentes dues a
I’atténuation inhomogene dans la bande passante du filtre. A droite, nous diminuons
I’espacement a 500 kHz, et alors nous observons 1’apparition des raies correspondant a
I’intermodulation /Ms d’ordre 5 qui appartiennent a la bande passante du filtre.

Ces effets non-lin€aires sont utilisés dans la partie suivante pour développer un mod¢le
non-linéaire des CRF prenant en compte les variations des propriétés de la couche d’ AIN sous
forte puissance. Ce modele compatible avec un simulateur commercial (ADS) peut servir aux
concepteurs de circuits pour définir les effets non-linéaires des CRF sans avoir besoin de faire

des mesures.

4.3.6 Modele non-linéaire des filtres acoustiques

Dans ce paragraphe, nous introduisons un modele non-linéaire des CRF en utilisant le

modele linéaire détaillé dans le chapitre 2. Pour pouvoir comparer les résultats de mesures
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Chapitre 4 : Caractérisation non linéaire des filtres acoustiques sous forte puissance RF
Piag et IP; a ceux du modéle, nous utilisons les simulations Harmonic Balance sous ADS

expliquées en Annexe IV.

4.3.6.1 Simulations HB pour les CRF

Les filtres a résonateurs couplés «CRF » possédent trois résonateurs couplés en mode
d’épaisseur comme le montre la figure ci-dessous. La surface d’un résonateur vaut
145x145 um?. La puissance injectée est appliquée principalement sur le premier résonateur
BAW d’entrée. La puissance confinée dans les couches de couplage perd une partie de la
puissance ¢ en arrivant au résonateur n°2. Ce résonateur présente une surface double soit
300x145 um? par rapport a celles des résonateurs supérieurs (1 et 3) et donc la puissance
confinée ne suffit pas pour le pousser a la non-linéarité. L’onde traversant de nouveau les

couches de couplage arrive au troisiéme résonateur avec une puissance Pj, -2¢.

Pin Pout

| BAW sup n°1 | [ BAW sup n°3 |

Pin- Couche de couplage SiO/W [|Pin-2€

[ BAW inf n°2 |

Figure 4-13 . La puissance telle qu’elle est répartie sur les trois résonateurs du CRF

En mesurant la réponse en transmission S;; du CRF sous forte puissance, nous
constatons un décalage de la pente de réjection de droite par rapport a la réponse du CRF en
petits signaux alors que celle de gauche est intacte. La partie responsable du décalage de la
pente droite est essentiellement les résonateurs supérieurs [Lobel-2001] alors que le
résonateur n°2 agit sur la pente gauche. Ce qui justifie que seuls les résonateurs supérieurs
travaillent en régime non-linéaire.

Dans les simulations HB sous ADS, nous prenons en compte cette répartition
inhomogene de la puissance sur les trois résonateurs. Les deux parameétres qui entrent en jeu
sont la partie réelle du coefficient élastique c33 et le coefficient piézoélectrique ess.

Les simulations HB de I’ensemble des résonateurs présenté sur la figure 4-13, utilisent
’algorithme d’optimisation du couple (SR(c33 ), e33) en précisant des objectifs sur la valeur de
P,y pour le mode fondamental et pour le produit d’intermodulation /M;. La source de
puissance injecte une puissance Py, sur deux fréquences voisines f; de 2,14 GHz et f, de
2,135 GHz. Le point de compression est vu comme les pertes générées sur le fondamental f;

et I’IM; correspond a 2 fo- f; soit 2,145 GHz. L’algorithme d’optimisation ne converge pas
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contrairement au cas des BAW et donc la solution du couple (SR(c33), e33) n'existe pas
physiquement.

Par conséquent, ce couple de parameétres décrivant les effets non-linéaires au mode
fondamental ne suffit pas pour trouver I’/M3. Les simulations en parametres S, déja réalisées
dans le cas des BAW ne décrivent pas en totalité le comportement non-linéaire des dispositifs
acoustiques. Il y a un autre paramétre non-lin€aire qui contribue au produit d’intermodulation
et qui n’a pas d’impact sur la réponse du fondamental. D'apres la littérature, ce parametre est
la constante dié¢lectrique €33 de 'AIN.

Sur la figure 4-14, nous présentons a droite le modele de la couche piézoélectrique telle
qu’elle est simulée sous ADS, la capacité Coy; présente la partie di€lectrique, considérée

comme non-linéaire car elle est une fonction de la permittivité non-linéaire £33 de I’ AIN.

Puissance
incidente Pin

CRF o )
Conditions initiales: - leth )(lpth €
€33, Ca3, CnL F
1th .
th
Mode ~
e - N
d’épaisseur 3 =
Comparaison des Optimisation e
sim/mesures (fond, -
H3, pt compression) des paramétres i =-(oNL N}
amecues |
~ | Electrical TG]N :Nth
~—
s port
Convergengg Non: =%

Puissance
sortante Poy

Figure 4-14 . Organigramme de la méthode de simulation (gauche) et le modeéle non-linéaire de la
couche AIN (droite)

L’organigramme suivant donne la démarche suivie durant les simulations HB pour
trouver une solution du triplet (iR(c33 ), es3, 91(833 )). La simulation peut étre faite en plusieurs
itérations avant de converger vers une solution unique pour chaque valeur de puissance
incidente. Le point de compression est & déduire a partir du module du fondamental comme
dans I’équation: IL =P, — P, ou IL sont les pertes d’insertion du CRF a la fréquence de
résonance de 2,14 GHz.

La capacité non-lin€aire proposée par ADS est un composant utilisé dans le cas des

simulations Harmonic Balance et il permet ’acces direct a la valeur de la permittivité. Elle est
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exprimée en fonction de la tension a ses bornes : C,,, =c¢, + zp_lc , XV . Dans notre cas,

une non-linéarité d’ordre 1 suffira: C,,, =c, + ¢,V ou ¢y présente la partie linéaire
ONL 0 1

correspondante a la valeur initiale de la permittivité en régime petits signaux. La partie ¢V
décrit la partie non-linéaire.
La puissance réactive aux bornes de la capacit¢ s’exprime comme suit

P, =C,, xoxV*=px (cOV2 + c1V3), et donc nous remarquons une apparition des

onl
harmoniques d’ordre 2 et 3.

En suivant la méthode de simulation proposée dans I’organigramme et en balayant la
puissance incidente, I’algorithme converge vers les résultats de mesure (Pgs, /P3;) en

associant a chaque puissance incidente des valeurs du triplet.

4.3.6.2 Comparaison des résultats de retro-simulations et des mesures

Les simulations sont ajustées en faible puissance pour correspondre a la réponse
mesurée du filtre acoustique CRF n°1. Ce filtre est utilis¢ comme prototype pour exploiter les
lois de non-linéarités alors qu’un autre filtre CRF n°2 possédant une réponse dans la bande
passante (tableau 4-1) légerement différente sera utilisé pour vérifier le modéele élaboré dans

les premicres simulations HB.

3T 40
] & A o
| 20 A -
-3,5 -
N oI
L £ °]
Q) i aa)] ] 7
T 44 E 2014 s
- N -— 1 J
A 3 s
R 40 +
=l4 5 | Mesure ] / B — Fond. mesurs
Y @ Simulation HB 1 / — — IM3 mesuré
, 60 + A  Fond. simulé
1 ?/ O IM3simulé
-5 * * * ! -80 +— : : |
20 25 30 35 40 10 20 . 30 40
Pin (dBm) Pin (dBm)

Figure 4-15 .Comparaison du gain de compression et produit d’intermodulation mesurées et simulées
du filtre CRF n°1

Le gain est calculé a partir du module du fondamental pour différentes valeurs de la

puissance d'entrée. Les puissances balayées vont de 30 dBm, moment d’apparition de la non-

linéarité, a 40 dBm avec un pas de 2 dBm. La figure 4-15 a gauche présente les résultats de

simulation HB et de mesure.
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Comme pour le cas du gain de compression, les simulations fournissent aussi le
module du produit d’intermodulation /M3. Nous partons des puissances faibles de 1’ordre de

10 dBm jusqu’a 40 dBm. Nous trouvons les mémes valeurs en retro-simulations et en mesure.

4.3.6.3 Loi de variation non-linéaire des parametres du triplet

La simulation en faible puissance permet de figer certaines valeurs des paramétres tels
que les épaisseurs des couches et les propriétés acoustiques des matériaux passifs. Les
simulations HB sous forte puissance requicrent une variation les éléments du triplet (SR(c33 ),
€33, 9%(333 )) pour s’approcher des mesures tout en conservant les autres parameétres du modele

constants.

Pour des puissances allant jusqu’a 30 dBm, le filtre travaille en régime linéaire et le
triplet ne change pas de valeur. Pour des puissances plus ¢€levées, nous constatons une
augmentation des coefficients élastique, piézoélectrique et de la permittivité avec la puissance
incidente. Nous déterminons la loi de variation de chaque coefficient en cherchant pour
chaque puissance le jeu de parameétres permettant une convergence des simulations et des

mesures.

Nous commengons par la partie acoustique de I’AIN vue dans le coefﬁcientSR(c”). La
figure 4-16 présente la variation non-linéaire de ER(C33) en fonction de I’amplitude du champ

¢lectrique RF en V/um. La partie imaginaire de ¢33 €tant I’image des pertes ¢élastiques dans la

couche d’AIN, ne présente pas de variations notables sous forte puissance.

445
440
435
430

425

420

Partie réelle de c33 (GPa)

415 : : !
0 10 20 30
Champ électrique RF (V/pm)

Figure 4-16 . Loi de variation non-linéaire de ®(c,,) en fonction du champ €lectrique RF (V/um)
SR(cB) reste constant (régime linéaire) jusqu’a E.,~12,5 V/um (P;,=33,5 dBm). A

partir de cette valeur le parametre varie linéairement en fonction du champ électrique et arrive
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a une variation de 4,9% pour un champ électrique arrivant a 26 V/um (P;,=40 dBm). Nous
décrivons la variation linéaire en une équation comme suit :
m(c33 ) =1.52x (E -E, )"‘ 9{(033, )a (4-6)
Avec SR(c33,)la valeur initiale de ‘.R(c33) dans la zone linéaire, E est I’amplitude du champ

¢lectrique.

La saturation n’est pas atteinte dans le cas des mesures CRF contrairement aux BAW.
L’amplificateur de puissance fournit une puissance maximale de 40 dBm suffisante pour voir
la saturation d’un seul résonateur BAW a 32 dBm mais pas les filtres CRF qui saturent au-
dela de 40 dBm.

Nous trouvons une variation similaire pour le coefficient piézoélectrique en passant
dans la zone non-lin€aire. Différemment de SR(c33 ), e33 passe a la zone non-linéaire plus tard a
E.,=15,5 V/um (35,5 dBm). La variation d’es3 arrive a 17,4% pour une puissance incidente

maximale de 40 dBm (E=26 V/um). La variation peut étre décrite par une droite en fonction

du champ électrique comme suit :

Coefficient piézoélectrique
(N/V.m)

1,35{‘””1””1””1

0 10 20 30
Champ électrique RF (V/um)

Figure 4-17 . Loi de variation non-linéaire d’e;; en fonction du champ électrique RF (V/pum)
e, =0.023x(E-E,, )+e,,, (4-7)
Avec ey, la valeur initiale d’e33 dans la zone linéaire.
Nous remarquons que les variations relatives de SR(c33) et e33 de 4,9% et 17,4% sont

proches de celles du BAW qui arrivent a la saturation de I’ AIN a des valeurs de 7% et 18%.

Le troisieme paramétre variant sous forte puissance est la permittivité réelle ‘.R(833) de

la couche d’AIN.
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Figure 4-18 . Loi de variation non-linéaire de ‘.R(833) en fonction du champ électrique RF (V/pm)

Ce parametre a seul un impact sur les produits d’intermodulation et les harmoniques
d’ordres supérieurs et donc il est exprimé en fonction du carré du champ (figure 4-18). La

variation est vue dans 1’équation suivante :
ER(“3'33 ) = (0°08E)2 + SR(8331 ), (4-8)
avec 9%(833,)1a valeur initiale de 91(633) dans la zone linéaire.

La variation relative est de 5,2% pour un champ électrique qui varie entre 0,8 V/um
(P;»=20 dBm) et 26 V/um (P;,=40 dBm) sans atteindre la saturation du CRF.

La permittivité présente des variations négligeables pour de faibles champs électriques.
Les fortes puissances induisent une augmentation de la permittivité en fonction du carré du
champ électrique mettant en évidence ’effet d’électrostriction. Cet effet non-linéaire est
responsable du transfert d’énergie du fondamental aux harmoniques d’ordres supérieurs.

En somme, cette partie présente la variation d’un nouveau parameétre (permittivité) qui
apparait dans Deffet d’électrostriction [Haun-1989] et qui agit principalement sur les
fréquences harmoniques. Alors, la mesure du produit d’intermodulation ou d’harmoniques
d’ordre supérieur est nécessaire pour envisager tous les effets non-linéaires de la couche
d’AIN.

Pour valider les lois de variation de ces trois parameétres, les résultats du filtre CRF n°2

vont servir pour les comparer au modele non-linéaire dans la partie suivante.

4.3.6.4 Veérification du modéle non-linéaire avec le CRF n°2

Cette vérification du comportement de 1'AIN permet de s'assurer de la validité du
modele non-linéaire et des variations des parametres de I'AIN, car la couche piézoélectrique

est réalisée dans la méme technologie de fabrication. Les deux CRF présentant une légere
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différence dans leurs caractéristiques (tableau 4-1) donnent des effets non-linéaires différents
(figure 4-18 et figure 4-11) pour P4p et IP5.

Les pertes d’insertion augmentent principalement avec les pertes mécaniques de la
couche de Molybdéne qui sont plus importantes dans le cas du CRF n°l. En augmentant la
puissance appliquée, on favorise les pertes d’insertions en poussant I’énergie du fondamental
a partir vers les harmoniques. Le CRF n°1 possédant les pertes les plus grandes va atteindre le
point de compression plus rapidement ; 39 dBm au lieu de 39,6 dBm pour le CRF n°2.

Le champ électrique appliqué a la couche d’AIN est inversement proportionnel aux
pertes d’insertion. Le champ entrant est plus important pour le CRF n°2, et arrive le premier a
sa valeur seuil Ey; ot le point d’interception du 3°™ ordre (IPs) apparait. Le CRF n°2
présentant les plus faibles pertes d’insertion arrive plus tot au seuil et sa valeur d’IIPs
(44 dBm) est plus petite que celle du CRF n°1(45,6 dBm).

A partir de cette analyse, nous validons 1’utilisation du second CRF pour valider le

modele non-linéaire développé dans le paragraphe précédent.
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Figure 4-19 . Comparaison du gain de compression et produit d’intermodulation mesurées et simulées

du filtre CRF n°2

Les équations des parametres (SR(c33), e33,‘.R(833)) sont introduites dans le mod¢ele du
CRF n°2. Ce modéle a la base linéaire, devient alors un modeéle non-linéaire en insérant les
lois non-linéaires des paramétres. Les simulations de type HB sont comparées aux mesures

sur la figure 4-19.
Le point de compression du CRF n°2 se produit pour différentes valeurs de puissance
et de champ électrique par rapport au CRF n°1, et donc les valeurs du triplet associées vont
étre différentes (92(033 ) =439 GPa, e33=1,6 N.V"l.m'l,i)i(.s‘33 )=76 F/pm). D’apres la figure 4-

19, nous déduisons que le modele non-linéaire suit les mesures de Piqp et /M3 et donc les
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variations non-linéaires établies peuvent étre utilisées dans toutes les couches d’AIN du CRF.
Les trois parametres sont essentiellement responsables des effets non-linéaires dans les filtres
acoustiques a base d’AIN. Leurs variations relatives sont a respecter mais les valeurs initiales

sont différentes selon la qualité de 1’ AIN utilisé.

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous décrivons le comportement non-linéaire des résonateurs BAW
et filtres CRF sous fortes puissances. Les BAW sont étudiés en premier car ils présentent une
structure plus simple a base d’une seule couche piézoélectrique.

Les premicres mesures sur le parametre de réflexion S;; faites sur les résonateurs
acoustiques mettent en évidence une forte augmentation des fréquences de résonance et
d’antirésonance pour des valeurs de puissances importantes arrivant jusqu’a 32 dBm
(puissance de claquage du résonateur). Pour expliquer cette réponse, nous utilisons les
simulations en mode S-parametres sous ADS d’Agilent. Nous avons remarqué que cette non-
linéarité provient de la couche piézoélectrique qui permet d’avoir ce décalage important des
fréquences. Les parameétres responsables de cette non-linéarité sont la partie réelle du

coefficient élastique SR(cB) et du coefficient piézoélectrique e33. Une loi de variation est

¢laborée a partir de la comparaison entre les simulations et les mesures pour étre utilisée dans

le cas des filtres acoustiques. (iR(c33 ), e33,§R(e33 ))

Les mesures en parameétres S reflétent les pertes d’énergie a la fréquence du
fondamental sans prendre en considération la variation d’énergie au niveau des harmoniques.
Les résonateurs étant des dipoles, sont mesurés en réflexion a I’aide du parametre S;; a la
fréquence du fondamental et alors le VNA ne donne pas acces aux intermodulations d’ordres
supérieures pouvant introduire d’autres parameétres non-linéaires n’agissant que sur les
harmoniques.

En outre, les BAW et les CRF ont été congus a différentes périodes et donc ils n'ont
pas la méme technologie de fabrication. La technologie des CRF étant plus récente permet
d’avoir plus de robustesse vis-a-vis de la puissance.

En somme, les variations non-linéaires des paramétres acoustique et piézoélectrique de
la couche d’AIN ne peuvent pas étre appliquées seules au cas des filtres a cause des
différentes technologies de fabrication, car les mesures faites sur les résonateurs ne prennent
en considération que la variation du fondamental. Par contre, I’étude sur les résonateurs donne
une idée des parameétres qui peuvent générer la non-linéarité dans la couche piézoélectrique et

la dynamique de variation de chaque coefficient.
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Les mesures dans le cas des CRF illustrent la variation du fondamental et de
I’harmonique d’ordre 3 (IM3) sous forte puissance. Pour mieux comprendre le comportement
non-linéaire de chacune des couches résonantes, on a recours aux simulations Harmonic
Balance (HB) sous ADS qui nous permettent de calculer le fondamental et I’intermodulation
d’ordre supérieur pour chaque puissance. Les simulations HB permettent une optimisation des
coefficients non-linéaires de la couche d’ AIN pour s’approcher des résultats de mesures. Pour
converger vers les mesures, un autre coefficient non-linéaire est entré en jeu ; la permittivité
diélectrique agissant sur les harmoniques d’ordres supérieures traduisant I’effet électrostrictif
dans la couche piézoélectrique.

Un premier filtre est utilisé comme prototype pour élaborer les lois de variations du
triplet (Réel (c33), e33, €) et un deuxiéme filtre ayant une réponse différente est utilisé pour
vérifier ces lois. Par conséquent, les variations non-linéaires des coefficients du triplet sous
forte puissance peuvent étre généralisées pour tous types de résonateurs ou filtres acoustiques

utilisant la méme technologie de fabrication.
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Chapitre5 Nouvelle méthode de tests de dispositifs

hyperfréquences

5.1 Introduction

Classiquement les méthodes de tests linéaires utilisées dans 1’industrie pour qualifier
des dispositifs hyperfréquences découlent de deux familles de méthodes de caractérisation.

La premiére est basée sur I'utilisation d’un signal sinusoidal de fréquence variable. Ce
signal de spectre trés étroit permet une caractérisation qui peut €tre trés précise mais a une
fréquence donnée. Un test sur une large bande de fréquence nécessite alors de multiplier le
nombre de fréquences de mesure et augmente de maniere significative le temps de mesure
donc son cotit. Nous avons montré a la fin du chapitre 3, qu’il est possible d’automatiser et de
réduire le nombre de fréquences de test. Toutefois cette optimisation nécessite la recherche
d’un compromis entre le nombre minimum de points de mesure et la détection de tous les
défauts dans la réponse du dispositif sous test (DST). Cette recherche d’optimum peut étre
longue. De plus, ces méthodes de mesure nécessitent un analyseur vectoriel (VNA) qui est un
appareil certes précis (précision au dixieme de dB) mais qui requiert une phase de calibrage.
En conclusion, lorsque cette méthode est utilisée pour le test hyperfréquence, elle conduit
souvent a des temps de test longs avec des appareils souvent surdimensionnés pour cet usage
et onéreux.

La seconde famille de méthodes de caractérisation est, quant a elle, basée sur les
méthodes de réflectométrie temporelle (TDR/T). Une impulsion électrique (ou un échelon),
donc un signal large bande, excite le dispositif. La réponse spectrale de ce dernier va réfléchir
partiellement en fonction des fréquences, un signal hyperfréquence qui sera échantillonnée et
analysée par transformée de Fourier. Cette technique peut aussi étre utilisée en transmission.
En analysant I’amplitude, la durée et la forme de 1’onde réfléchie, nous pouvons déterminer la
nature de la variation d’impédance dans le milieu. Comparée a la mesure fréquentielle, la
TDR/T peut fournir les mémes informations sur le dispositif [Engl-2004], [ Wakayama-2005].
Nous pouvons remonter aux parametres fréquentiels par une simple transformée de Fourier de

la réponse temporelle en réflexion ou en transmission (figure 5-1).
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Figure 5-1. Les techniques TDR/T et VNA

La mesure en réflexion est sensible a la variation instantanée de 1’impédance
d’interconnexion alors que la mesure avec le VNA est plus sensible a I’impédance d’entrée du
dispositif. Cette méthode présente 1’atout d’un temps de mesure trés court. En revanche, elle
nécessite la génération d’un signal tres bref et d’échantillonneurs encore plus rapides. Dans ce
cas encore les équipements mis en ceuvre sont coliteux. De plus, la précision obtenue avec une
méthode impulsionnelle est nettement moins bonne que dans le cas d’une méthode
fréquentielle.

Enfin a partir des résultats fournis par ces deux méthodes il est souvent trés difficile de
déduire I'impact qu’auront les performances du circuit sur la chalne de transmission
numérique dans laquelle il sera inséré. En effet, par exemple le lien entre le taux d’erreur
binaire et ’ondulation de la transmission dans la bande passante d'un filtre n’est pas trivial.

Dans ce chapitre, nous nous proposons de décrire une nouvelle méthode de test qui se
situe entre 1’analyse a spectre étroit ou méthodes fréquentielles et I’analyse large bande des
méthodes de réflectométrie.

Cette méthode de test est basée sur 1’analyse de la déformation d’une constellation
d’une modulation numérique simple, par exemple une modulation QPSK. Le principe repose
sur la comparaison des constellations en entrée et en sortie du DST. Connaissant la séquence
de référence, il est possible de mesurer I’erreur quadratique moyenne (« Error Vector
Magnitude » ou EVM) de la constellation a la sortie du dispositif.

Un autre avantage de cette méthode est la simplicit¢ du banc de test: un générateur
hyperfréquence, un modulateur numérique et un oscilloscope numérique (figure 5-2). Elle
s’affranchit de 1’étape préparatoire de la correction des erreurs de la chaine de mesure

(calibration).
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Figure 5-2. Synoptique de la méthode de test industriel

De plus, cette méthode permet de tester la fonctionnalit¢ d’un circuit seul mais
¢galement d’extrapoler son influence dans une chaine de transmission compléte grace a I'EVM
qui peut étre relié au rapport signal sur bruit (RSB) et au taux d’erreur binaire (7EB) pour une
modulation donnée.

Ce chapitre se décompose en trois parties. Dans un premier temps, nous justifierons le
choix du paramétre d’analyse EVM plutdt que le RSB ou TEB, puis celui du type de
modulation. Dans la deuxiéme partie, nous présenterons les méthodes de mesures et de
simulations envisagées. La troisiéme partie, subdivisée en trois, permettra de valider la
méthode d’abord sur des filtres simples de Butterworth puis sur des filtres de Tchebychev et
enfin sur les filtres CRF caractérisés dans les chapitres précédents. Pour conclure une

synthése des résultats et des limites de cette méthode de test seront résumés.

5.2 Choix des conditions de mesures

L’objectif essentiel du test hyperfréquence d’un dispositif est de déterminer son impact
sur la chaine de transmission (ou d’instrumentation) hyperfréquence et vérifier le bon
fonctionnement de I’ensemble du systeme lorsque les différents constituants seront assemblés.
Il existe de nombreuses causes de distorsions ou des dégradations lin€aires ou non linéaires
dans les chaines de transmission de signaux numériques.

Dans un systeme de transmission, différentes sources de dégradation des signaux
peuvent produire :

— une réponse fréquentielle non uniforme dans la bande passante du canal

— des produits d’intermodulation dans le canal de transmission ou les canaux
adjacents

— des problémes d’interférences dues a des trajets multiples

— une dégradation due a des effets non-linéaires (saturation de 1’amplificateur de
puissance, de I’oscillateur,..)

Pour évaluer ces imperfections, plusieurs paramétres peuvent étre étudiés. Le rapport
signal sur bruit RSB (ou SNR Signal to Noise Ratio en anglais), ’EVM et le TEB sont les trois
parametres les plus utilisés pour quantifier des distorsions et dégradations du signal traversant

une chaine de transmission.
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Figure 5-3. Profil du TEB en fonction du niveau de signal recu
Notre technique consiste a tester des dispositifs RF a 1’aide d’un des parameétres de
caractérisation des systemes mais lequel et pour quel type de modulation numérique ? Dans

les paragraphes suivants nous allons tenter de répondre a ces questions.

5.2.1 Choix du paramétre d’analyse

Parmi les trois parameétres que nous venons de voir, nous allons tenter de justifier le
choix d’un seul comme paramétre d’analyse du test industriel. Avant cela, nous allons
rappeler brievement leurs définitions et nous verrons aussi que dans certaines conditions, il

existe des relations entre ces différents parametres.

5.2.1.1 Rapport Signal sur Bruit (RSB)

Le RSB représente la qualité de la transmission d’un signal par rapport aux signaux
parasites. Il désigne le rapport entre l’énergie d’un signal et 1’énergie du bruit dans
I’environnement ou ce signal se trouve. Dans le cas d’un modele de bruit gaussien, le RSB
[Shafik-2006] dans le cas d’une modulation complexe est défini par I’équation suivante :

| o [ 2 2
" _ It +Qz ]
RSB — ])signal _ TZFI (5_1)

P . | or [ 2 2 ],
bruit ?zhl ”1,: + nQ,t

Ou /; et Q, sont les composantes en phase et en quadrature de la tension du signal modulé, et

ou ny, et ng, sont les composantes de 1’amplitude du bruit dans le plan complexe. L’équation
5-1 donne une valeur directe du RSB pour un grand nombre de symboles 77 >> M (ou M est le
nombre de symboles pour une modulation M-aire donnée). En échantillonnant le signal

complexe a la fréquence rythme du symbole, nous pouvons approximer le RSB par
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RSB _E _ log,(M).E, ,
N, kI,B

(5-2)

Ou E; est I’énergie du symbole pour une modulation M-aire. L’énergie par symbole est ¢gale
a logo(M) Ep. Ny est la densité spectrale d’énergie d’un bruit blanc équivalent a un bruit
thermique de température 7x (en K) sur une bande de fréquence B avec k la constante de
Boltzmann (1,38065 10 J/K).

Toutefois la mesure directe du RSB est rarement possible et il faut donc avoir recourt a un

autre parametre d’analyse.

5.2.1.2 Taux d’Erreur Binaire (TEB)

Pour caractériser une chaine de communication numérique, nous relions les bits émis et
les bits regus par une figure de mérite proportionnelle au rapport entre le nombre de bits
erronés a la réception et le nombre total de bits transmis. Ce paramétre est le taux d’erreur
binaire (TEB). Pour une modulation M-aire, le TEB peut étre écrit en fonction du RSB dans un
canal classique gaussien caractérisé par un bruit blanc additif Gaussien, AWGN (Additive
White Gaussian Noise), par I’expression suivante [Shafik-2006]:

TEB_z(L_—DQNFlogZ(L)} 2.RSB } 53)

~ Llog,(L) -1 ]log,(M)

avec L = logy(M) le nombre de dimensions d’une modulation M-aire et O(x) est la fonction

d’erreur complémentaire de Gauss (encore nommeée erfc).

Bien que le TEB soit une figure de mérite permettant de caractériser la qualit¢ de
transmission dans un systéme, ce paramétre présente aussi plusieurs contraintes qui limitent
son utilisation [Hassun-1997]. Parmi les facteurs limitant, citons les suivants :

— un temps de mesure qui peut étre long lorsque le TEB est faible (par exemple
10°) et qui est inversement proportionnel au débit binaire.

— Si la valeur définie au préalable n'est pas atteinte, ce parametre ne donne pas
d'information sur les causes possibles de limitation.

Pour les raisons citées ci-dessus, le TEB n’est pas facilement utilisable dans notre
application de test industriel de dispositifs RF pour laquelle un temps de mesure le plus faible

possible est recherché.
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5.2.1.3 Module du Vecteur d’Erreur (EVM)

L’EVM représente une mesure sur l’ensemble d’une constellation (ensemble des

symboles transmis ou regus) de I’écart de position entre un symbole de la constellation et un

symbole idéal (figure 5-5).

Q
1,5 7
EVM=10% -1 "~ ppar-so,
II, 0,5 E’ \\\\
et 8 | I
1 5 _1 |‘ _0‘5 f) 1,5
o a2l ]
—700 S.s 1 -7
EVM=20% B EVM=30%
1,51

Figure 5-4 Exemple de distribution des points de mesures d’un symbole QPSK pour différentes
valeurs ’EVM
Le taux d’EVM ou plus couramment appelé EVM, exprimé en pourcentage, permet de
caractériser les fluctuations d’amplitude et de phase en prenant en compte tous les symboles

de la constellation (figure 5-4).

Si un symbole complexe de référence est représenté par 7(¢) sur la figure 5-5, celui recu

v(t) a pu subir une succession de variations dans le canal de propagation et dans les différents

¢léments de la chaine de transmission.

1 Constellation

Erreur sur

087 amplitudg/”

06 - d’ erreur
Q ]
04 -+
il Référence
02 - u

@ Déformée

Figure 5-5. Un symbole de référence et la partie de la constellation du signal analysé lui correspondant

et I’écart (module et phase) pour un symbole
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La différence entre le vecteur de référence (7(¢)) et le vecteur lié a un symbole regu

(v(t)) est le vecteur d’erreur. Nous trouvons une erreur sur I’amplitude de v(z) et une

différence de phase 6 (figure 5-5). Avant de calculer I’EVM, il faudrait en toute rigueur

corriger la phase par une rotation et I’amplitude par une variation de l'amplitude identique de
tous les symboles de la constellation regue.

L’EVM est la moyenne quadratique de l'erreur de tous les symboles :
r V2
1 i i|? i i)?
EVM 45 = {FxZ\AV.v, —rj| +|d, vy =7 } , (5-4)
i=1

avec les composantes / O regues (vet vp) et celles de références (77 et rp) normalisées, T est le
nombre total de symboles transmis.

A, est le facteur de normalisation des symboles regus (figure 5-5).

4= |1 (5-5)
PIT

P, étant la puissance totale des symboles regus et 7' le nombre de symboles.

Des expressions ont été proposées permettant de relier 'EVM et le RSB [Shafik-2006]
dans certaines conditions. Celle le plus souvent retenue, est de considérer un grand nombre
d’occurrences par symbole (7 >> M), un bruit blanc gaussien et un échantillonnage optimal au

centre du symbole (ouverture maximale du diagramme d’ceil). Cette relation est la suivante :

1
RSB~———— ouRSB,; ~ —20log, (EVM,s), (5-6)

(EVM)

A partir des équations (5-3) et (5-6), nous déduisons, la relation suivante entre le 7EB et
I’EVM pour une modulation numérique M-aire donnée.

p—tr 1) Q[ \/[mogz(L)} 2 J 59

Llog,(L) I’ -1 |EVM}, log,(M)

De plus pour effectuer les mesures d’EVM, il n’est pas indispensable de connaitre le
signal transmis (contrairement au 7EB). La mesure d’EVM peut se faire a tout niveau d’un
systeme de transmission (figure 5-6) a condition que le signal soit ramené en bande de base
s’il ne I’était pas déja. Ajoutons que I’EVM est plus sensible au RSB et aux fluctuations dans

le systeme que le TEB ceci est di a la relation mathématique qui les relie [Lin-2007].
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Figure 5-6. Diagramme d’un systéme de transmission avec calcul de TEB et I’ EVM
Le seul parametre répondant aux exigences du test industriel en termes de simplicité et
de temps de calcul est donc I’EVM qui permet a la fois de déduire dans certaines conditions le

RSB et le TEB. Nous avons donc choisi ce paramétre d’analyse pour le test industriel.

5.2.2 Choix de la modulation

Une fois la métrique identifiée, il faut choisir la modulation numérique la plus adaptée.
Les critéres de choix sont les suivants :
— une modulation simple a mettre en ceuvre (modulation et démodulation),
— une modulation dont la largeur spectrale puisse étre ajustée en fonction de
la bande de fréquence a tester,
— une modulation dont la puissance est indépendante des symboles transmis,
— une modulation de test suffisamment représentative des signaux
numériques qui traverseront le dispositif dans son utilisation finale.
Plusieurs types de modulations vérifient ces conditions et peuvent étre proposées dans
le cadre de ce test. La modulation qui offre le meilleur compromis entre les différents critéres

de choix est la modulation en quadrature de phase QPSK.

Figure 5-7. Constellation de la modulation QPSK
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La modulation QPSK [Lee-2007] est a quatre états de phase (L = 2 et M = 4) comme
représentée sur la figure 5-7. Ce type de modulation permet de moduler deux bits par
symbole. Pour une bande passante identique du signal émis, son débit binaire est le double de
celui de la modulation BPSK (deux ¢léments dans la constellation). Les états de phase de la

modulation QPSK correspondent a ¢; avec une amplitude constante:

o =(2i+ 1)%, avec 0 <i<4, (5-8)

| ' 500101

Figure 5-8. Signal modulé avec la modulation QPSK
Ajoutons que la QPSK ne présente pas différents niveaux de puissance comme les
modulations QAM (pour M > 4) avec un taux d’erreur binaire plus faible. La densité spectrale
de puissance de la modulation QPSK est :

A°T,
2

DSPypse () = “ sine(r.1.(f - /) (en VZ/Hz) (5-9)

avec T, la période rythme ou période des symboles (la fréquence rythme f. = 1/7,) et f, la

fréquence de la porteuse.

+ Densité spectrale de
Puissance en dBm/Hz
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Figure 5-9. Densité spectrale de puissance d’un signal avec une modulation QPSK
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La modulation QPSK reste le choix le plus favorable pour faire des tests industriels a
base de modulation numérique simple.

Pour cette modulation (L = 2 et M = 4), la relation entre le 7EB et I’EVM se simplifie
sous la forme suivante :

-, 5-10
EVMRMSJ 19

Cette relation nous permet de remonter a la probabilité d’erreur TEB a partir de 'EVM

TEB ~ Q(

pour un canal gaussien. L’évolution du TEB en fonction de ’EVM pour plusieurs types de

modulations est décrite dans la référence [Shafik-2006].

5.3 Description de la technique de mesure

Apres, le choix du paramétre de mesure EVM et celui de la modulation numérique
QPSK, dans ce paragraphe, nous détaillerons le principe de la méthode de test, le banc de
mesure, la procédure d’expérimentation mise en ceuvre et la qualité des résultats attendus.

Des mesures seront complétées par des simulations systéme sous ADS permettant de
mieux comprendre le lien entre les déformations de la constellation en sortie du dispositif et la

réponse en transmission de ce dispositif.

5.3.1 Principe

La méthode consiste a envoyer un signal numérique modulé en QPSK a travers un
circuit. Ce signal composé d’un nombre de symboles (7) transmis a la fréquence rythme f,. Ce
signal est ensuite transposé autour de la fréquence porteuse f, et son spectre occupe une
largeur de bande égale a 2*f,.

Pour valider cette méthode de test et rester dans le cadre du test des filtres CRF nous
avons choisi comme circuit un filtre passe-bande (figure 5-10).

Balayage de la
A fréquence porteuse

Module

= >
Fp Fo Fréquence
<>
Largeur du
signal

Figure 5-10. Principe de la technique de mesure
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Deux conditions de mesure sont a respecter pour ce test :

— la fréquence porteuse f, du signal QPSK doit présenter une amplitude suffisante

a la sortie du filtre pour pouvoir déterminer I'EVM. Cela sous entend que f, soit a

dans la bande passante (BP) du filtre (la zone de filtrage) ou en limite de BP, soit
Jp=fox BP/2,

— la fréquence rythme f. doit étre choisie de fagon a ce qu’elle couvre la majorité

de la BP pour avoir en une seule mesure d’EVM le comportement global du filtre

sur I’ensemble de sa BP, soit f, < BP/2.

Constellation avant et aprés filrage
;- Q

11 mRerence
O Déformée
Figure 5-11. Constellations QPSK a I’entrée et a la sortie du filtre passe bande
La constellation du signal QPSK a la sortie du filtre va subir au moins deux
déformations : une rotation de sa phase initiale et une atténuation de son amplitude due
respectivement a la phase du filtre et a ses pertes d’insertion (figure 5-11). Cette rotation et
cette atténuation du signal QPSK sont directement reliées aux deux parameétres fréquentiels
qui sont le module et la phase du coefficient de transmission S»; autour de la fréquence
porteuse du signal (f,).
Apres démodulation du signal QPSK a la sortie du filtre, nous calculons I’EVM en trois
étapes :
— La normalisation : le signal QPSK a subit une atténuation lors de la traversée du
filtre. A partir de ’ensemble des points qui constituent la « tiche » d’un symbole

nous déterminons le centre de la « tache » avec I’équation 5-11 soit V, . Si la

moy
constellation de référence est répartie sur un cercle de rayon unité le module
«moyen » du coefficient de transmission autour de la fréquence porteuse est

égal a I’inverse du coefficient de normalisation soit :
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o (5-11)
-,

v

15201, =Py

— La correction de la phase : le signal QPSK déformé suite au passage par le filtre
est comparé au signal a I’entrée du filtre. La différence de phase ¢ observée
entre les deux constellations (figure 5-11) donne la phase « moyenne » du filtre

autour de la fréquence porteuse du signal, soit (pour le 1 symbole)

o= 4rg(S,,(f,))= Arg(m},)—g, (5-12)

— Le calcul de I’EVM : la constellation de sortie normalisée et recalée en phase est
comparée a celle de référence. La quantification de la dispersion des points de la
constellation mesurée autour des quatre symboles de la modulation QPSK est
alors obtenue avec I’expression de I’EVM (5-4). Ce paramétre EVM dépend des
caractéristiques des filtres mais également des choix faits pour la fréquence
porteuse et la fréquence rythme (débit binaire).

A T’issue de ces trois €tapes, nous avons obtenus trois parametres : @, 4, et une valeur
d’EVM. Les deux premiers sont directement reliés aux caractéristiques du filtre autour de f,,.
En revanche le dernier permet de tenir compte des différentes causes de déformation de la
constellation sur la bande de fréquence testée : les pertes d’insertion, les ondulations de la
transmission dans la bande observée, un décalage éventuel de la fréquence centrale du filtre...

Ce test permet donc avec un paramétre unique de tenir compte de causes multiples de
déformations. Si I’ensemble de ces causes cumulées induit une valeur d’EVM supérieure a un
seuil maximal fix¢é le filtre testé doit Etre rejeté.

Ajoutons qu’a partir de cette valeur d’EVM, nous pouvons déduire la contribution du

filtre a la dégradation du RSB et remonter au TEB.

5.3.2 Méthode de simulation sous ADS

Avant de mettre en ceuvre les mesures d’EVM, des simulations a I’aide du logiciel ADS
[ADS-2011] ont été sont réalisées. Ces simulations, a ’image de la méthode de test, se situent
entre les simulations temporelles et fréquentielles mais également entre le niveau systéme
(« Digital Signal Processing ») et le niveau composant (« Analog/RF »). En effet, elles
nécessitent d’utiliser un simulateur temporel pour décrire la modulation numérique, mais
aussi de pouvoir décrire le dispositif & simuler, dans notre cas un filtre, dans le domaine
fréquentiel.

Pour réaliser cette cohabitation nous avons utilis¢ « ADS Ptolemy »; qui est un

simulateur temporel d’ADS, qui permet de simuler simultanément une partie de circuit décrite
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dans le domaine fréquentiel (« Analog/RF ») et une partie dans le domaine temporel, le tout
dans un environnement de traitement du signal numérique (« Digital Signal Processing »)
avec des sources temporelles.

De plus, deux types de simulations temporelles sont possibles en mode « Digital Signal
Processing » soit des simulations « transitoire » soit des simulations « enveloppe ». Les
simulations « enveloppe » proposent des simulations plus rapides que les simulations
« transitoires ». En effet, les simulations « enveloppe » extraient d’abord les échantillons
complexes de I’enveloppe du signal RF modulé puis les simulent a I’aide de la fonction
« Harmonic-Balance » évitant ainsi d’avoir recours a des pas temporels trop petits imposés
par la période du signal de la porteuse. Dans ce cas de simulation « enveloppe », la fréquence
porteuse n’a pas d’influence sur le temps de simulation.

La figure 5-12 présente le schéma d’une simulation temporelle sous « ADS Ptolemy ».
Un signal complexe (1.5, Or) aléatoire est généré et modulé en QPSK (bloc MOD-QPSK) sur
une fréquence porteuse f, puis envoyé a travers un filtre passe bande BPF simulé dans le sous-
domaine « enveloppe ».

Le bloc « EnvOutShort » permet de faire ’interface entre la sortie du sous-domaine
circuit et I’entrée du domaine « Digital Signal Processing » sous « ADS Ptolemy ». Le signal
a la sortie du filtre est démodulé a travers le bloc DEM-QPSK pour récupérer les deux
composantes du signal complexe Iy et Qg Les composantes / et O des deux signaux de
référence et déformé vont servir pour calculer le facteur de normalisation, la phase moyenne

du filtre et la valeur d’EVM comme nous 1’avons décrit.
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Figure 5-12. Simulation temporelle avec « ADS Ptolemy »
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Les simulations temporelles nécessitent plusieurs points par symbole. Pour calculer
I’EVM, nous choisissons le point de simulation correspondant a 1’ouverture maximale du
diagramme d’ceil.

Les premiers résultats de simulations d’EVM, faites sur des filtres de Butterworth
d’ordre 3 et 4, seront présentés et comparés a des mesures un peu plus tard dans le paragraphe

5.4.

5.3.3 Procédure d’expérimentation et banc de mesure

Pour mettre en ceuvre la procédure de test décrite précédemment, nous avons utilisé les
équipements suivants : un générateur de signaux numériques modulés ESG 4438C et un
oscilloscope numérique d’Agilent DSO 54855A muni du logiciel VSA (Vector Signal
Analyzer). L’ESG 4438C permet la génération de signaux modulés jusqu’a une fréquence
porteuse de 6 GHz avec une fréquence rythme maximale de 50 10° symboles par seconde (50
Mbauds/s) soit une largeur de bande spectrale occupée inférieure a 100 MHz. De plus ce
générateur de signaux numériques offre la possibilité de générer soit des signaux aléatoires
soit une séquence binaire prédéfinie.

Le DSO 54855A peut échantillonner des signaux jusqu’a une fréquence de 20 Gsamples/s
pour une fréquence porteuse du signal allant jusqu’a 6 GHz soit le tiers de la fréquence
d’échantillonnage afin de respecter la condition de Nyquist-Shannon.

Le VSA est un logiciel d’Agilent permettant de faire la démodulation d’un signal et de
calculer son paramétre EVM. Le calcul de ’EVM se fait en comparant la constellation
mesurée a une constellation de référence générée par le logiciel lui-méme. Il suffit de lui
indiquer la fréquence porteuse et la fréquence rythme du signal avec le nombre de symboles et
le nombre de points de mesure par symbole.

Toutefois ce logiciel VSA présente une limitation pour notre application. Bien que
I’oscilloscope numérique DSO 54855A dispose de deux entrées le VSA ne permet de
démoduler qu’un signal a la fois. De plus il ne donne pas acces a I’information de déphasage
entre la constellation mesurée et celle de référence (un seul signal mesuré) donc pas de
possibilité d’obtenir ¢ et donc le déphasage du filtre.

Pour nos mesures, nous avons choisi 1000 symboles avec 1 point de mesure par
symbole. Nous avons vérifi¢ que le nombre de points par symbole n’a pas d’impact sur la
valeur de I’EVM calculée.

Ce nombre de symboles nous permet de garantir des transitions entre tous les points de

la constellation et une distribution quasi-homogeéne des symboles entre les quatre états
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possibles (‘00°, <01°, ‘10 et ‘11°). Le filtre de Nyquist utilis¢ dans la partie
modulation/démodulation QPSK est un filtre en cosinus surélevé « Root Raised Cosine »
ayant le facteur d'ondulation « roll-off » a = 0,35. Il permet de s’affranchir des interférences

inter-symboles qui augmentent la valeur d’erreur.
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Figure 5-13. Ensemble des données fournies par le VSA

Dans le cas d’une démodulation d’un signal QPSK a la fréquence porteuse de 875 MHz,
le VSA fournit les résultats sous la forme de quatre quadrants décrits sur la figure 5-13. Nous
pouvons observer la constellation mesurée (quadrant en haut a gauche), le spectre du signal
centré a la fréquence porteuse avec une largeur de bande de 2*f, (quadrant en bas a gauche), le
spectre de I’EVM en fonction des symboles (quadrant en haut a droite) et la valeur d’erreur en
amplitude et phase et ’EVM en % r.m.s. (quadrant en bas a droite). Dans ce cas ’EVM est de
0,4 %.

Nous utilisons 1’ensemble des appareils de mesure (ESG+DSO) avec le logiciel VSA
pour calculer le module, la phase moyenne et I’EVM du filtre.

Nous avons réalisé le montage décrit sur la figure 5-14. Le signal hyperfréquence
généré par 'ESG est divisé en deux par un diviseur de Wilkinson. La sortie 1 du diviseur est
reliée au filtre grace a un cable hyperfréquence de longueur L. La sortie du filtre est connectée

a la voie d’entrée 1 du DSO par un cable de méme longueur L. De méme, la sortie 2 du
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diviseur est reliée a la voie 2 du DSO au travers des mémes cables a I’exclusion du filtre a
tester. Ce montage garanti que les signaux temporels mesurés par le DSO sur les deux voies

d’entrée ne seront déphasés que par la contribution du filtre.

)
Cable-+Filtre+Cable ]_ 1
Div(ilzeur DSO
puissance 54855A
Cable+Cable ]- 2,
—

Figure 5-14. Schéma du banc de mesure
Du fait que la phase du filtre ne peut pas étre mesurée par le VSA, nous proposons de la
calculer directement en mesurant le retard temporel entre les voies 1 et 2 du DSO puis en
multipliant par la fréquence porteuse pour remonter au déphasage en degré entre les deux
signaux. Les deux autres parameétres sont calculés a partir du VSA, qui s’occupe de

normaliser la constellation distordue par rapport a la constellation de référence puis de

calculer ’EVM. La valeur moyenne du module du coefficient de transmission ‘521( f, )‘ est

affichée comme la valeur du module du spectre a la fréquence porteuse. L’EVM est affichée
directement comme ’erreur entre la constellation interne de référence et la constellation
corrigée.

Un test préliminaire d’étalonnage a été fait pour mesurer I’EVM de référence obtenue
sur la voie 2 en I’absence de filtre. Nous trouvons que le minimum d’EVM est de 3% pour une
fréquence rythme de 1’ordre de 35 Mbd/s.

Des premicres analyses de la méthode sont faites sur des filtres simples comme des
filtres de Butterworth de différents ordres et des filtres de Tchebychev afin d’établir la
technique. Des filtres CRF en technologie intégrée sont utilisés dans la suite pour mettre en

ceuvre le test industriel.

5.4 Analyse des résultats des filtres de Butterworth

Pour mieux appréhender les résultats de mesure et de simulation obtenus avec cette
nouvelle méthode de test, nous avons commencé par des dispositifs simples et bien connus.
Les premiers filtres testés sont des filtres passe bande de Butterworth d’ordre 3 et 4. Ces
filtres présentent des réponses les plus plates possible dans leurs bandes passantes.

Rappelons que la fréquence rythme maximale de I’ESG4438C impose un signal modulé

dont largeur spectrale maximale est d’environ 100 MHz d’ou le choix de la bande passante
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des filtres autour de cette valeur. De plus ces filtres doivent pouvoir étre réalisés en
technologie planaire micro-ruban sur un substrat hyperfréquence (celui choisi est le Rogers
RO4003 de permittivité¢ relative & = 3,55, d’épaisseur 2= 813 um et d’angle de pertes
diélectriques tgd= 27.10*). A I’aide de la topologie planaire choisie : des rubans couplés en
ligne micro-ruban, il est difficile de réaliser des filtres avec des facteurs de qualité supérieurs
a une dizaine, donc le choix de la fréquence centrale des filtres a été imposé en dessous de
1 GHz.

Les caractéristiques du filtre d’ordre 3 (nommé Fg3) sont une fréquence centrale £, de
920 MHz et une bande passante de 120 MHz. Celles du filtre d’ordre 4 (nommé Fgs4) sont une
fo de 935 MHz et une BP de 70 MHz. Ces filtres coplanaires avec des résonateurs a lignes
paralléles couplées en zigzag ou avec des stubs ont été congus et réalisés (figure 5-15). La
réponse en transmission du filtre de Butterworth d’ordre 3 obtenue avec un VNA 8510 C avec

800 points de mesures et un pas de 2 MHz est donnée sur la figure 5-16.

Figure 5-15. Photographie des filtres de Butterworth réalisés

Pour valider notre méthode de test, la fréquence rythme du signal modulé QPSK a été
choisie arbitrairement dans un premier temps égal a 30% de la BP du filtre (soit £, = 40 Mbd/s
pour Fgj et £, =21 Mbd/s pour Fgs). Ce choix, qui permet au signal QPSK de couvrir 60 % de
la bande passante du filtre, reste un cas intermédiaire entre la mesure que nous pourrions faire
avec un VNA et celle faite en temporelle avec une impulsion.

Nous avons ensuite modifié la fréquence porteuse pour faire des mesures d’EVM sur
I’ensemble de la bande du filtre sans changer f,.

Les résultats obtenus pour le module de la transmission du filtre (équation (5-11)) et le
déphasage (équation (5-12)) sont comparés aux mesures faites a 1’aide du VNA sur la
figure 5-16.

Le paramétre Af décrit 1’écart entre la fréquence porteuse f, et la fréquence centrale fo.

Ce parametre est ensuite normalisé par la bande passante soit Af/BP.
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Figure 5-16. Module et phase du filtre mesurés par deux méthodes, temporelle et fréquentielle

Nous pouvons remarquer que les résultats sur le module et la phase issus des mesures
pseudo-temporelles restituent fidélement les mesures faites avec le VNA malgré un spectre du
signal QPSK qui couvre 60% de la bande passante du filtre.

L’écart maximum entre I’extraction du module et de la phase moyenne du filtre par la
méthode temporelle par rapport a celle mesurée a 1’aide d’'un VNA arrive a 2 dB sur le
module et 10° sur la phase.

Dans un second temps, aprés la normalisation et la correction de la phase, nous
comparons la valeur d’EVM obtenue par simulation sous ADS Ptolemy et celle obtenue par
mesure avec le VSA (figure 5-17 et 5-18) toujours avec un spectre du signal QPSK qui couvre
60 % de la bande passante du filtre.

Les résultats de simulation sont en accord avec ceux obtenus par les mesures. L’écart
entre les deux résultats d’EVM reste inférieur a 2 %. Cet accord permet de valider la méthode
de simulation avec ADS Ptolemy. Cette méthode de simulation permet de déterminer la
variation de I’EVM pour un filtre donné et d’estimer la sensibilité de I’erreur aux différents
défauts qui peuvent exister dans le filtre testé.

Nous trouvons que le minimum d’EVM de 3% est obtenu a la fréquence centrale du
filtre (f, = fo). Ce minimum correspond a I’erreur de la chaine de transmission a vide (sans le

filtre) pour une fréquence rythme de 40 Mbd/s (30 % BP).
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Figure 5-17. Mesure et simulation d’E£VM pour un filtre de Butterworth d’ordre 3

En s’écartant de la fréquence centrale, I’EVM tend a augmenter avec 1’apparition d’une
dissymétrie du spectre regu liée a des atténuations différentes des lobes de part et d’autres de
la porteuse, le filtre n’étant plus centré sur le spectre du signal modulé. Ce comportement
atteint un maximum lorsque I’écart entre f, et fo est égale a + 85% de la BP (figure 5-17).
Nous constatons que la courbe d’EVM ne présente pas de symétrie par rapport a I’axe des
ordonnées. En effet nous trouvons un maximum de 20 % en haute fréquence (a droite) et 23
% en basse fréquence (a gauche). Cette différence s’explique par le fait que la pente de
réjection du filtre en basse fréquence est plus importante que celle en haute fréquence. Nous
pouvons remarquer que la non symétrie d’un filtre sera détectable avec I’EVM.

Pour |4f/BP| > 85%, ’EVM décroit car le filtre n’est plus adapté et le signal transmis est
fortement atténué. L amplitude du signal a la sortie du filtre atteint une valeur limite minimale
ou le calcul d’EVM n’est plus valide. Donc le calcul d’EVM reste valide tant que le signal
modulé ne sort pas entierement de la bande passante du filtre. Le test industriel ainsi
développé peut détecter tout type de défaut en restant limité a la bande passante du filtre.

La figure 5-18 représente I’EVM dans la bande passante pour un filtre de Butterworth
d’ordre 4 (Fp4) Nous trouvons la méme allure d’EVM que pour le filtre de Butterworth d’ordre
3. Dans le cas du Fp4 les EVM maximums sont obtenus pour un décalage de la fréquence
porteuse égale a + 82 % de la BP avec des valeurs maximales d’EVM plus importantes.
L’EVM,,,. en haute fréquence est de 30 % et celui en basse fréquence de 33%. De nouveau le

filtre Fp4 n’est pas symétrique.
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Figure 5-18. Mesure et simulation de I’EVM pour un filtre de Butterworth d’ordre 4
Nous pouvons déduire des mesures de Fp; et Fgs que ’EVM augmente avec la

dissymétrie et avec la pente de réjection (ou I’ordre du filtre).
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Figure 5-19. Variations d’EVM,,,. et ’EVM,,;, en fonction de la fréquence rythme (%BP) pour un
filtre d’ordre 3

En comparant les allures d’EVM pour les deux filtres, nous trouvons une dynamique
entre les valeurs minimales et maximales de 15% pour un filtre d’ordre 3 et 25% pour celui
d’ordre 4. Cette dynamique dépend aussi du choix de la largeur du signal choisi donc de la
fréquence rythme d’ou la justification du choix de la fréquence des symboles a 30% de la BP.

En effet, une largeur du signal plus étroite conduit a une dynamique d’EVM plus faible
(figure 5-19). 1l faut donc disposer d’une dynamique suffisante pour pouvoir séparer les filtres
présentant un défaut des bons filtres.

La fréquence rythme du filtre £, doit avoir aussi une limite maximale car pour une

largeur de bande importante du signal, nous risquons de moins détecter les défauts du filtre
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puisque le signal transmis moyenne toutes les variations produites dans sa bande passante.
Ainsi les valeurs minimales d’EVM augmentent avec la fréquence rythme (figure 5-19) pour
atteindre 5% dans le cas d’une largeur de bande du signal couvrant la totalité de la bande
passante du filtre (f, = 50%BP). Cette valeur d’erreur ¢élevée ne permet pas de détecter les
défauts dans la bande passante du filtre qui entrainent des valeurs de I’EVM,,;, inférieures a
5%.

Apres plusieurs mesures et simulations, nous avons déduit qu'une fréquence rythme de
30% de la BP est le meilleur compromis pour la détection d’un défaut avec une dynamique
suffisante de ’EVM.

Différentes simulations et mesures faites sur plusieurs filtres de méme ordre mais de
fréquence centrale et de bande passante différentes montrent que nous pouvons unifier la
signature d’EVM pour un filtre d’ordre donné si nous normalisons toujours la fréquence
rythme (f,/BP) et le décalage de sa fréquence porteuse (4f/BP) par rapport a la bande passante
BP du filtre comme sur les figures 5-17 et 5-18. La figure 5-17 peut alors étre considérée
comme une réponse générale d’EVM pour un filtre de Butterworth d’ordre 3 quelle que soit sa
fréquence centrale, ses pertes d’insertion et sa bande passante. Cette régle peut étre applicable

a tous les filtres de Butterworth pour un ordre donné.

5.5 Applications sur des filtres de Tchebychev

Les deuxiemes série de filtres testés a été celle des filtres de Tchebychev car ils
présentent des ondulations dans la bande passante. Le but de cette partie est de déterminer si
la mesure de I’EVM permet de détecter ces ondulations et sous quelles conditions.

La fréquence rythme est toujours fixée a 30% de BP. Le filtre étudié est un filtre
d’ordre 4 ayant des ondulations dans la bande passante arrivant a 1 dB.

La figure 5-20 présente 1’allure de I’EVM mesurée a I’aide du VSA puis elle est
comparée au module du coefficient de transmission mesuré avec un VNA. Nous constatons
que la valeur de I’EVM présente des ondulations qui varient entre 5% et 10% (soit AEVM de
5%) dans la bande passante du filtre alors que le module de la transmission S;; (présente une
ondulation de 45,,= 1 dB). Les maximums de I’EVM sont détectés autour de = 78% de la BP.
Toutefois nous observons des valeurs maximales plus importantes de 38% (haute fréquence)
et 30% (basse fréquence). Ce filtre est lui aussi dissymétrique avec des pentes de réjection
supérieures a celle du filtre de Butterworth d’ordre 4.

En conclusion, nous pouvons détecter une variation des pertes d’insertion dans la bande

passante grace a I’EVM.
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Figure 5-20. Mesure de I’EVM et du module de transmission pour un filtre de Tchebychev d’ordre 4
Des pentes de réjection plus importantes ont un impact sur le décalage Af/BP
correspondant a EVM,,,,. Nous trouvons la valeur maximale d’erreur pour Af/BP = 78% de la
BP alors que les filtres de Butterworth d’ordre 4 ont un maximum a 82 % de la BP. Les pentes
étant plus fortes dans le cas des filtres de Tchebychev, ils atténuent plus rapidement le signal
transmis et donc I’EVM n’est plus significatif a partir d’une valeur du décalage de la
fréquence porteuse plus petite. Par conséquent, des pentes de réjection plus importantes

donnent des valeurs maximales de I’EVM plus €levées pour des décalages Af/BP plus faibles.
Apres I’analyse des filtres de Butterworth et Tchebychev, nous proposons de tester cette
méthode sur les filtres CRF testés dans le chapitre précédent avec la méthode d’optimisation
fréquentielle. Les filtres CRF sont des filtres plus sélectifs que les filtres précédents avec des

ondulations séveres dans la bande passante et des pertes d’insertion €levées.

5.6 Applications du test industriel sur des filtres CRF-BAW

La méthode ainsi établie va servir pour tester sa sensibilit¢é a la dispersion des
caractéristiques des filtres CRF en fonction de leur position sur le wafer. Nous choisissons en
premier un filtre CRF comme filtre de référence puis nous testons les autres filtres CRF en les

comparant a la réponse de ce filtre.
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5.6.1 Analyse d’un filtre CRF prototype

Nous sélectionnons un filtre CRF possédant une bande passante et des pertes d’insertion
moyennes par rapport aux autres filtres. Le filtre a une fréquence centrale de 2,14 GHz et une
bande passante de 60 MHz. La figure 5-21 présente le module du coefficient de transmission
et la variation de I’EVM dans sa bande passante. La fréquence rythme du signal modulé est de
30% de la BP soit 18 Mbauds/s, avec une fréquence porteuse variant de + 200% a - 200% de
la BP.
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Figure 5-21. Mesure d’EVM et du module de transmission pour un filtre CRF

Sur cette signature d’EVM du filtre CRF choisi en référence nous allons définir des
points caractéristiques (4 nommés A, B, C et D). Nous trouvons dans la bande passante une
variation AEVM de 8% pour une variation des pertes d’insertion comprise entre -5,5 dB a 2,12
GHz (point C) et -3 dB a 2,14 GHz (point D), soit une ondulation de 2,5 dB présentée sur une
largeur d’environ 35% de la BP. L’EVM de référence mesuré sans le filtre est de 2 %.

Contrairement aux filtres de Butterworth, la fréquence centrale ne présente pas de
minimum d’EVM puisque plusieurs oscillations sont présentes dans la bande passante. Mais le
point de la fréquence centrale (point D) reste un point critique dans le test d’EVM car il
correspond au minimum des pertes d’insertion. Des pertes plus élevées augmentent I’erreur en
ce point.

L’EVM maximal est atteinte a -70%BP (point A) pour la pente gauche avec une valeur

de 48%. La pente droite donne une valeur maximale de 44% a 75% de la BP (point B). Les
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pentes sont l1égerement différentes, la pente gauche présente une plus forte variation que celle
de droite suite a une valeur maximale de 'EVM de 48% plus grande pour un décalage
maximal plus petit de 70% de la BP.

Ce filtre va servir comme filtre de référence et ces valeurs d’EVM vont étre comparées a

celles d’autres filtres pour trier les filtres vérifiant les spécifications.

5.6.2 Parameétres critiques pour le test industriel

Neuf filtres sont mesurés pour mettre en ceuvre la méthode du test industriel. L’EVM est
calculée pour quatre points critiques :

— Les deux valeurs maximales de I’EVM dans les pentes de réjection a -70% de la
BP (point A) et a 75% de la BP (point B).

— La valeur minimale d’EVM a -35% de la BP ou les pertes d’insertion sont
maximales dans la bande passante (point C), ce point est considéré comme un
point critique dans la bande passante.

— Lavaleur de I’EVM correspondant a la fréquence centrale (point D).

Les mesures d’EVM faites sur un échantillon de filtres CRF montrent que ces quatre
points présentent les plus grandes dynamiques d’EVM.

Nous proposons a partir de ces points caractéristiques de discriminer les mauvais filtres
dans un test industriel.

Les points extremums peuvent avoir une variation d’EVM de £5% alors que toute valeur
d’EVM dans la bande passante doit rester inférieure a +3% de celle du filtre prototype. Nous
pouvons augmenter ou diminuer les variations imposées suivant la qualité de discrimination
que nous souhaitons.

Avec ces valeurs d’EVM, nous pouvons aussi localiser les défauts dans les filtres
comme le décalage ou la variation de la bande passante et la variation des pertes d’insertion.
Un décalage de la bande passante du filtre change la valeur d’EVM surtout aux extremums
(points A et B). Une augmentation de la bande passante diminue les valeurs d’erreur et une
variation des pertes d’insertion change la valeur de I’EVM a la fréquence centrale (point D).

Dans le paragraphe suivant, nous présentons les résultats de discrimination du test

industriel faits sur neuf filtres CRF pour quatre points d’EVM mesurés.

5.6.3 Test des filtres CRF

Les filtres sélectionnés pour le test industriel présentent divers défauts : des décalages

de la bande passante a gauche ou a droite, des variations de la bande passante, des variations
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de la fréquence centrale et des pertes d’insertion variables. Les mesures sont faites a 1’aide

d’un signal QPSK dont la fréquence rythme est de 30% de la BP soit un débit de 18Mbauds/s.

5.6.3.1 Décision sur le point A

L’histogramme de la figure 5-22 présente la variation de I’EVM des filtres au point A.
La largeur du signal étant 60% de la BP du filtre couvre une partie de la pente de réjection
gauche et une partie de la bande passante du filtre, d’ou des valeurs d’EVM obtenues
relativement élevées par rapport a celles observées dans la bande passante du filtre.

Avec les conditions de discrimination fixées a £ 5% de la valeur d’EVM du filtre de
référence, seuls les filtres R1 K14 et R3 K14 sont bons. Tous les autres filtres sont

considérés comme mauvais pour différentes raisons.

Histogramme des erreurs des filtres au point A
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Figure 5-22. Histogramme d’EVM pour le point d’extremum A
Pour des valeurs d’EVM supérieures a celle du filtre prototype, les filtres considérés
(R1_K2, R5 K2 et R12 K2) présentent un décalage a droite de la pente de réjection gauche.
Des valeurs d’EVM plus petites peuvent étre le résultat d’un décalage a gauche de la pente de
réjection ou une anomalie dans la bande passante du filtre. D’autres points de mesure sont

nécessaires pour localiser leurs défauts.

5.6.3.2 Décision sur le point C

La figure 5-17 présente I’histogramme du point critique dans la bande passante
possédant le minimum d’erreur. Pour une marge de variation de + 3%, les filtres a rejeter sont

R5 K2, R1 K2 et R12 K2, les mémes que ceux rejetés a I’aide du point A. Les filtres
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présentent de grandes valeurs d’EVM pour le point A et le point C, ce qui justifie aussi un
décalage de la partie gauche de leurs bandes passantes.
Histogramme des erreurs des filtres au point C
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Figure 5-23. Histogramme d’EVM pour le point C de la bande passante

5.6.3.3 Décision sur le point D

La figure 5-24 illustre les variations d’EVM pour le point de la fréquence centrale du
filtre (point D). La marge de variation dans la bande passante étant toujours a £ 3%, un
nouveau filtre est discriminé : R2 K14. Les filtres rejetés avec les points A et C présentent
aussi des valeurs d’EVM plus élevées dues a 1’augmentation des pertes d’insertion a la
fréquence centrale. Par conséquent ces filtres (R1_K2, R5 K2 et R12 K2) présentent aussi
des défauts sur leurs pertes d’insertion a la fréquence centrale.

Le filtre R2 K14 présente une petite valeur d’EVM donc des pertes d’insertion
inférieures a celles du filtre prototype pour la fréquence centrale.

Une variation des pertes d’insertion a la fréquence centrale signifie une variation de la
valeur de la bande passante (quand on amorti, on ¢largie la bande passante, notion Gain-
Bande). Par conséquent, nous pouvons dire que les filtres ayant une valeur d’erreur élevée ont
des pertes d’insertion €levées et une bande passante inférieure a celle du filtre prototype et
vice-versa. L’ensemble des filtres R1 K2, R5 K2 et R12 K2 ont une bande passante

inférieure et R2_K14 posseéde une bande passante supérieure au filtre prototype.
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Histogramme des erreurs des filtres au point D
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Figure 5-24. Histogramme d’EVM pour la fréquence centrale D

5.6.3.4 Décision sur le point B

Nous finissons avec le point B (figure 5-25), point dans la pente de réjection droite. Ce

point va nous permettre de détecter les anomalies dans la partie droite de la bande passante.

Histogramme des erreurs des filtres au point B
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Figure 5-25. Histogramme d’EVM pour la fréquence centrale, point B
Le filtre R1 K2 présente aussi une petite valeur d’EVM a droite, alors ce filtre possede
un décalage a droite de toute sa bande passante avec des pertes d’insertion plus élevées et une
bande passante plus étroite que celle du filtre prototype.
Les filtres R5 K2 et R12 K2 rejetés pour des défauts dans leurs pentes de réjection

gauche et leurs pertes d’insertion ne présentent pas de défaut au point B. D’ou ces filtres
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possedent donc un décalage a droite de leur pente de réjection gauche ce qui diminue la bande
passante du filtre et augmente les pertes d’insertion a la fréquence centrale du filtre de
référence.

Le filtre R2 K14 présente une erreur supérieure a celle du filtre prototype pour la pente
droite tout en ayant une erreur inférieure au point A, coté pente gauche et des pertes
d’insertion plus faibles dans la bande passante. Ce filtre posséde donc une bande passante
décalée a gauche et plus large que celle du filtre prototype.

Les filtres R8 K2, R3 K2 et R2 K2 ont des erreurs d'EVM supérieures a celle du filtre
de référence, ce qui justifie le décalage a gauche de leurs pentes de réjection droite. Ces filtres
posseédent une valeur ’EVM inférieure au point A et aucune anomalie dans la bande passante
(point C et D), donc ces filtres présentent des pertes significatives dans la partie gauche de
leur bande passante.

Les filtres R1 K14 et R3 K14 sont des filtres restant toujours dans les valeurs d’EVM
requises pour les 4 points de discrimination et répondent aux exigences.

Le tableau suivant reprend les différentes analyses sur les filtres testés.

Point A | Point | Point | Point | Localisation des défauts Résultat de
B C D discrimination

R1_K2 + - + + Décalage BP a droite + IL élevé Mauvais
R1_K14 v v v v Bon

R2 K2 - + v v Décalage BP a gauche Mauvais
R2 K14 - + v - Décalage BP a gauche+ IL réduit Mauvais
R3 K2 - + v v Décalage BP a gauche Mauvais
R3 K14 v v v v v Bon

R5 K2 + v + + BP plus petite et IL élevé Mauvais
R8 K2 - + v v Décalage BP a gauche Mauvais
R12 K2 + v + + BP plus petite et IL élevé Mauvais

Tableau 5-1. Bilan des discriminations sur tous les filtres CRF
En conclusion et en comparant les résultats de discrimination du test industriel a la
réponse fréquentielle de chacun des filtres, nous identifions les défauts détectés par la
méthode de ’EVM.
Le temps de ce test se limite au temps du déplacement des sondes qui est estimé dans le
chapitre 3 a 85% du temps total du test tout en considérant que le temps de mesures de 4

points est négligeable (1000 fois plus court que le test VNA). Ce test permet de s’affranchir
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de I’étape de calibration nécessitant un temps et une précision €levée dans le cas des autres

techniques de mesures.

5.7 Conclusion

Nous avons présenté une nouvelle méthode de test industriel a base d’une modulation
numérique QPSK envoyée a travers un dispositif RF. Les paramétres fournis par ce nouveau
type de test sont hybrides : des paramétres composants tels que le coefficient de transmission
fréquentiel moyen en module et phase et un parametre systeme EVM.

Les premiers tests sont faits sur des filtres, les composants les plus critiques d’un
systeme de transmission en termes de colit du test final. Des analyses balayant la bande
passante des filtres de Butterworth et Tchebychev sont effectuées pour comprendre le
comportement de ’EVM. Ces analyses ainsi que 1’analyse faites sur un filtre prototype CRF
nous a permis de définir une méthode de test industriel a partir de quelques points de
fréquence porteuse caractéristiques (4 dans notre cas). La méthode est ensuite testée sur un
¢chantillon des filtres CRF et comparée au test fréquentiel pour mettre en ceuvre sa rapidité et
sa capacité a localiser les défauts d’un filtre avec ces points de mesure et des parameétres
simples a exploiter. Ce test peut étre effectué¢ avec des instruments beaucoup moins cher
qu'un VNA et en s’affranchissant des étapes de préparation telles que la calibration. Il nous
faut aussi mentionner que ce type de test suppose que les filtres ne présentent pas de défaut
majeur d'adaptation en entrée. Ce point n'a pas été abordé de facon explicite puisque nous
avons montré que l'atténuation du filtre restait dans les limites de ce qui avait été observé avec
les parametres S. Si les filtres avaient été désadaptés, 1'atténuation observée a la sortie aurait
été plus importante.

Parmi les évolutions de la méthode, nous pouvons envisager de tester les 4 points de
fréquences en utilisant un signal de type OFDM avec 4 sous-porteuses. D’autres modulations
peuvent étre exploitées pour analyser d’autres parameétres tels que la non-linéarité des filtres a
partir de I’EVM ou d’autres parametres tels que le rapport de puissance de bruit (NPR). Des
mesures des filtres CRF soumis a de fortes puissances hyperfréquences telles que celles faites
au chapitre 4 devraient également permettre de mettre en évidence I’impact des non-linéarités
sur I’EVM du filtre et donc sur le TEB.

Le test industriel effectué sur des filtres passe-bande peut étre étendu a des filtres passe-
haut ou passe-bas ou d’autres composants tels que les amplificateurs, les diviseurs de

puissance, les déphaseurs...
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Nous présentons dans cette thése la modélisation des filtres a résonateurs couplés CRF,
une architecture innovante de filtres a ondes de volume (BAW) par représentation a 1’aide
d’un mode¢le électro-acoustique large bande. Ce modele a ensuite été implanté dans un
logiciel de calcul de circuit hyperfréquence ADS. Ce choix a été justifi¢ et nous retiendrons
qu’il est parfaitement compatible avec les outils de conception de la microélectronique. 11 faut
aussi mentionner les limitations de ce choix qui est principalement une modélisation une
dimension, bien que nous ayons ét¢ amenés a ajouter une seconde dimension dans certaines
simulations que nous avons abordées dans le chapitre 3. Le modeéle que nous avons développé
prend en compte toutes les couches constitutives des structures et intégre aussi les pertes
diélectriques et €lastiques.

Ensuite, nous avons présenté¢ la caractérisation et la simulation large bande des
résonateurs BAW et des filtres piézoélectriques CRF. En comparant les mesures et les
simulations des CRF et aprés quelques hypothéses, nous avons montré que les plots de
caractérisation RF limitaient les propriétés des filtres hors bande. Ce point est important a
noter pour les concepteurs qui pourraient obtenir de meilleures performances pour les CRF
hors bande passante en s’affranchissant de ces plots quand ils ne sont pas nécessaires.

Dans ce méme chapitre, nous avons étudié une procédure de caractérisation en
fréquence des filtres en automatisant le banc de mesure. La caractérisation fréquentielle
optimisée par Labview qui pilote le fonctionnement du VNA et de la station Cascade donne
un temps de mesure important dont 85 % est dédié aux échanges entre le VNA et I’ordinateur
de controle. Ce temps de mesure ne permet pas d’intégrer le test des filtres dans une chaine de
production surtout si le colit du test représente 50% du colit du filtre. Nous avons alors
proposé et validé une méthode visant a réduire le nombre de fréquences mesurées. Ce test
s’est réveélé positif mais montre malgré tout des limitations en termes de précision et de
détection des défauts dans le filtre.

Dans le quatrieme chapitre, nous avons pu étendre les modeles précédents pour simuler
le comportement non-linéaire des résonateurs BAW et filtres CRF sous fortes puissances. Les
résonateurs BAW se saturent a 32 dBm de puissance d’excitation alors que les filtres CRF
sont plus robustes a I’augmentation de la puissance avec un point de compression en entrée
aux alentours 39 dBm.

Les mesures dans le cas des CRF illustrent la variation du fondamental et de

I’harmonique d’ordre 3 (/M3) sous forte puissance. Pour comprendre le comportement non-

These de Walaa Sahyoun, Grenoble Universités, 2011 149



Conclusions Générales

linéaire de chacune des couches résonantes, nous avons eu recours aux simulations Harmonic
Balance (HB) sous ADS qui nous permettent de calculer le fondamental et 1’intermodulation
d’ordre supérieur pour chaque puissance d’entrée. Nous avons mis en évidence que les
parametres qui intervenaient sont le coefficient de raideur ¢élastique, le coefficient
piézoélectrique et la permittivité diélectrique, ce qui se traduit par une augmentation de
I’amplitude des harmoniques d’ordres supérieures et qui valide I’hypothése d’un effet
¢léctrostrictif dans la couche piézoélectrique.

Le dernier chapitre est dévolu a une nouvelle méthode de test industriel a base d’une
modulation numérique QPSK sur porteuse RF placée a D’entrée d’un dispositif. Les
parametres fournis par ce nouveau type de test sont hybrides : des parameétres caractéristiques
des composant ou des circuits tels qu'un coefficient moyen et complexe de transmission en
fonction de la fréquence et un paramétre caractéristique des systémes de transmission
numérique ’EVM.

Les premiers tests de mise au point et de validation de la méthode sont effectués sur des
filtres de Butterworth et de Tchebychev, réalisés sur circuit imprimé. Des analyses sont
effectuées en faisant varier la fréquence porteuse dans la bande passante des filtres. Les
résultats obtenus permettent d’étudier les variations de ’EVM. Ces analyses, ainsi que
I’analyse faite ultérieurement sur un filtre CRF, nous ont permis de définir une méthode de
test industriel a partir de quelques points caractéristiques de la fréquence porteuse (4 dans
notre cas). La méthode est ensuite testée sur un échantillon de filtres CRF et les résultats sont
comparés a ceux des tests fréquentiels réalisés avec un analyseur vectoriel de réseaux. Cela
nous permit de montrer I’efficacité de la méthode en terme de mise en ceuvre, de rapidité et de
capacité a localiser les défauts d’un filtre avec quelques points de mesure et des parameétres
simples a exploiter. Ce test peut étre effectué avec des instruments beaucoup moins chers
qu'un VNA et en s’affranchissant des étapes de préparation telles que la calibration.

Les perspectives de ce travail sont nombreuses. Nous pouvons citer des études sur
I’utilisation de signaux multi-porteuses comme I’OFDM qui permettrait de réaliser la
caractérisation en une seule opération, le signal comportant autant de sous-porteuse que de
porteuses dans la méthode que nous avons présentée. Il est aussi envisageable d’utiliser
d’autres modulations numériques plus complexes qui permettraient de mettre en évidence
d’autres caractéristiques telles que la non-linéarité des filtres a partir de I’EVM. Des mesures
des filtres soumis a de fortes puissances hyperfréquences telles que celles faites au chapitre 4
devraient également permettre de mettre en évidence I’impact des non linéarités sur I’EVM du

filtre et donc sur le 7EB. Enfin, une derniére piste pourrait aussi étre explorée moyennant un
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dispositif plus complexe que celui que nous avons utilisé et qui consisterait & pouvoir obtenir
des informations sur le coefficient de réflexion a I’entrée du filtre. Cette dernicre piste nous
ferait quitter le domaine du test permettant de discriminer les filtres pour aller vers la
caractérisation.

La méthode de test que nous avons présentée sur des filtres passe-bande peut étre
é¢tendue a des filtres passe-haut ou passe-bas ou a d’autres composants tels que les

amplificateurs, les diviseurs de puissance, les déphaseurs...
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Annexe | : Equation de la propagation en mode d’épaisseur
d’une couche piézoélectrique

Les matériaux piézoélectriques sont largement utilisés dans les résonateurs et filtres
acoustiques. Cependant, il est intéressant de comprendre analytiquement les -effets
piézoélectriques de ce matériau. Nous pouvons considérer deux types de propagation d’onde :
les ondes longitudinales ou le déplacement des particules se fait suivant la propagation de
I’onde et les ondes transversales appelées ondes de cisaillement ou les particules bougent
perpendiculairement a la direction de propagation. Dans notre cas, nous étudions le mode de
propagation longitudinal suivant I’épaisseur désignée comme la troisiéme directeur « 3 ».

La piézoélectricité décrit une relation linéaire entre des termes mécaniques tels que la
déformation (S), la contrainte (7) et des termes électriques tels que le champ (F) et le
déplacement ¢€lectrique (D). L hypothese de linéarité est valable pour des petites variations.

Selon le choix des parameétres, on trouve quatre combinaisons de relation :

» Equation de type extensive (forme h) :
{T3 = ¢3S, = hyD, 1)
Ey =—hy;S; +ﬁ3S3D3 ’
» Equation de type intensive (forme d) :
E
{Tz =558, +dy;E; @)

D, =d,,S &3, E, ’
» Equation de type mixte (forme g) :
{53 = 5327; - 81D, 3)
Ey=-g,T; + 183T3D3

» Equation de type mixte (forme e) :

{7’3 =chLS, —ey,E, ’ @
D, =—e,,S, +&5,D,

Avec E (V/m), D (C/m?) des tenseurs d’ordre 1 et 7 (N/m?), S (m/m) tenseurs d’ordre 2.

¢’ et ¢¥ : tenseur de permittivité diélectrique d’ordre 2 en F/m & T ou S constant.

B et f°: tenseur d’imperméabilité diélectrique d’ordre 2 en m/F & T ou S constant.

hs3 : tenseur de constante piézoélectrique d’ordre 3 en V/m ou N/C.

Les autres tenseurs piézoélectriques d’ordre 3 sont d33 (en C/N ou m/V), g33 (en Vm/N ou

m?C) et e33 (en C/m? ou N/Vm).

S et s”: tenseur de souplesse élastique d’ordre 4 en m?/N a E ou D constant.
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Annexe I : Equation de la propagation en mode d’épaisseur d’une couche pié¢zoélectrique
¢ et ¢” tenseur de raideur élastique d’ordre 4 en N/m? a E ou D constant.

Chacun de ces coefficients peut étre exprimé en fonction des autres en passant d’un type
d’équations a un autre. Par exemple pour passer de la forme h a e, on exprime la raideur
¢lastique ¢ comme suivant :

Csy = Cyy + &g, (%)

En considérant la propagation en mode d’épaisseur, les dimensions latérales étant assez
larges que celle de la direction de propagation ne subissent pas de déplacements et donc les
conditions limites mécaniques sont: §;=5,=0 (déformation longitudinale) et S4=S5=Ss=0
(déformation de type cisaillement).

Selon Maxwell, un milieu diélectrique isolant ou pas de pertes de flux é€lectriques
considere que : D1=D,=0 et oD, /ox, =0 (conditions limites €lectriques).

D et S sont choisis dans les conditions limites comme des variables indépendantes, on
utilise les équations constitutives de type h. Dans le cas d’un déplacement électrique constant
D, et en se basant sur la relation de Newton :

621/13 _i€2u3 (6)

o poox,)
Avec usz le déplacement de la particule dans la troisieme direction et p la densité volumique du
matériau piézoélectrique.
L’équation régissant le déplacement de la particule est la suivante
uy(x,,1)= [A sin(apc3/vD)+ Bcos(azx3 /v° )]ej"”, (7)

D . . . ., . cris £
Avec v~ la vitesse acoustique de la particule exprimée en fonction des propriétés du matériau

piézoélectrique : v° = (cf3 /p)l/2 = ((cf3 + &334 )/,0)1/2 :
Les conditions aux limites donnent 75=0 pour x3=0 (on trouve 4) et d (idem B), notons
que la déformation est exprimée comme suit : S, = du, /0x; .
D

VihyD; | . wt o
u3(x3,t):ﬁ[s1n(apc3/vl))—tg 5op cos(a)x3/vD )}e’ ‘ (8)

Avec d I’épaisseur de la couche piézoélectrique. L’ impédance électrique donne :

D
7 1 -k tga)t/21; , ©)
jaC, wt/2v

Avec C, = Surface/ (d x ﬂ%), la capacité statique de la lame piézoélectrique et & = (2 A5 )/c2 »

le coefficient de couplage électromécanique dans le matériau piézoélectrique.
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Annexe I : Equation de la propagation en mode d’épaisseur d’une couche piézoélectrique
La fréquence de résonance f, et d’antirésonance f, correspondent aux minima et maxima
d’impédance. Pour des pertes négligeables, la couche piézoélectrique présente f,=f; (fréquence

série) et f,=f, (fréquence paralléle). On peut exprimer f, et k% comme suit :

f,=v"]2d
kz—zﬁt Efa_fr ’ (10)
T2nf2 g

Si les fréquences f. et f, sont proches de facon que | f-f,/<<f;, on peut simplifier
I’expression du facteur de couplage :

k2:7z-_2£fa_f;
S

Les matériaux non piézoélectriques utilisent les mémes équations que les précédentes de

; (11)

1 a 4 avec des tenseurs piézoélectriques nuls.
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Annexe Il : Propriétés des matériaux

Les simulations du CRF nécessitent les propriétés des matériaux données dans le
tableau 1 pour le calcul des paramétres S.

Matériau AIN Mo Si0, \\Y% SiN Si
Vitesse acoustique v (m/s) 11150 5200 5800 4500 13000 8400
Densité p (g/m?) 3380 10220 2200 19300 1800 2340

Epaisseur (nm) 1230 400 710 610 200 0

Tableau 1. Valeurs des propriétés acoustiques des matériaux
La couche d’AIN présente une permittivité relative réelle €. de 8,4 et de coefficient de
piézoélectricité de 1,38 N/V.m et un coefficient élastique 420 GPa. Les pertes sont modélisées
par une résistance d’¢lectrode de 0,5 Q, une partie imaginaire de la constante de raideur
c33=1,1 GPa, I’angle de perte diélectrique tg (0) = 0,005. Le résonateur supérieur du CRF

possede une surface apodisée de 21080 pm?.
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Annexe lll : Calibration sous forte puissance

Le modele d’erreur « Response » fournit une correction de 1’erreur des parametres de
transmission ou réflexion du signal traversant le DST. Ce modele est approprié pour des
mesures de transmission des dispositifs adaptés, ayant des faibles pertes et pour des mesures
de réflexions ou le vecteur de normalisation du module et de la phase permet d’avoir une
précision suffisante des mesures.

Pour des mesures de réflexions, nous utilisons un « open » ou un « short», et un
« thru » pour des mesures de transmissions.

La calibration est faite sous forte puissance, pour prendre en considération les erreurs

qui peuvent étre générées en augmentant la puissance a 1’entrée du DST.

Spq OR Sy, CALIBRATIONS Sq1 OR Syp CALIBRATIONS

PORT 1 ORT 2 PORT PORT 2
PR .

o TT o o TT o

o O

Figure 1 Calibrage test de type « response » en transmission (gauche) et en réflexion (droite)

La calibration utilisée dans nos mesures est de type « transmission response » pour
inclure les deux ports A4 et B dans la correction d’erreur. La calibration « reflection response »
corrige les erreurs sur un des ports du VNA.

La mesure est effectuée sur un thru et normalisée par rapport a un modéele idéale d’une

réponse d’un thru illustré sur la figure 2 (0dB perte d’insertion et 0° de décalage de phase).

»501 log MAG -5 log MAG
REF 00 aB MF oo B
10.0 da/s 100 d8/

7] hp
SELEQT CALBRATIGN SE c CAL FET RECALLE]

START  5.000000000 GHz START  5.000000000 GHz
STOF  18.0000C0000 GHz STOP  18.000000000 GHz

Figure 2 Mesure S,; d’un thru sans (gauche) et avec (droite) calibration « response »
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Annexe IV : Simulations HB du CRF sous forte puissance

L'équilibre harmonique est une technique d’analyse dans le domaine fréquentiel des
circuits et systémes ayant un comportement non linéaire. Ce type de simulation réalisée avec
ADS d’Agilent est bien adapté aux circuits micro-ondes analogiques. La simulation HB sert
a calculer dans notre cas : le point de compression a 1 dB, le point d’interception d’ordre 3 /P
et I’intermodulation /MD.

Les simulations en parameétres S et en courant alternatif (4C) ne donnent aucune
information sur le comportement non lin€aire des circuits RF. Les simulations de type
transitoire (« transcient ») par contre, consomment beaucoup de temps et de mémoire et le pas
dans le temps doit correspondre a la plus grande fréquence alors que la période de simulation
doit étre suffisamment grande pour observer une période complete de la plus basse fréquence
des harmoniques.

La simulation HB permet d’avoir des simulations des circuits avec plusieurs fréquences
d’entrée. Cela permet de calculer les fréquences d’intermodulation, les différentes
harmoniques et la conversion entre les harmoniques.

Le principe de la méthode HB est itératif. Il est basé sur I’hypothése que pour une
excitation sinusoidale donnée, il existe une solution stable qui peut étre approximée avec une
précision satisfaisante par le biais d’une série de Fourier. Par conséquent, les tensions des
nceuds du circuit prennent des valeurs d’amplitude et de phase pour toutes les fréquences
générées par la source.

Pour les éléments linéaires y compris les éléments distribués, les courants des nceuds
sont calculés a 1’aide d’une simple analyse linéaire dans le domaine fréquentiel. Dans le cas
d'¢léments non linéaires, les courants des noeuds sont traités dans le domaine temporel puis
transformés dans le domaine fréquentiel a 1’aide de 1’analyse de Fourier.

En se basant sur la loi des courants de Kirchoff (KCL), la somme des courants de
chaque harmonique de tous les nceuds doit étre nulle. La probabilité d’obtenir ce résultat dés
la premiére itération est extrémement faible.

La figure 1 présente les simulations Harmonic Balance du CRF sous forte puissance

injectée en entrée. Nous présentons les paramétres non linéaires R(cs, ), es3 and R(sy, ) par

Re (¢33 nl), e33 nl and Re (epsilon nl) dans la figure 1 en fonction de I’amplitude du champ

électrique E calculé a partir de la puissance a I’entrée « pin ».
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f | HARMONIC BALANCE

HarmonicBalance
HB1

Freq[1]=f1 GHz
Freq[2]=f2 GHz
Order[1]=5
Order[2]=5

P_nTone

PORT3

Num=3

Z=50 Ohm
Freq(1]=f2GHz = —
Freq[2]=f1 GHz
P[1]=dbmtow(pin)
P[2]=dbmtow(pin)

Power Source: n
frequencies and power
levels

VAR

Top_piezo
dptop=1.22e-6
cte=1e9
E=sqrt(pin*100)/dptop
Re(c33_nl)=1.52%(E-12.5)+420e9
¢33_nl=Re(c33_nl)+j*1e9
€33_nl=0.023*(E-15.5)+1.38
Re(epsilon_nl)=(0.08*E)"2+7.4e-11 ||..
epsilon_nl=Re(epsilon_nl)+*7.4e-15 |[=
VAIN_nl=sqrt(c33_nl/Rho_AIN)
ZAIN_nl=Rho_AIN*VAIN_nI*S [h
Ntop_nl=S/dptop*e33 Tt
Ctop_nl=Epsilon_nl*S/dptop
X1top_nl=j*ZAIN_nl*tan(2*pi*freq*dptop/(2*VAIN_nl))
X2top_nl=ZAIN_nl/(j*sin(2*pi*freq*dptop/VAIN_nl))

| |Bottom piezoelectric layefr

Figure 1. Simulation HB du circuit électro-acoustique du CRF sous ADS

L’équation de Re (¢33 nl) est introduite pour calculer la vitesse acoustique non linéaire,
I’impédance acoustique non linéaire et les impédances élastiques non linéaires de la couche
d’AIN supérieure désignée dans le circuit ADS respectivement par VAIN nl, ZAIN nl,
X1top nl et X2top nl.

Le coefficient piézoélectrique non linéaire €33 nl apparait dans le rapport de
transformation non linéaire Ntop nl pour la couche d’AIN supérieure et la permittivité non
linéaire Re (epsilon_nl) donne une capacité statique non linéaire Ctop_nl.

Les simulations HB du circuit électro-acoustique du CRF donnent le module en
transmission aux fréquences fondamentales (fi, /) et les produits d’intermodulation (2/;-11,
2f1-f>) de la figure 2. Les pertes d’insertion sont alors calculées comme la différence entre la

puissance en sortie en dBm (vout) a 2,14 GHz (figure 2) et la puissance en entrée pin.
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40

20—

dbm(vout)
|

4 e L s s B e B O LS A T B S By
2125 2.135 2.145 2.150

freq, GHz
Figure 2. Les modules en dbm des fréquences fondamentales et des produits d’intermodulation du

circuit CRF simulés sous HB d’ADS
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Glossaire

ADS: Advanced Design System

AGR: Air Gap Resonator

AIN: Aluminium Nitride

AMPS: Advanced Mobile Phone System

BAW: Bulk Acoustic Wave

BER: Bit Error Rate

BiCMOS: Bipolar CMOS

BVD: Butterworth-Van Dyke model

CDMA: Code Division Multiple Access

CMOS: Complementary Metal-Oxide Semiconductor
CRF: Coupled Resonator Filter

CSD: Chemical Solution Deposition

DSO: Digital Storage Oscilloscope

EDGE: Enhanced Data Rates for Global Evolution
ESG: Vector Signal Generator

EVM: Error Vector Magnitude

FBAR: Film Bulk Acoustic Wave

FFT: Fast Fourier Transfromation

HBAR: High Overtone Bulk Acoustic Wave Resonator
HDTV: High Definition TV

HSDPA: High Speed Downlink Packet Access
GPRS: General Packet Radio System

GSM: Global System for Mobile Communication
IM: InterModulation Product

IMT: International Mobile Telecommunications
IP: Internet Protocol

IP3: Third order Intercept Point

k: Electromechanical Coupling coefficient

KLM: Krimholtz Leedom and Matthae model
LNA: Low Noise Amplifier

LRM: Line-Reflect-Match

LRRM: Line-Reflect-Reflect-Match

LTE: Long Term Evolution

MMIC: Monolithic Microwave Integrated Circuits
MMS: Multimedia Message Service

NMT: Nordic Mobile Telephone

OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplexing
PA: Power Amplifier

PCB: Printed Circuit Board

PZT: Plomb Zirconium Titanium

QPSK: Quadrature Phase Shift Keying

SAW: Surface Acoustic Wave

SCF: Stacked Crystal Resonator

SMR: Solidly Mounted Resonator

SMS: Short Message Service

SNR: Signal to Noise Ratio

SOLT: Short Open Load Thru
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Glossaire

TACS: Total Access Communication System

TDMA: Time Domain Multiple Access

TDR: Time Domain Reflectometry

TRL: Thru Reflect Line

UMTS: Universal Mobile Telecommunications Access
VNA: Vector Network Analyzer

VSA: Vector Signal Analyzer

WCDMA: Wide Code division Multiple Access

Wifi: Wireless Fidelity

WiMax: Worldwide Interoperability for Microwave Access
ZnQO: Zinc Oxide
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Résumé et Abstract

Résumé

Les systemes de télécommunications actuels nécessitent des filtres passe bande fonctionnant a des
fréquences comprises entre 1 GHz et 10 GHz pour les systémes les plus répandus, notamment la téléphonie
mobile. Les filtres actuels sont reportés, donc non intégrés sur silicium. IIs présentent certains
inconvénients : colit, place occupée, incompatibilité avec les technologies silicium...Une solution consiste
a utiliser des résonateurs a ondes de volume, plus communément appelés BAW (Bulk Acoustic Waves). Ils
présentent l'avantage d'étre intégrables sur silicium. De nouvelles architectures nommées CRF (Coupled
Resonator Filter) font appel a des résonateurs a ondes de volume (BAW) mais aussi a des structures
utilisant des couplages acoustiques entre différentes couches. L'objectif du travail proposé est de modéliser
les structures actuelles et en cours d'études pour obtenir des modeéles de type circuits électriques. Ces
modeles seront validés par des mesures effectuées au laboratoire sur des résonateurs BAW et sur des filtres
qui sont réalisés par nos partenaires. La premicre partie des études portait sur le comportement RF sous
faible et forte puissances, suivi du développement d’un modéle large bande simulé sous ADS décrivant le
comportement des filtres BAW sous faible et forte puissances. Une optimisation du temps de mesure en
fréquence est effectuée pour réduire le temps du test RF.

La seconde partie de la thése est orientée vers le développement d'une nouvelle méthode de test pseudo-
temporelle des filtres hyperfréquences qui consiste a mesurer directement leur impact sur un signal
numérique grice au parameétre «EVM» (Error Vector Magnitude). Ce paramétre est relié au BER et nos
travaux montrent qu’il permet également de retrouver en partie les parametres S et détecter les filtres
défaillants a partir d’une seule mesure. Cette nouvelle technique permettant le test de filtres a partir d’un
seul point de mesure permet de réduire le temps et le colit de caractérisation a des fins industrielles. Ce
travail s'est déroulé dans un cadre de collaborations avec le LETI et STMicroelectronics au sein du projet
FAST labellisé par le péle MINALOGIC.

Mots clés :
ADS, BAW, caractérisation sous forte puissance, caractérisation pseudo-temporelle, colit du test
industriel, CRF, EVM, filtres RF, Mode¢le large bande.

Abstract

The telecommunication systems require pass band filters operating between 1 GHz and 10 GHz for most of
the popular radio communication system including the mobile phones. The current filters that are not
integrated on silicon present some inconveniences such as cost, surface occupied and incompatibility with
silicon technology. The solution consists on using Bulk Acoustic Wave resonator called BAW that has the
advantage of being integrated on silicon. Innovative architectures called CRF (Coupled Resonator Filter)
are based on BAW resonator and use acoustic coupling between different layers. To understand the design
and the functioning of these structures, finite element software can be used which requires significant
computing time. The objective of our work is modelling the existing and coming structures with models
made of electrical circuits. These models will be validated on BAW filters designed by our partners (CEA-
LETI) and measured in our laboratory. In the first part, we develop an electro-acoustical wide band model
of BAW and CREF filters simulated with ADS software for low and high RF powers. Optimization of
measurement in the frequency domain is made to reduce the time of RF test.

The second part of the thesis is directed towards the development of a new method of pseudo-time domain
test of RF filters, which consists on measuring directly their impact on a digital signal with the parameter
«EVM» (Error Vector Magnitude) that is related to BER. Our work shows that we can also find some of S
parameters and detect the defected filters from a single measurement extraction. This new technique of
filter testing with a single measurement point allows reducing time and cost of test for industrial purposes.
This work takes place within collaboration with CEA-LETI and STMicroelectronics in the project FAST
labelled by MINALOGIC pole

Keywords :
ADS, BAW, High power characterization pseudo-time domain characterization, cost of industrial test,

CRF, EVM, RF filters, wide band model.
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