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Introduction générale

INTRODUCTION GENERALE

Auparavant réservées aux applications militaires, les systémes de télécommunication
hyperfréquences ont vu leur spectre d'applications se diversifier. Les récents
développements scientifiques et technologiques ont engendré des besoins émergents de
systemes de communication et d’information tels que la téléphonie mobile, les réseaux
indoor, linternet, la télévision numérique par satellite. Avec l'augmentation sans cesse
grandissante du nombre d'utilisateurs du spectre de fréquence, les bandes de fréquences
libres se sont raréfiées conduisant a une gestion rationnelle de la bande microonde et une
augmentation progressive des fréquences de fonctionnement. Par conséquent, les éléments
d’extrémité des systemes de télécommunication ont vu leurs contraintes croitrent en termes
de performances électriques (sélectivité, pertes), d’'encombrement, de poids et de colt de
production. De plus, avec la généralisation des systemes multi-fonction et, par conséquent,
multinormes, de nouvelles contraintes sont apparues. En effet, une gestion utilisant une
chaine dédiée a chaque norme conduit inévitablement & une augmentation de
I'encombrement des systemes et du codt de production. Une alternative consiste a multiplier
le nombre de composants pouvant répondre a I'ensemble des normes. On parle alors de
composants reconfigurables dont les caractéristiques électriques (bandes passantes ou
atténuées, fréquences) sont contrlées par une commande extérieure. Ainsi, on réduit le

nombre d’éléments constitutifs du systéme.

Néanmoins, la mise en ceuvre de tels systemes, si elle autorise une réduction du
codt de production, augmente le colt de conception tant il est difficile de les concevoir. En
effet, la maitrise de conception pour des fonctions a gabarits figés en fréquence reste
actuellement un point critique, notamment lorsque les sélectivités sont importantes. Ces
difficultés de conception sont accrues dés lors que l'on souhaite réaliser des fonctions

satisfaisant plusieurs gabarits.

C’est dans ce contexte que s'inscrivent ces travaux de these, dont I'objectif est la
mise en ceuvre de filtres accordables en fréquence dans les bandes millimétrique et sub-
millimétrique. Dans cette gamme de fréquence, nous sommes confrontés a des difficultés
d’ordre technologique. En effet, compte tenu des longueurs d'ondes mises en jeu, la
dispersion technologique doit étre la plus faible possible pour assurer le bon fonctionnement

du dispositif. De plus, pour des raisons analogues, la mise en ceuvre de tels dispositifs
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impose une bonne maitrise de conception. Il convient donc de mettre en ceuvre des
topologies innovantes favorisant I'accordabilité en fréquence dont les caractéristiques
électrigues sont maitrisées en simulation. Cette étape passe d'abord par un travail sur les
synthéses qui elles aussi devront étre « reconfigurables », c'est-a-dire qu’elles intégreront
I'élément d'accord. L'aspect technologique sera alors abordé pour déterminer la meilleure
technologie répondant aux besoins de la fonction. Un travail sur la fiabilisation de la filiére
technologique est a mener pour s’acquitter des problémes de dispersion.

Le premier chapitre de ce mémoire est consacré a un état de l'art du filtrage
microonde reconfigurable. Nous rappellerons les principes de base du filtrage et quelques
éléments de synthése de filtre. Nous présentons les topologies de filtre les plus utilisées pour
la conception de filtres passe-bande qu'ils soient large bande ou a bande étroite. La mise en
ceuvre technologique de la fonction de filtrage est alors envisagée. Nous présentons les
grandes filiéres technologiques volumiques ou planaires pour en dégager leurs avantages et
inconvénients. Une fois cette analyse faite, nous nous intéresserons a la mise en ceuvre des
fonctions accordables en focalisant notre attention sur I'aspect technologie de réalisation de
I'élément d’accord en fréquence. A lissu de cette étude préliminaire nous aurons dégagé
des pistes d'investigation tant topologiques que technologiques : le filtrage planaire utilisant
des MEMS-RF.

Dans le deuxieme chapitre nous cherchons a déterminer la meilleure filiére
technologique répondant a nos besoins en bande millimétrigue. Compte tenu des
performances observées dans d’autres gammes de fréquence nous étudions tout d’abord la
filiere membrane sur substrat de silicium, puis la filiere BCB (BenzoCycloButene). Une
comparaison des performances de ces filieres technologiques développées au LAAS et
appliguées a la mise en ceuvre de filtres planaires en bande W (75 GHz — 110 GHz) nous
permettra d’établir un choix technologique pour I'ensemble de notre étude. Compte tenu de
la souplesse de conception en termes de gamme dimpédance et de bande-passante
accessibles, mais aussi des performances électriques et de la facilité d’intégration, notre
choix sera I'utilisation de la filiere Si-BCB. Des améliorations seront apportées a cette filiere

pour fiabiliser la mise en ceuvre de structures planaires TFMS (Thin Film Microstrip).

Une fois la filiere technologique choisie et validée en bande W, nous nous
intéressons dans le chapitre Il & la détermination de la topologie de filtre la plus a méme
d’assurer I'accordabilité. Deux topologies sont envisagées : la topologie en anneau et le filtre
DBR (Dual Behavior Resonator). La premiére est une topologie pseudo-elliptique permettant
une modification de la fréquence centrale par l'intégration d’éléments d’accord dont les

valeurs sont déterminées par la synthese. Pour la deuxiéme topologie, afin de lui conférer un
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caractére accordable, nous modifions la topologie initiale du résonateur et proposons une
synthése permettant de déterminer les valeurs et positions optimales des éléments d’accord.
Ces deux structures permettent une grande excursion en fréguence tout en assurant un
excellent niveau d’adaptation. Néanmoins, compte tenu des difficultés de mise en ceuvre et

de la flexibilité de conception nous arréterons notre choix sur le résonateur DBR modifié.

Le dernier chapitre sera consacré a la mise en ceuvre de I'élément d’accord. Nous
déterminerons la géométrie du MEMS permettant d’assurer le bon fonctionnement du filtre
développé au chapitre Ill. Cette structure sera réalisée sur la base de la filiere Si-BCB et
caractérisée en termes de fiabilité et de tension d'actionnement. Le procédé technologique
permettant la réalisation du MEMS sera présenté et des solutions sont proposées pour
fiabiliser cette filiéere. Le MEMS sera ensuite implanté dans le filtre. Les résultats
expérimentaux valideront tant les concepts topologiques que la mise en ceuvre

technologique.
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Chapitre | : Etat de I'art du filtrage microonde reconfigurable

CHAPITRE | : ETAT DE L’ART DU FILTRAGE MICROONDE
RECONFIGURABLE

l.1. INTRODUCTION

L’émergence d’applications telles que les communications inter-satellites, les réseaux
de communication haut débit, I'imagerie micro-ondes, la radiométrie a engendré des besoins
dans les bandes de fréequence millimétriques et submillimétriques. Les filtres doivent
désormais répondre a des contraintes de plus en plus drastiques en termes de sélectivité
(bande passante, réjection), de pertes, d’encombrement et de colt de production. Les
contraintes sont d’autant plus difficiles a tenir que la fréquence augmente, compte tenu des

faibles longueurs d’ondes mises en jeu dans ces gammes de fréquence.

De plus, les systemes actuels doivent étre multifonction et répondre a des besoins
multinormes. Les solutions consistant a multiplier les chaines de réception et a commuter le
signal en fonction des signaux a traiter sont contraires aux objectifs de réduction de co(t et
d’encombrement. C’est pourquoi, on a vu ces derniers temps se multiplier les études visant a
rendre multinormes I'ensemble des éléments constitutifs des chaines d’émission/réception.
L’'une des solutions possible est de créer des composants multi-bande, mais ces solutions
peuvent conduire a des effets néfastes notamment lorsque les bandes sont proches (perte
de sélectivité). Une alternative consiste a utiliser des fonctions accordables dont les
caractéristiques électriques (sélectivité, bande passante, fréquence) peuvent étre
modifiables sous l'effet d'une commande extérieure. L'utilisation de ces systemes doit

permettre d’améliorer les performances globales du systeme.

La conception de filtres reconfigurables en bande millimétrique est basée sur trois
criteres principaux : le choix d’une topologie de filtre favorisant I'accordabilité en fréquence,
une technologie fiable et peu dispersive pour réponde aux contraintes liées a la gamme de
fréquence, le choix d’'une technologie pour la réalisation de I'élément assurant I'accord en

fréquence.
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Dans ce chapitre nous traiterons ces trois aspects. Nous commencerons par
présenter les concepts de base du filtrage microonde et quelques éléments de synthése.
Nous présentons également différentes topologies de filtre et les syntheses associées pour

adresser des fonctions de type passe-bande qu’elles soient large bande ou bande étroite.

Une fois la topologie fixée, nous devons faire un choix pour [l'implantation
technologique de notre dispositif. Nous présentons dans une deuxiéme partie les

technologies classiques planaires et volumiques ainsi que leur domaine d’application.
Enfin nous présentons quelques unes des possibilités technologiques pour assurer
I'accord en fréquence : par matériaux a caractéristiques électriques variables, a base de

composants actifs ou de MEMS.

A l'issue de ces différentes parties nous arréterons un choix sur les techniques mises

en ceuvre pour la réalisation de nos fonctions accordables.
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|.2. THEORIE GENERALE DU FILTRE

[.2.1. Définition du filtrage :

Le filtrage d’'un signal est défini par I'action de séparer la composante utile d’'un signal
de la composante inutile. Les filtres sont séparés en quatre catégories : passe-bas, passe-
haut, passe-bande et coupe-bande. La Figure I.1 illustre le gabarit du filtre idéal pour

chacune de ces catégories.

IHGw)| IH(oo)] IHGw)| IH(w)|

0 0 0 0
(Ve w wc w WL W e W WL W w2 w

(@) (b) (©) (d)

Figure 1.1 : Gabarit des filtres idéaux : (a) passe -bas, (b) passe-haut, (c) passe-bande et (d)

coupe-bande

Tous les filtres passe-haut, passe-bande et coupe-bande peuvent étre obtenus a
partir de filtre passe-bas normalisé via des transformations de fréquence [1].

En effet, un filtre passe-bas est constitué de deux éléments : inductance et capacité.
Donc, les réseaux LC des filtres (passe-haut, passe-bande, coupe-bande) se déduisent du

prototype passe-bas par une simple transformation en fréquence.

a/ Transformation passe-bas a passe-haut :

L (i
/(L)
C 1/((L'C C)
o——}—o —> o———o

avec a est la pulsation de coupure.
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b/ Transformation passe-bas a passe-bande :
L L /(Auy)  Al(Log)
o—TH—o —> o——TM | o

C /(Auy)
C 1
o——fF—o —> o—— 5
T
A/(Cwyy)

ou wp est la pulsation centrale, w : la pulsation de coupure basse, «: la pulsation de
coupure haute, donc : w, =,/ Ww,

A=w2_a)l
wO

: la bande passante fractionnelle.

¢/ Transformation passe-bas a coupe-bande :

1/(ALy)
L 1
o—TH—o0 —> o—o| I
{0
AL /uy
1/(ACw AC/w
C (fUW o) =10 R

o—F—o —> ©

[.2.2. Approximations :

Le filtre idéal est irréalisable & cause de I'antagonisme entre la phase et 'amplitude.
En effet, la réalisation d’un filtre idéal en amplitude et en phase ne satisfait pas au principe
de causalité [2] et a la relation de Bayard-Bode [3]. Il faut donc définir une fonction
d’approximation soit en amplitude soit en phase. De plus, en considérant les contraintes
importantes imposées sur 'amplitude dans les systémes actuels en termes de pertes et de
réjection, seules les approximations en amplitude sont considérées [4].

Il existe trois approximations principales : Butterworth, Tchebychev et Elliptique.

[.2.2.1. Approximation de Butterworth :

Cette approximation fournit une réponse en bande passante la plus plate possible.
Pour un filtre passe-bas, la réponse en amplitude est spécifiée parle coefficient de

transmission :
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Sulia)?=— 21— (1)

2N
1+ ﬁ
wC

ou N est I'ordre du filtre et ax. est la pulsation de coupure.

Sie = 20l0g,,|S,,| (.2)

Pour de tels filtres, l'atténuation devient vite trés faible pour w< «- et augmente

rapidement des que w> «x. L'atténuation (en dB) pour cette approximation est définie par :

(o]

2N
a4 =10log,,| 1+ (wﬂj (1.3)

A la pulsation de coupure ar, I'atténuation est de 3 dB. On constate que I'atténuation
du filtre est d'autant plus élevé que l'ordre du filtre augmente (Figure 1.2). Une telle réponse
constitue une bonne approximation en amplitude du filtre passe-bas idéal dans la mesure ou

I'ordre du filtre est élevé.

1S12 (ol

©
~
I

0.0
0.0

Figure 1.2 : Réponse d'un filtre de Butterworth pou r différents ordres

1.2.2.2. Approximation de Tchebychev :

Cette approximation fournit une ondulation en bande passante mais aussi une
coupure plus nette par rapport a I'approximation de Butterworth. Pour un filtre passe-bas, la

réponse en amplitude est spécifiée par le coefficient de transmission :
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1 (1.4)
1+ £2T§[WJ

We

S, (jw)” =

ou ¢ représente l'erreur maximale dans la bande passante (ou ondulation), et Ty(a) le

polyndbme de Tchebychev d'ordre N, tels que :
Lar
£=\V10%® -1
(1.5)
avec Lar I'ondulation maximale dans la bande passante exprimée en dB.

co{ Ncos™ (ﬂjj Siw< w,
a)C

Ty(w) = (1.6)

cosr{ N cosh‘{ﬂﬁ Siw= w.
wC

Une telle fonction d'approximation trouve son intérét dans la possibilité de fixer

I'erreur maximale dans la bande passante (Figure 1.3). De plus, selon le niveau d'erreur
toléré dans la bande passante, il est possible d'obtenir des niveaux importants de réjection

dans la bande atténuée sans pour autant augmenter I'ordre du filtre (Figure 1.4).

w/w,

Figure 1.3 : Réponse d'un filtre de Tchebychev pour différents ordres avec Lar = 0.05 dB
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1.0
\/ N=3
0.8 |- Lar = 1dB
B Lar = 0.05 dB
§~ 0.6 |
=
~ B
—
204 |-
0.2
0.0
0.0 0.5 1.0 15 2.0 2.5 3.0

w/w,

Figure 1.4 : Réponse d'un filtre de Tchebychev pour différentes valeurs d’erreurs maximales

1.2.2.3. Approximation d’Elliptique :

Les deux approximations Butterworth et Tchebychev ont une augmentation monotone
d’atténuation dans la bande atténuée ce qui n'est pas adapté aux applications ou des
atténuations élevées sont requises. L’approximation d’Elliptique se caractérise par une équi-
ondulation a la fois dans la bande passante et dans la bande atténuée [1], [5]-[6]. De plus,
elle posséde des zéros de transmission dans sa réponse électrique qui permettent
d’atteindre un bon niveau de sélectivité pour un ordre de filtre restreint. Pour un filtre passe-

bas, la réponse en amplitude est spécifiée par le coefficient de transmission :

Sulie)’ =—
1+ gzc,ﬁ(wj

We

(1.7)

ou ¢ est un parametre déterminant I'ondulation dans la bande passante a la pulsation de
coupure ar et Cy est une fonction elliptique d’'ordre N. La Figure 1.5 illustre un exemple de
réponse de I'approximation d’Elliptique.

Un inconvénient de cette approximation est que les zéros de transmission sont fixés

a certaines fréquences. De plus, cette approximation est difficile & synthétiser.
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1.0

0.8 |~

0.6 -

1S12 (o)l

0.4

0.2 -

0.0 \ INAT | \

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
w/w,

Figure 1.5 : Réponse d’un filtre d’Elliptique

[.2.3. Transformations d’un filtre en éléments loca lisés a un filtre en éléments

distribués :

Les filtres en éléments localisés ne peuvent étre implantés directement dans le
domaine microonde tant les valeurs des composants sont faibles. Il est donc nécessaire de
transformer les éléments localisés en leur équivalent en lignes de transmission. Il existe
plusieurs méthodes pour transformer éléments localisés en éléments distribués [1]. Parmi

celles-ci nous allons présenter les outils de transformation les plus utilisés.

[.2.3.1. Transformation de Richard :

Afin de convertir les éléments localisés en lignes de transmission équivalentes,

I'équivalence L, C peut se faire en utilisant la transformation de Richards :
Q = tan(B,1) (1.8)

avec la constante de propagation : B, = ZIT/)Ig = ag/vp (1.9)

La transformation de Richard est donc une transformation en fréquence du plan de w

au plan de Q (plan du prototype passe-bas normalis€). Ainsi :

Z =X =]QL= than(,BgI) (X, : réactance de L) (1.10)

Y. = jB. = jQC = than(,BgI) (Bc : susceptance de C)  (1.11)

Le Tableau I.1 présente un résumé des équivalences issues de la transformation de
Richard.
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A =4 =4
8 4 2
Court circuit
1
Z La)o = L LC()O — 1
[ O L L= itk Cwo Cwo
Z a)o L ::C
- i . — Z, | c 2Z,
= 2 I - T
Circuit ouvert
1 1
! . I 1 | L8 Lay=—- Lay, =
o o C C= Cw, Cuw,
z Z,w, L -C
0 —‘|j 0~~0 c _ 4ZO _ 7ZO
L I p- 4

Tableau 1.1 : Circuits équivalents des lignes de tr  ansmission en court circuit et circuit ouvert

1.2.3.2. Identités de Kuroda :
C’est un des outils de transformation des lignes distribuées les plus utilisés. Son

principe est d'utiliser des lignes de transmission supplémentaires (€lément unitaire) pour

faciliter la mise en ceuvre des filtres en :

- Séparant les stubs
- Transformant les stubs séries en stubs paralléles
- Modifiant les impédances caractéristiques (assurer leur réalisation)

Il'y a quatre identités de Kuroda :

+ 1°ldentité de Kuroda :

Z,/ n?
(O )
1/22 = Z]_ = Zz/ n2
——( ) «J __  r——
< A8 5 N’=1+Z,0Z, < A8
+ 2°ldentité de Kuruda :
——CQ ) oJ )
Z, Z; = n’z, = U(n°Z,)
O B oJ = )Yl
<« M85 iz, AR

-17 -



Chapitre | : Etat de I'art du filtrage microonde reconfigurable

+ 3°ldentité de Kuroda :

SO .
Z, Z, _ Z,In? %Zl In? $$
D .
<« M85 eogiz7, <« A8 5

* 4°|dentité de Kuroda :

— .o:)—|ﬁ”“
17, Z; - 27, (%2,) F
——(0 ) oD .

(_/19/8_) n*=1+ Z,Z, (J/S_)

Dans ces quatre identités de Kuroda, les deux premieres identités sont souvent

utilisées pour séparer les stubs ou transformer les stubs séries en stubs paralléles et
réciproquement.

1.2.3.3. Inverseurs d'impédance K et d’admittance J :

En principe, les inverseurs sont utilisés pour inverser une impédance en charge ou
une admittance en charge (Figure 1.6).

o— ——O— O—— ————O—
K Z, J Y,
£ 90° +90°
o— —O0— o— ——O0—
z,=K?*/Z, Y, =J%1Y,

Figure 1.6 : Inverseurs d'impédance et d’admittance

Une des formes les plus simple de I'inverseur est l'utilisation d’'une ligne quart d’onde
d'impédance caractéristique K (ou J pour un inverseur d’admittance) (Figure 1.7a). Un autre
type de circuit équivalent & I'inverseur souvent utilisé dans les filtres & résonateurs couplés
(filtres & stubs) est présenté dans la Figure 1.7b.
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< N4 > « N4 >
o o) o o}
Z,=K Yo=1J
o o o o
()
« 02— 62— - 02— <« 82—
o O p—o—————0
B
Zy X Zy Yo Yo
o o} o O 0
K =Z,tand/2 J=Y,taf/2
_ K _ J
1-(K/z,)? 1-(31v,)?
42X 4 2B
6=-tant =— f=-tan" —
ZO YO
(b)
Figure 1.7 : Implémentation des inverseurs en utili  sant : (a) la transformation d’une ligne quart

d'onde, (b) les lignes de transmission avec les élé  ments réactifs

Les inverseurs peuvent étre utilisés pour transformer les éléments en séries en
éléments paralleles et inversement. L'intérét de ces inverseurs est de développer des
prototypes de filtres présentant uniquement un seul type de résonateur (série ou parallele).
En effet, une capacité en paralléle peut étre assimilée a une inductance en série fermée sur
deux cotés par deux inverseurs d'impédance et une inductance en série peut étre remplacée

par une capacité en paralléle entre deux inverseurs d’admittance [6] (Figure 1.8).

L
o— 0 —0 O_I_Q
K K = =C
O— —O O—-LO
L
0o— —o o—Min—o
J J—C J =
T =
O— —O o0

Figure 1.8 : Deux des propriétés des inverseurs

Ces inverseurs sont souvent utilisés dans les filtres a guide d’onde ou ils servent a
équilibrer les impédances entre différentes parties du guide ce qui permet de réaliser un

guide d’onde simple a dimension unique.
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|.3. CRITERES DE CHOIX DES TOPOLOGIES DE FILTRE PASSE
BANDE

Il existe de nombreuses topologies de filtres passe-bande, qui different selon les
spécifications fréquentielles a atteindre. Classiquement, on distingue trois familles de filtres
passe-bande, les filtres a large bande et a bande moyenne et les filtres a bande étroite.
Nous allons présenter les topologies classiques de filtre passe-bande. Les synthéses
associées (Annexes) permettent, a partir d'un gabarit de filtre, de définir un prototype de filtre
idéal caractérisé par les jeux d'impédances et les longueurs électriques nécessaires a la

réalisation de la fonction désirée.

1.3.1. Les filtres a large bande et a bande moyenne :

Les filtres large bande sont caractérisés par des bandes passantes comprises entre
80% et 20%. Parmi les topologies de filtre large bande, nous pouvons distinguer les filtres a

stubs et les filtres a stubs repliés.

1.3.1.1. Topologie de filtre a stubs :

Le filtre a stubs (court-circuit (CC) ou circuit ouvert (CO)) est certainement la plus
classique. La synthése de telles structures proposée par G. Matthaei [7] (annexe A) est
développée a partir de prototype passe bas avec inverseurs quart d'onde. Les résonateurs
sont réalisés a partir des stubs quart d'onde court-circuités. Cette synthése permet un

dimensionnement des éléments du filtre dont le schéma de principe est décrit a la Figure 1.9.

ZI D zl|3 z|% ZND >
< < < <
le ZN-l,N
In —(__1T Dt - L—1- out
Ag/4 Ag/4

Figure 1.9 : Filtre passe bande a stubs quart dond e

Remarqgue : L'utilisation de la topologie a stubs ne permet pas de réaliser des filtres a
bande étroite. En effet, pour une bande passante sélective, les niveaux dimpédances

deviennent vite tres faibles conduisant inévitablement & des problemes de faisabilité.
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1.3.1.2. Topologie de filtre a stubs repliés :

précédente [4]. La Figure 1.10 illustre un exemple d'un filtre & stubs replié d’ordre 4 obtenu a
partir d'un filtre a stubs. L'intérét d’'une telle structure est de favoriser I'apparition des
couplages entre résonateurs non-adjacents [8]-[10]. Ainsi, on crée un zéro de transmission
dont la fréequence dépend de la nature du couplage créé. En effet, pour un couplage de type

électrigue (capacitif), on crée un zéro en bande haute, tandis que pour un couplage de type

Cette topologie est développée en repliant les stubs dans la topologie de filtre

magnétique (inductif), on créera un zéro en bande basse.

S11 (dB), S21 (dB)
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-120

-150

FREQUENCE (GHz)

(b)

Figure 1.10 : (a) Filtre passe-bande a stubs replié
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(©

d’ordre 4, (b) couplage magnétique, (c)

couplage capacitif
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1.3.2. Les filtres a bande étroite :

Les filtres a bande étroite sont caractérisés par une bande passante inférieure a 20%.
Nous présentons ici des topologies intéressantes pour réaliser la fonction bande étroite dans

la gamme de fréquence microonde.

1.3.2.1. Le filtre & lignes couplées quart d'onde :

La topologie la plus connue pour le filtrage faible bande est basée sur I'utilisation de
résonateurs demi-onde et lignes couplées quart d'onde (Figure 1.11) [11]-[13]. L’ordre du
filtre est égal a N-1 (ou N est le nombre de lignes couplées). Pour de tels filtres le niveau de
sélectivité est étroitement lié aux niveaux de couplages. Les syntheses régissant ce type de
filtres ont été développées par Matthaei [7] ou Cohn [14] (annexes B). Les valeurs des
différents éléments du filtre sont calculées en fonction des impédances des modes pairs et

impairs pour chacune des lignes couplées.

(Zooa)m
| (Zoea)m (Z()()a)l2
n —A — a i (Zoea)12 (Zoob)n’ml
e . (208,
A4 v ) ]
(200,) Agl4 ———— e T
(Zoeb)Ol W
(Zooa)n,rHl
(20€,), 51

Figure I.11 : Filtre passe-bande a lignes couplées  quart d’'onde

Remarque : La réalisation de tels filtres pour des applications plus large bande est
limitée par des problémes de faisabilité. En effet, pour obtenir une large bande passante, il

faut étre en mesure de réaliser de forts couplages.

1.3.2.2. Le filtre en anneau :

Le filtre pseudo-elliptique en anneau présenté ici a été développé par M.K. Mohd
Salleh et al. [15] (Figure 1.12). Il est constitué d’'un résonateur dont le périmétre est égal a
une longueur d’onde excité par deux lignes couplées quart d’'onde identiques, facilitant ainsi
la phase de conception et de réglage. Un tel filtre se caractérise par la présence de deux
modes de propagation distincts qui créent un zéro de transmission de part et d’autre de la
bande passante. La discrimination des deux modes de propagation est généralement

assurée par l'introduction de discontinuités dans I'anneau. Ici elle est assurée en contrélant
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le niveau de couplage d’énergie dans I'anneau. La synthése de cette topologie (chapitre III)
posseéde des parametres de liberté permettant de contrdler facilement les caractéristiques

électriques du filtre.

0
Ag/4 w |
‘ ’ | résonance duale J
—~ -20 B \ll\
m = ——
E - -= =~ -
o 30 __.-- -
Zoe Zoe » 0 i
Z00 Z00 i
50 |- zérode transmission
-60 i | |
< > 20 40 60 120
In Ag/4 Out FREQUENCE (GHz)

(@) (b)

Figure 1.12 : Filtre passe-bande en anneau (a) Topo logie et (b) Réponse

1.3.2.3. Le filtre DBR (Dual Behavior Resonator) :

Le résonateur DBR (Dual Behavior Resonator) est une topologie développée au
LEST par C.Quendo [16]. Cette topologie se compose de deux stubs mis en parallele a
terminaison circuit-ouvert dont les caractéristiques électriques different soit en terme de
longueur électrique soit d'impédance (Figure 1.13a). Ces deux stubs ont des comportements
duaux, c'est a dire a la fois passe-bande et coupe-bande. Le comportement coupe-bande
vient de deux stubs qui créent deux zéros de transmission a deux fréquences différentes. Le
comportement passe-bande est assuré par la recombinaison constructive qui apparait entre
les deux zéros (Figure 1.13b). Le résonateur élémentaire est donc caractérisé par un pole (la
bande passante) et deux zéros de transmission, ces trois parametres sont totalement

indépendants dans le cas général.

Z,L,,

ZlZi L12

B~ Out

S11 (dB), S21 (dB)

oo 1.0 15 2.0 25 3.0
= FREQUENCE (GHz)

(@) (b)

Figure 1.13 : Résonateur DBR : (a) topologie et (b) comportement duaux du DBR
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Un filtre DBR d’ordre N est obtenu en cascadant N résonateurs. Dans le cas d'un
filtre d'ordre N, la réponse électrique présente N péles dans la bande passante, N zéros
dans la bande atténuée inférieure et N zéros dans la bande atténuée supérieure. La Figure
I.14 présente deux exemples de filtres du quatrieme ordre. Pour les deux exemples, les
réponses présentent la méme bande passante, cependant les bandes atténuées sont
différentes. Dans le premier cas tous les zéros sont confondus tandis que dans le deuxiéme
cas les zéros sont distincts. Cette particularité confére au filtre DBR une grande flexibilité lors

de la conception.
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1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6 3.0 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6 3.0
FREQUENCE (GHz) FREQUENCE (GHz)
(a) (b)
Figure 1.14 : Exemples de réponses de filtres DBR : (a) a zéros confondus et (b) a zéros
distincts

1.3.2.4. Autres filtres a bande étroite :

» Le filtre combline: La topologie combline [17] est constituée d'un réseau de
résonateurs paralléles couplés, chargés d'une part par une terminaison court-circuit, et
d’autre part, par une capacité (Figure 1.15). Les acces sont réalisés par couplage entre les
lignes a terminaison court-circuit (0, n+1) et les résonateurs (1, n). L'utilisation de charge
capacitive réduit légérement la longueur des résonateurs, ainsi les résonateurs ont une

longueur inférieure a Ag/4 a la fréquence de résonance.
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Figure 1.15 : Filtre combline

Remarques : Les filtres combline ont une réponse électrique dissymétrique. En effet,
la réponse en transmission d'un tel filtre est Iégérement plus réjectrice en fréquence basse
gu'en haute fréquence. Il n'existe pas encore de synthéese globale pour ce type de filtre, la

synthése dans I'annexe C présente essentiellement le calcul des capacités.

e Le filtre interdigité : La topologie interdigitée [18] est composée d'un réseau de
lignes couplées quart d'onde ayant des terminaisons alternées circuit ouvert, court-circuit
(Figure 1.16). De la méme maniére que pour les filtres combline, les accés sont réalisés par

couplage entre les lignes a terminaison circuit ouvert (0, n+1) et les résonateurs (1, n).

Out
0 3 <
1 2 n n+ @)} 0 1 2 ol |n n+1 (@)}

—{
|

—
.||—
J—

(a) (b)

Figure 1.16 : Filtres interdigité : (a) n pair et ( b) n impair
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La réponse électrique du filtre interdigité est parfaitement symétrique et permet ainsi
d'obtenir de meilleures caractéristiques électriques en terme de phase. Néanmoins, la
syntheése de ce type de filtre est complexe (annexe D) ce qui engendre des difficultés pour
contrdler les paramétres des filtres.

Compte tenu la complexité dans la fonction et la synthése de ces deux topologies,

nous n’allons pas les utiliser pour nos applications.

|.4. CRITERES DE CHOIX TECHNOLOGIQUE POUR LES FILTRES
MICROONDES

De nombreuses technologies sont accessibles pour réaliser les filtres microondes.
Nous présentons ici trois grandes catégories dans ce domaine: les technologies
volumiques, acoustiques et planaires. Il convient de choisir la technologie la plus appropriée
pour répondre aux spécifications du filtre.

[.4.1. Les technologies volumiques :

Les technologies volumiques se basent sur l'utilisation de guides d'ondes pour
réaliser les filtres (guides d'ondes rectangulaires ou circulaires, coaxiaux, résonateurs
diélectriques ou cavités métalliques).

Lors de la mise en ceuvre de filtre en guide d’'onde, le couplage d'énergie entre
résonateurs est assuré par des iris dont la forme définit a la fois la nature du couplage
(électrique ou magnétique) et sa valeur. Les résonateurs peuvent étre soit des cavités a

parois électriques ou des résonateurs diélectriques (Figure 1.17).

(b)

Figure 1.17 : Filtres en guide d’onde (a) circulair e, (b) rectangulaire
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Les filtres a mode transverse électromagnétique (TEM) coaxiaux sont largement
utilisés pour des applications large bande dans des stations de base. Ils ont des facteurs de
gualité limités (3000-5000 a 1,8 MHz) par rapport aux filtres volumiques mais leurs colts de
conception sont relativement faibles [19]. Les filtres coaxiaux a mode TEM sont utilisés
typiquement pour les structures de type combline ou interdigité comme illustrés a la Figure
1.18.

(a) (b)

Figure 1.18 : a) Filtre a mode TEM coaxial : struct ures de combline (gauche) et d'interdigité

(droite), (b) diplexeur en utilisant les filtres co  mbline a mode TEM coaxial

Avec le développement des matériaux diélectriques, les filtres a résonateurs
diélectriques peuvent avoir un facteur de qualité Q important (>50000 a 1.8 GHz), une
constante diélectrique élevée et une température basse dans le matériau [19]. Un filtre a
résonateurs diélectriques typique comporte des nombreux résonateurs diélectriques montés
a l'intérieur de cavités usinées dans un boitier métallique (Figure 1.19). De maniéere analogue
aux filtres en guide d’onde, ce type de filtre utilise les propriétés des modes transverses (TE
ou TM).

Figure 1.19 : Filtre a résonateur diélectrique d’'or  dre 4
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e Ultilisations : Les technologies volumiques sont les mieux adaptées au filtrage a
bande étroite pour les signaux de forte puissance. De plus, les pertes associées a ce
type de structures sont faibles car ils utilisent I'air comme diélectrique dont les
propriétés isolantes sont remarquables. D'autre part leur section est relativement

grande, ainsi les pertes par effet joule sont tres faibles.

« Inconvénients : Le principal inconvénient des technologies volumiques réside dans
leur encombrement et leur poids important. De plus, les filtres volumiques sont
complexes a mettre en oeuvre, ils requierent un traitement mécanique spécial et un
réglage apres réalisation. Cette procédure de réglage contribue fortement a une

augmentation des co(ts de production.

1.4.2. Les technologies acoustiques :
1.4.2.1. La technologie SAW (Surface Acoustic Wave) :

Le principe de la technologie SAW repose sur l'effet piézo-électrique. Les ondes
électrigues sont converties en ondes acoustiques de surface a l'entrée de dispositif par un
transducteur interdigité (TID) (ou un couple d'électrodes). Ces ondes acoustiques excitent
une cavité acoustique demi-onde formée entre le transducteur et un résonateur ou dans le
transducteur lui méme. L'énergie est alors couplée a une autre cavité acoustique demi-onde
et convertie en onde électrique via un autre TID de sortie [20]-[21].

Le couplage entre deux cavités acoustiques peut s'effectuer selon trois méthodes.
Une méthode commune consiste en la génération d'un champ évanescent entre les deux
cavités. On parle alors de «couplage de guide » ou «couplage de proximité ». Ces
couplages peuvent aussi se faire par l'intermédiaire d’'un coupleur multi-rubans ou de cavités
colinéaires a l'onde de surface. Un schéma de principe général est représenté a la Figure
1.20.

TID d’entrée TID de sortie

Figure 1.20 : Schéma d'un dispositif a propagation d'onde acoustique de surface [22]
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Plusieurs substrats sont envisageables pour la réalisation de technologies SAW mais
le quartz est le matériau le plus utilisé compte tenu de ses performances en température. De

méme le métal utilisé est généralement I'aluminium pur ou en alliage avec du cuivre.

e Ultilisations : Grace a sa petite taille, sa forte réjection et ses faibles pertes, cette
technologie est souvent utilisée comme élément de filtrage a I'extrémité des chaines
d’émission/réception des téléphones portables [23]-[24].

* Inconvénients : Ces techniques sont soumises a certaines limitations pratiques.
Parmi ces limitations, nous pouvons citer la limitation en fréquence (f<3GHz), le colt
élevé et la complexité de réalisation [25]. De plus, il est souvent nécessaire d'utiliser
un réseau d'adaptation entre le dispositif en technologie SAW et les autres éléments

du circuit.

1.4.2.2. La technologie BAW (Bulk Acoustic Wave) :

Comme la technologie SAW, la technologie BAW se repose aussi sur l'effet piézo-
électrigue. Les filtres BAW sont basés sur I'utilisation de résonateurs a ondes acoustiques de
volume, fabriqués a partir du dépét d'une couche piézoélectrique. Contrairement aux filtres
SAW, le principe de fonctionnement des filtres BAW consiste en l'excitation d'ondes
acoustiques de volume qui se propagent selon I'épaisseur de leur structure. La fréquence
d’opération de ces filtres est donc directement liée a I'épaisseur des résonateurs et non plus
a la largeur des électrodes de transducteurs IDT [26].

Classiquement, les filtres en technologie BAW sont constitués d’'une couche de
matériau piézoélectrique et d’électrodes d’excitation placées de part et d’autre de la couche
piézoélectrique, comme illustré dans la Figure 1.21. L’application d’'un champ électrique aux
électrodes entraine I'excitation d’ondes acoustiques qui se propagent dans le volume de la
structure. La réflexion de ces ondes sur les parois du résonateur crée les résonances.

électrode
supérieure

électrode
inférieure

Figure 1.21 : Schéma d'un résonateur BAW [26]

couche
piézoélectrique
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Utilisations : Par son principe de fonctionnement, la technologie BAW n’est pas
limitée en fréquence de fonctionnement car le dimensionnement du résonateur se
joue au premier ordre sur I'épaisseur de la couche piézoélectrique. Certains travaux
ont déja montré la faisabilité de résonateurs BAW a des fréquences comprises entre
6 et 20GHz [27]. De plus, la propagation des ondes acoustiques dans le volume
permet une meilleure tenue en puissance. Un autre avantage important de la
technologie BAW est la possibilité d’utiliser un substrat bas co(t tel que le silicium
contrairement aux filtres SAW qui requiérent un substrat piézoélectrique. En outre,
les procédés de fabrication de dispositifs BAW sont compatibles avec les procédés
de fabrication des circuits CMOS et BICMOS (en termes de contamination et de
température) ce qui permet d’envisager la réalisation des chaines radiofréquence

complétement intégrées a codts réduits.

Inconvénients : Les filtres a résonateurs BAW avec une seule couche de matériau
piézoélectrique ne permettent pas la conversion entre les modes commun et
différentiel. Les filtres BAW empilés a couplage indirect (CRF — Coupled Resonator
Filter) permettent de réaliser cette conversion [28-30]. Néanmoins, si la réalisation
des résonateurs empilés permet la réduction de I'encombrement du filtre, elle
augmente la complexité du procédé de fabrication, car le nombre d'étapes
technologiques doit étre doublé avec deux couches de piézoélectrique et quatre

électrodes (Figure.l.22).

résonateur
d’entrée

couches

couches de Couplage piézoélectriques
decouplage indirect EiE
résonateur
de sortie

Figure 1.22 : Schéma d'un filtre BAW empilé a coupl  age indirect (CRF) [26].

1.4.3. Les technologies planaires :

Des que le transport de forte puissance n’est pas nécessaire et compte tenu des

problemes d’encombrement et de poids des technologies volumiques, des limitations en

fréquence de la technologie SAW, les concepteurs de filtres se sont dirigés vers les

technologies planaires. Parmi ces technologies, nous pouvons distinguer les technologies

microruban, coplanaires, multicouche / multi-technologies, chacune d'entre elles ayant ses

spécificités propres tant d'un point de vue géométrique que physique [4], [31]-[32].
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1.4.3.1. La technologie microruban :

La structure microruban est la plus utilisée parmi toutes les structures planaires
compte tenu de sa simplicité, de sa facilité de fabrication et d'intégration dans les dispositifs
microondes. La géométrie d'une ligne microruban est décrite a la Figure 1.23a. Elle est
composée d'un conducteur chaud situé sur la face supérieure d'un substrat diélectrique, le
plan de masse étant situé sur la face inférieure. Les lignes de champs électromagnétiques
de la ligne microruban sont situées principalement dans le substrat diélectrique et une
fraction des champs dans I'air (Figure 1.23b). Le champ dans une ligne micro-ruban n’est pas
un champ TEM pur mais constitue une onde TM-TE hybride. Cependant, dans les
applications microondes, I'épaisseur du substrat diélectrique est trés fine (d<<A), on dit alors

que le champ est quasi-TEM [1].

Ruban métallique

/

Plan de masse

— E
e

(a) (b)

Figure 1.23 : Ligne microruban (a) et carte des cha mps (b)

* Inconvénients : Outre sa simplicité de la réalisation, la ligne micro-ruban comporte un
certain nombre d’inconvénients. En effet, si la connexion des composants est en
série, la technologie micro-ruban ne pose pas des problémes. Par contre, dans le cas
de connexion en paralléle, la réalisation de court-circuits par retour a la masse (en
face arriere) doit se faire a l'aide de trous métallisés. L'influence de tels trous
métallisés sur les performances électriques du circuit n'est pas négligeable compte
tenu des effets parasites qu'ils générent. Un deuxiéme inconvénient de cette
technologie est que la plage d'impédances caractéristiques réalisables est restreinte
une fois les caractéristiques du substrat choisies. En effet, il n’y a qu’une seule valeur

du largueur W de la ligne micro-ruban pour une valeur d’'impédance correspondante.

1.4.3.2. La technologie coplanaire :

Dans la technologie coplanaire [33]-[35], le plan de masse et le ruban chaud sont

situés sur la méme face du substrat. Ces trois conducteurs sont séparés par deux fentes
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identiques de largueur G (Figure 1.24). Compte tenu de sa géométrie, les lignes de
transmission coplanaires possédent deux modes fondamentaux dont les lignes de champs
électrigues et magnétiques sont représentées sur la Figure 1.25. Le mode pair de la ligne
coplanaire est un mode quasi-TE dispersif et le mode impair est un mode quasi-TEM peu

dispersif.

Plan de masse Conducteur chaud

MODE IMPAIR MODE PAIR

€Y (b)

Figure 1.25 : Cartes des champs d’'une ligne coplana ire pour (a) mode impair et (b) mode pair

» Gréce a cette configuration, la ligne coplanaire posséde de nombreux avantages :

- Lafacilité de report de composants en parallele ou en série.

- Lélimination des trous métallisés => I'élimination des effets parasites associés.

- La souplesse de conception liée a la possibilité de réaliser une méme impédance
caractéristique avec différentes dimensions de lignes.

- La possibilité dassurer un fort découplage entre les lignes compte tenu de la

présence du plan de masse sur la méme face du substrat.

« Inconvénients : La présence de deux modes est lI'un des principaux inconvénients
d'une telle technologie. Méme si I'utilisation conjointe des deux modes n'est pas a

négliger, c'est en général le mode impair (quasi TEM) qui est utilisé car peu dispersif.
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Afin de filtrer le mode pair (quasi TE) il est nécessaire de forcer le potentiel entre les
deux plans de masse a la méme valeur par I'utilisation de ponts a air. Ceci requiert
une étape technologique supplémentaire donc un processus technologique plus
complexe. De plus, le manque de modeles fiables dans les bibliotheques des
logiciels de simulation circuits usuels, notamment en ce qui concerne les
discontinuités, rend I'utilisation de la technologie coplanaire difficile d’'un point de vue

conception.

1.4.3.3. La technologie multicouche / multi-technologies :

Les technologies multicouches / multi-technologies sont composées de différents
niveaux de conducteurs et de diélectriques superposés et peuvent étre utilisées soit en

technologie micro-ruban soit en technologie coplanaire (Figure 1.26).

Lignes microruban multicouches :
— —

(@) (b) (©) (d)

Lignes coplanaires multicouches :
PN | [ B
-

(e) (f) (9) (h)

Figure 1.26 : Technologies multicouches : (a)-(b) m icroruban multicouche, (c) lignes couplées
microruban a fort coefficient de couplage, (d) TFMS (Thin film microstrip), (e) coplanaire

enterrée, (f) coplanaire et (g)-(h) coplanaire mult  i-niveaux [4]

» L'utilisation de cette technologie offre de nombreux avantages par rapport aux
technologies planaires classiques :

- La possibilité d'utiliser les différentes couches comme support des différents
éléments augmente la compacité des systemes et leur efficacité.

- Il est possible de réaliser des lignes partiellement couplées sur deux niveaux de
métallisation différents afin d'atteindre des niveaux de couplage importants [36].

- L'utilisation de surcouches diélectriques permet I'égalisation des vitesses de phase

entre les modes pairs et impairs des lignes couplées.
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- Une augmentation de la gamme d'impédances synthétisables en combinant des
approches lignes micro-rubans sur substrat de faible épaisseur et lignes semi-
coplanaires sur substrat de faible permittivité, il est possible d'obtenir des valeurs

d'impédance trés fortes ou trés faibles.

e Le principal inconvénient de cette technologie est la complexité du processus

technologique par rapport aux technologies planaires classiques.

1.4.4. La filiere HTS (High Temperature Superconduc ting) :

D'un développement récent, les technologies HTS (High Temperature
Superconductor) représentent une solution viable pour réaliser les filtres de petite taille,
d’'ordre élevé avec de faibles pertes d’insertion. Cette filiere technologique est basée sur
l'utilisation d'encre supraconductrice pour réaliser les circuits [37]-[38]. Elle permet
I'amélioration du coefficient de qualité des résonateurs (amélioration des pertes
conductrices) [39]-[40]. Les wafers d’HTS sont constitués de couches supraconductrices
situées sur un substrat diélectrique de faibles pertes. Les substrats généralement utilisés
sont I'aluminate de lanthane (LaAlOs, €, = 24) et I'oxyde de magnésium (MgO, ¢, = 9.5) [19].
Un résonateur demi-onde en technologie microruban réalisé par or (Au) sur un substrat de
LaAlO; possede un facteur de qualité a vide Q de l'ordre 400, en remplacant la couche or

par la couche HTS, le facteur de qualité atteint 30000.

» Inconvénients : Bien qu’efficace, cette technologie est soumise a certaines limitations.
En effet, la technologie HTS n’est efficace que sous certaines conditions thermiques [41] qui
ne peuvent étre atteintes qu'en présence d'enceintes cryogéniques. Ce dernier point
constitue l'inconvénient majeur de ces technologies pour des raisons d'encombrement
important. De plus, le HTS a un effet non linéaire lorsque la densité de courant augmente
dans le conducteur. Ceci se traduit par une diminution de la conductivité et, par conséquent,
une diminution du coefficient de qualité du résonateur. Cet aspect limite donc I'utilisation des

supraconducteurs a des puissances faibles, de I'ordre du milliwatt.
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I.5. ROLE DE FILTRE ACCORDABLE DANS LE SYSTEME DE
TELECOMMUNICATION A HYPERFREQUENCE :

Amplificateur  Filtre Rx Filtre Rx F.I Amplificateur

4|LNA ARE Bl l|> Demod :é

/ \ |Filtre Rx-Dup

Oo.L Oo.L
\_/ |Filtre Tx-Dup l
A /I ¢ F— |
“ﬂ Y RF Il o~ a7 ™ k0
Amplificateur Filtre Tx Amplificateur Filtre Tx F

Figure 1.27 : Une cellule de systéme d’émission/r  éception

Les filtres sont nécessaires dans les systemes de télécommunication car ils
permettent de séparer la composante utile du signal des composantes parasites. Comme
illustré a la Figure 1.27, le filtre est présent a tous les niveaux des chaines
d’émission/réception. On le retrouve en sortie d'antenne sous forme de duplexeur pour
séparer les voies montantes et descendantes, en sortie d’amplificateur pour contrer les effets
de non linéarité ou aprés le mélange pour supprimer les harmoniques générées par le
mélange.

Considérons un fonctionnement équivalent mais implanté dans un systéme
multinorme (Figure 1.28). Les chaines de traitement du signal RF se trouvent multipliées, une
chaine par fréquence d'intérét. Ce type de conception participe & une augmentation tant de
'encombrement du systéme que du colt de celui-ci [42].

Une alternative consiste a utiliser des composants reconfigurables en fréquence.
Pour ces composants, sous l'effet d’'une maodification d’'un élément constitutif du filtre
(longueur électrique du résonateur, coefficient de couplage entre résonateur, etc.) la réponse
fréquentielle est modifiee en bande passante et/ou fréquence centrale. L'accord en
fréquence peut étre ponctuel (n états prédéfinis) ou continOment variable. Plusieurs
techniques sont envisageables pour réaliser I'accord en fréquence : l'utilisation de fonctions
actives, de matériaux a caractéristiques électriques contrélées, de micro-commutateurs (a
diodes ou & MEMS-RF).
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| Switch Drivar Control |
1—-1.2 GHz

——— SP4T| SP4T
|I'IFIL.II 1.4-1.6 GHz DL-I'tFIL.It

Figure 1.28 : Bloc diagramme d’'un banc de commutate  ur des filtres

.6. CRITIERES DE CHOIX TECHNOLOGIQUE POUR DES
FONCTIONS MICROONDES RECONFIGURABLES

Il existe plusieurs technologies utilisées pour réaliser I'accord en fréguence des

dispositifs microondes. Nous pouvons regrouper ces technologies en cing catégories [43]:

1.6.1. Semiconducteurs :

Dans cette technologie, plusieurs composants sont réalisés pour la fonction
accordable.

- Micro-commutateurs : ils sont réalisés par les diodes (en particulier la diode PIN) et
les transistors. Leurs caractéristiques principales sont le temps de commutation et la
résistance série dont I'ordre de grandeur varie entre 1 ns et 100 ns et 0.1 Q et quelques

ohms, respectivement, en fonction de la technologie.

- Varactors (capacités variables) : ils sont réalisés en utilisant des diodes Schottky
polarisées en inverse ou par des MOSFETs. Leurs caractéristiques principales sont
identiques a celles des micro-commutateurs actifs. De plus le ratio entre le maximum et le
minimum de la capacité est de l'ordre de 5 a 10.
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Figure 1.29 : Exemple d'utilisation des varactorsd  ans un filtre accordable [44]

- Inductances variables: Ce sont des composants a I'étude en laboratoire. La
réduction de la taille des inductances a toujours été un challenge, et en faire un composant
accordable s’avere étre un défi encore plus dur a réaliser.

» Les avantages des composants a semiconducteurs :
Ces composants offrent d'excellentes performances en termes de tension de
polarisation et de temps de commutation. De plus, lintégration de tels dispositifs est

actuellement bien maitrisée. lls sont commercialisés en grande quantité a des codts réduits.

» Les limitations des composants a semiconducteurs :

Les composants a semiconducteurs présentent certaines limitations en termes de
pertes, des non-linéarités, du bruit, etc. En effet, les pertes diélectriques dans les substrats
semiconducteurs sont fortes dues a une conductivité des semiconducteurs relativement
élevée. De plus, I'aspect semiconducteur engendre non seulement des non-linéarités mais

aussi du bruit néfaste au facteur de bruit global de notre chaine de transmission.

[.6.2. Les matériaux a permittivité variable :

Nous présentons ici quelgues technologies basées sur les matériaux dont la
permittivité varie sous I'application d’'un champ électrique. En effet, d’aprés les équations de

Maxwell, la permittivité (&) est le coefficient de proportionnalité entre le champ électrique (E)
et le déplacement électrique (D) :

D=¢E (1.12)
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La permittivité d'un matériau est sa susceptibilité au champ électrique, en quelque
sorte, la capacité du matériau a se polariser sous un champ électrique. Il existe des
matériaux plus sensibles au champ électrique dont la permittivité peut varier a cause d'effets
divers et variés. Nous étudions les trois effets les plus communément utilisés dans le

domaine des radiofréquences :

- Les matériaux ferroélectriques : Les cristaux ferroélectriques possedent un moment
dipolaire électrique méme en I'absence de champ électrique extérieur. L'effet ferroélectrique
apparait a partir de la température de transition, lorsque le matériau entre dans un état
paraélectrique ou la permittivité décroit en fonction du champ appliqué. La Figure 1.30
présente un exemple d'un filtre accordable utilisant un matériau ferroélectrique BST (Barium

strontium titanate) sur un substrat de polycristallin alumine (Al,O3) [45].

0
104
o 204 \
- 7 Increasing bias\\
& 504 from OV to 200 V'
40 in steps of 25 V.
-50IIII||I|I||III|IIII|IIII|III
0.1 0.6 1.1 1.6 21 26 3.0

Freq (GHz)

Figure 1.30 : Exemple d'utilisation d'un matériau f  erroélectrique BST [45]

Les dispositifs & base de matériaux ferroélectriques sont tres utilisés dans les
systémes hyperfréquences accordables en raison de la non-linéarité de la permittivité sous
l'effet d'un champ électrique statique. Cependant, ils présentent deux inconvénients
majeurs : une forte tangente de pertes et des tensions de polarisation tres élevées des que

I'on cherche a réaliser des dispositifs présentant une forte excursion en fréquence.

- Les cristaux liquides : On peut trouver des cristaux ferroélectriques sous forme
solide ou de cristaux liquides. Les cristaux liquides ont approximativement les mémes
propriétés que les matériaux ferroélectriqgues solides. Ce sont des matériaux anisotropes
(propriétés différentes selon les directions dans I'espace). L'application d’'une tension de
polarisation sur le cristal liquide permet de modifier I'anisotropie diélectrique.

Contrairement aux cristaux ferroélectriques solides, les tensions de commande de
ces substrats sont relativement faibles. De plus, les cristaux liquides ne nécessitent aucun

moyen technologique complexe, car les cristaux liquides sont généralement piégés entre
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deux couches de diélectriques RF. Pourtant cette technologie est un peu chere. La

polarisation des cristaux est naturellement lente, I'ordre de grandeur du temps de réaction

est de la milliseconde.

Cristal liquide Plan de masse

E11 parameter {48
W
A
521 pamarneter (dBF)

‘Withont D voliafee applicd =

WilhAVDC feoas

Ligne de transmission  Substrat oS ow % ox b ow e oam v

Frequency { GHzy

Figure 1.31 : Exemple d'utilisation de cristal liqu ide [46]

- Les matériaux piézoélectriques : La différence entre les matériaux ferroélectriques
et piézoélectriques est assez subtile. Pour ces matériaux, le champ va entrainer une
déformation du cristal, ce qui entraine I'apparition d'une polarisation qui modifie la
permittivité relative du matériau, et réciproquement. Sur la Figure 1.32, les déformations

possibles sont schématisées suivant I'application d’'un champ électrique.

Figure 1.32 : Schéma de l'effet piézo-électriques [ 47]

Les matériaux piézoélectriques sont généralement utilisés pour réaliser des
oscillateurs ou des résonateurs. Leur principale caractéristique est un fort facteur de qualité,
pouvant atteindre 10000 et bien plus. lls présentent de faibles pertes [48] et sont adaptés
aux applications a forte puissance. Toutefois, la forte tension ainsi que le temps de

commutation important sont les limites majeures pour ces matériaux.

1.6.3. Les matériaux magnétiques :

Certains matériaux sont capables de modifier leur perméabilité sous I'application d’'un

champ magnétique. Les matériaux utilisés sont les matériaux ferromagnétiques. Ces
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matériaux possedent une aimantation tres forte sous I'effet d’'un champ magnétique statique
extérieur. Cette propriété résulte en une orientation des moments de tous les spins qui

modifie la perméabilité du matériau ferromagnétique.
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Figure 1.33 : Exemple d'utilisation d'un matériau m  agnétique Yttrium Iron Garnet (YIG) [49]

* Limitations de ces matériaux :

Les matériaux magnétiques ont des pertes diélectriques non négligeables, ce qui
contribue a des pertes dinsertion relativement fortes pour les dispositifs. Néanmoins,
I'inconvénient principal limitant l'intégration des dispositifs utilisant ces matériaux est la
nécessité d’avoir un champ magnétique de commande important, 'encombrement spatial

des générateurs de champ magnétique est alors tres important (Figure 1.31).

1.6.4. Le contrble optique :

Le contrdle optique est apparu vers le milieu des années 70. Le principe est basé sur
la modification des caractéristiques de propagation du signal. La commande est dans ce cas
lumineuse et plus particulierement réalisée grace a un laser.

En général, il y a deux types de contrble optique : direct et indirect.

- Le contréle optigue direct est basé sur l'effet photoconducteur, modifiant
directement les caractéristiques microondes et électriques du substrat dans la zone

d’éclairement. En effet, I'effet photoconducteur repose sur la conversion de photons en
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paires électron-trou dans un substrat semiconducteur lorsqu’il est éclairé [50]-[52]. La
génération des paires électron-trou, a un endroit précis du composant par une source
optique d’énergie supérieure a la bande interdite du matériau, modifie localement la
conductivité et la permittivité du substrat (Figure 1.34).

- Le contrdle optique indirect est basé sur I'effet photovoltaique ou photoconducteur.
La commande est toujours lumineuse mais celle-ci illumine un composant intermédiaire tel
gu'un détecteur photovoltaique. L'effet photovoltaiqgue repose sur la génération, sous
illumination, d’'une différence de potentiel, ou d’'un courant, qui commande un composant RF

(varactor a semiconducteur, diodes...). Ainsi, le composant intermédiaire converti le signal
optique en signal électrique.

s
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Figure 1.34 : Exemple d'utilisation d’'un contrdle o ptique [53]

* Avantages de cette technologie :

La co-réalisation des circuits microondes monolithiques intégrés (MMIC) et optiques
intégrés sur un seul et méme substrat permet de diminuer les dimensions et de rendre
'ensemble plus compact [54].

< Limitations de cette technologie :
La variation des propriétés du substrat obtenue dépend de la puissance du signal
lumineux incident et de la tension continue appliquée [55]-[56]. Ce type d'accord nécessite

I'utilisation de systémes a base de fibres optiques, ce qui peut étre encombrant.

[.6.5. La technologie MEMS :

Les MEMS (Micro-Electrical Mechanical System) sont des micro-systemes
mécaniques dont certaines parties peuvent étre déplacées ou déformées. Dans le domaine

des dispositifs accordables, les MEMS exploitent une action mécanique pour modifier les
propriétés électriques.
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Figure 1.35 : Exemple d’'un MEMs [57]

Depuis 1985 jusqu’'aux années 2000, la fréquence de coupure des diodes a
semiconducteurs n’a plus évolué (inférieure & 2THz). Les MEMs microondes permettent de
franchir ce verrou technologique [58]. lls peuvent atteindre une fréquence de coupure de
'ordre de 20 a 80 THz et un facteur de qualité Q supérieur a 100 aux fréquences
microondes.

Il'y a plusieurs types d'actionnement des composants MEMS [59] :

- Par une force électrostatique : c'est la technique la plus utilisée car c’est la moins
consommatrice d’énergie, la plus rapide en terme de commutation et celle conduisant a la
plus forte intégration. L’application d’une différence de potentiel entre les deux électrodes
crée des charges positives ou/et négatives qui produisent des forces de Coulomb. Ces

forces entrainent le mouvement de I'électrode mobile.

Poutre
mobile ™

Electrodes

[nterconnexions

Figure 1.36 : Exemple d’actionnement MEMs par une f  orce électrostatique [60]

- Par déformation thermique : L’actionnement est créé par un courant traversant des films
résistifs qui, par effet joule, entraine un échauffement, et donc une déformation du
composant. La Figure 1.37 présente un exemple de ce type d’actionnement. Le commutateur
se compose de deux matériaux dont les coefficients de dilatation thermiques different.

Lorsqu'il est chauffé, le commutateur baisse a I'état bas.
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Matériau de contrble Commutateur

Figure 1.37 : Exemple d’actionnement MEMs par défor  mation thermique [60]

- Par une couche de matériaux piézoélectriques : L’application d’une différence de potentiel
sur un matériau piézoélectrique permet de le dilater ou de le contracter. Ainsi, avec un tel

matériau, les structures peuvent étre déformées par cet actionnement.

Curseur =

Commutateur \.

h Matériau
piézoélectrique

Sans potentiel Commutateur Avec potentiel Commutateur

N Vo !
218 i T
ll. 1%II =) 7 i
L /N /N

Figure 1.38 : Exemple d’actionnement MEMs par une ¢ ouche de matériau piézoélectrique [61]

- Par polarisation du champ magnétique : Des bobines créent un champ magnétique

lorsqu’elles sont alimentées. Une plaque centrale ou une poutre est alors attirée vers le bas.
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Figure 1.39 : Exemple d’actionnement MEMSs par polar isation le champ magnétique [62]

* Les avantages de la technologie MEMs :

- Une consommation de puissance quasiment nulle pour les MEMs a actionnement
électrostatique : si la tension d’actionnement nécessaire est élevée (20V-80V), le
courant est quasiment nul, par conséquent, la puissance consommeée est trés faible
(10 & 100 nJ par cycle d’abaissement).

- Des pertes d'insertion trés faibles : en effet, I'utilisation de substrat ayant de plus
faibles pertes que les semiconducteurs permet une diminution des pertes
diélectriques. Des couches de conducteurs épaisses permettent de limiter les pertes
par conduction.

- Fort facteur de qualité : les facteurs de qualité des MEMs peuvent étre supérieurs a
300 aux fréquences millimétriques.

- Une fréquence de coupure élevée: la fréquence de coupure théorique des
interrupteurs MEMS a de l'ordre de la dizaine de térahertz.

- Un faible codt : utilisation des technologies C.I (quartz ou silicium) bas codt.

- Linéarité : cette technologie ne souffre pas de probléme de distorsion ou de non
linéarité [57]-[63]. Néanmoins, lors de la mise en applications réelle a grande échelle,
ce point reste encore a améliorer.

- Fiabilité : Ces derniéres années, ces dispositifs ont eu des bonnes performances en
terme de cycles de commutations (> 60 milliards) [58], [64]. Néanmoins, tous les
MEMs ne présentent pas encore de bonnes performances, il reste encore des

améliorations significatives a apporter pour étre pleinement satisfait de la fiabilité.

* Les limitations de cette technologie :

- Une vitesse d’actionnement relativement faible de I'ordre de la microseconde.
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- Des tensions de polarisations élevées de I'ordre de 20 a 80V ce qui est trop important
pour les applications embarquées.

- Grosse consommation de puissance pour les MEMs a actionnement thermique ou
magnétique.

- Le packaging : La technologie MEMS est relativement sensible a I'environnement
extérieur, entre autres a 'humidité et la composition de I'atmosphere gazeuse. Il est
donc nécessaire de prévoir une encapsulation hermétique de petites dimensions, qui
ne doit pas pour autant dégrader les performances RF [57].

- Le co(t: Le colt pour la mise en boitier est actuellement élevé.

Pour toutes ces raisons, la technologie MEMs est la plus prometteuse, son attrait reste

indéniable si on peut s’acquitter des défauts liés a leur mise en ceuvre.

|.7. CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons mis en évidence la nécessité de réaliser des filtres

reconfigurables pour répondre aux exigences des systemes de télécommunication actuels.

Lors de la conception de la fonction de filtrage nous devons dans un premier temps
faire un choix de topologie. Ce choix est dicté par les spécifications a atteindre tant en bande
passante qu’en bande atténuée. Cette étape passe par I'établissement et I'utilisation de
syntheses basées sur des principes élémentaires que nous avons présentés. Le choix
technologique doit lui aussi étre dicté par le cahier des charge. Toutefois dans les
applications envisagées dans le cadre de ces travaux, les dispositifs ne doivent pas
véhiculer de puissance. Ainsi, nous privilégierons les technologies planaires, notamment
pour des aspects d’encombrement, de poids et de flexibilité de conception. Ces
technologies, gu’elles soient coplanaire ou microruban, offrent notamment la possibilité
d’'implanter facilement les MEMS nécessaires a la mise en ceuvre de fonctions accordables

en fréquence.

Dans la suite de notre étude nous aborderons un a un ces aspects de conception en
bande sub-millimétrique: choix d’une technologie appropriée au domaine de fréquence, choix
d’'une topologie efficace pour assurer la reconfigurabilité, choix d'une topologie de MEMS et

enfin intégration du MEMS dans le dispositif.
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CHAPITRE Il : ETUDES DES FILIERES TECHNOLOGIQUES
POUR LES FILTRES PASSE BANDE DANS LA BANDE W

[1.1. INTRODUCTION

Lors de la mise en ceuvre de dispositifs hyperfréquences, et a fortiori en bande
millimétrique, le choix technologique est primordial. Il est d’autant plus important que la
sélectivité de nos applications est grande. En effet, le niveau de précision technologique
ainsi que ses performances doit étre en rapport avec la sélectivité du dispositif. Plus
I'application est bande étroite, plus les pertes d’insertion sont élevées et plus le dispositif est

sensible aux dispersions technologiques.

Ce chapitre est consacré a la détermination de la technologie planaire la mieux
adaptée a la réalisation de dispositifs en bande W (75 GHz-110 GHz). Nous étudierons en
particulier deux filieres technologiques développées au LAAS : membrane sur silicium et
BCB sur silicium. Une fois les limitations technologiques établies pour chacune de ces
filieres en termes de gamme dimpédances accessibles et de dimensionnement, nous
mettons en ceuvre différentes topologies de filtres large bande et bande moyenne, puis en
bande étroite. L'analyse des performances expérimentales de ces dispositifs servira a
orienter notre choix pour la réalisation des dispositifs passifs accordables aux fréquences

millimétriques.
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I1.2. FILIERES TECHNOLOGIQUES PLANAIRES

Il existe de nombreuses filieres technologiques planaires ; parmi celles-ci on peut
citer quelques filieres intéressantes destinées a la bande millimétrique et présentant de
bonnes performances : technologie GaAs, technologie membrane et technologie a base de
Si.

[1.2.1. Filiere technologique sur GaAs (Arséniured e Gallium) :

La filiere technologique GaAs [1]-[3] est historiquement la premiére technologie
utilisée pour la réalisation de fonctions hyperfréquences dans le domaine millimétrique. En
effet, de par sa nature semiconducteur, I'arséniure de gallium a pour principal avantage ses
propriétés de transport de charges qui ont été a la base de la conception de puces actives
[4]. De plus, les faibles niveaux de pertes diélectriques (tand = 2.107) favorisent I'utilisation
d’'un tel substrat pour la réalisation de fonctions passives. Ainsi, la technologie GaAs offre la
possibilité de concilier sur une méme puce fonctions actives et passives offrant ainsi des
possibilités d'intégration accrues.

Cette technologie a montré de trés bonnes performances quelle que soit la bande de
fréquence, de la bande X a la bande G [5]-[7].

Afin d’évaluer les performances d'une telle technologie, nous rapportons ici les
résultats de mesures de filtres réalisés en bande W sur substrat GaAs de 400 um [8].
Considérons dans un premier temps des filtres large bande (Figure II.1) présentant
respectivement des bandes passantes de 58% et 36%. Pour de tels filtres, les pertes sont de
0.96 dB et 1.81 dB respectivement.
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Figure II.1. Masque, simulation et mesure de (a) 58 % bande passante et (b) 36% bande

passante.
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Ces valeurs sont en accord avec I'expression suivante [9]-[10] :
_4343n
Q,w

ou n est I'ordre du filtre, wsa bande passante relative et Q, son coefficient de qualité

|.L (I1.1)

a vide qui pour une ligne de 50Q est proche de 25.

[1.2.2. Filieres technologiques sur Si (silicium) :

Contrairement aux technologies IlI-V dont le colt de production réserve leur
utilisation a des séries de trés petites quantités, les filieres silicium ont un colt beaucoup
plus faible qui les rendent attractives pour une utilisation grand public.

Cependant, le principal inconvénient de ces filieres est le niveau important de pertes
diélectriques. Ces pertes (tand = 0.018) sont préjudiciables notamment pour les fonctions
passives. Elles constituent le point bloquant lors de la conception de filtre & bande étroite, ou

le niveau de pertes augmente avec la sélectivité.

[1.2.3. Technologie membrane sur silicium :

Le probleme principal en utilisation silicium vient des pertes induites par le substrat
insuffisamment isolant. Afin de résoudre ce probleme, les recherches se sont concentrées
sur la suppression du substrat silicium, le milieu environnant devient ainsi comparable a I'air
[11]-[23].

La technologie membrane est développée sur ce principe, la membrane est un
support trés fin (couches diélectriques) sur lequel reposent les lignes métalliques [14]. En
dessous de cette membrane, une couche d’air est obtenue en usinant le substrat. La Figure

[1.2 illustre les topologies de lignes de transmission utilisant la technologie membrane.

_________EEN 4 IE e

Si Si
air air

@) (b)

Figure 11.2. Topologies de lignes de transmission e  n technologie membrane micro-ruban (a) et

coplanaire (b)

Cette technologie utilisée pour minimiser les pertes des lignes en haute fréquence

présente les avantages suivants [3] :
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e L'épaisseur trés faible du substrat implique une forte diminution des pertes
diélectriques.

* La permittivit¢ proche de celle de l'air conduit & une augmentation de la
largeur des conducteurs chauds. Ainsi, les structures sont moins sensibles a
la dispersion technologique.

o Dlautre part, la membrane permet de minimiser les phénomenes de

dispersion et d’éliminer les modes de boitier.

L'inconvénient majeur de cette filiere technologique concerne la gamme
d'impédances accessibles. En effet, si la permittivité effective faible est un avantage vis-a-vis
de la sensibilité et des pertes, elle réduit considérablement les valeurs d’impédances
technologiquement réalisables.

Considérons une technologie présentant une membrane sur substrat de silicium de
400 um d’épaisseur, pour des limites technologiques de 10 um pour les largeurs de ruban et
de fentes. En technologie microruban, la gamme dimpédance a 94 GHz est de [93Q -
311Q)], autrement dit le standard 50Q n’est pas réalisable, tandis qu’en coplanaire elle est de
[44Q - 104Q]. Comme nous le verrons plus tard, ces limitations vont contraindre les bandes

passantes de nos dispositifs.

[1.2.4. Filiere technologique a base de silicium :

Les technologies silicium, si elles offrent un intérét vis-a-vis de la réduction des codts
et de l'intégration des fonctions actives, ont pour principal inconvénient un niveau de pertes
diélectriques incompatible avec les spécifications requises pour les fonctions passives. Nous
proposons de préserver le substrat silicium pour lintégration des fonctions actives, une
alternative consiste a utiliser le substrat silicium comme carte mére [15]-[17]. Les fonctions
passives seront alors transférées via une surcouche diélectrique.

Il existe beaucoup de matériaux utilisés comme couches isolantes tels que les
polyimides a 20GHz [18], le LCP (Liquid Crystal Polymer) & 60GHz [19] ou le BCB
(Benzocyclobuténe) jusqu’'a 220GHz [20]. Parmi ces matériaux, le BCB présente de
nombreux avantages en bande millimétrique. Cette technologie en cours de développement
dans de nombreux laboratoires se base sur le dépbt de surcouches diélectriques BCB
d’épaisseurs de 10um a 20 um en fonction du nombre de couche déposées [21]-[23]. Le
BCB est un diélectrique dont les caractéristiques sont les suivantes : g = 2.65, tand = 2.10°>.
Ce diélectrique se caractérise donc par de faibles pertes ce qui en fait son principal intérét.

Toutefois d'un point de vue mise en ceuvre technologique, le dépdt de multiples
couches de BCB s’avere délicat. C'est pourquoi on se limite & deux couches pour assurer un

bon état de surface et éviter les probléemes d’arrachement.
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Pour une utilisation en technologie microruban, la gamme d'impédances réalisables
est de l'ordre de [8Q - 106Q], tandis qu’en technologie coplanaire elle est de [41Q - 92Q].
Nous pouvons constater une nette augmentation de la gamme d’'impédance en microruban,

celle obtenue en coplanaire reste sensiblement la méme qu’en technologie membrane.

B e
BCB BCB

Si Si

(@) (b)

Figure 11.3. Topologies de lignes de transmission e  n technologie Si-BCB micro-ruban (a) et

coplanaire (b)

I1.2.5. Conclusion :

A lissu du descriptif des différentes technologies, deux d’entre elles ressortent tant
par leur facilité d'intégration que leur performances: la technologie membrane et la
technologie Si-BCB. Pour ces deux technologies nous allons étudier leur performances et
limitations en bande W afin de définir le choix technologique le plus approprié a la

conception de filtres.

II.3. TECHNOLOGIE MEMBRANE POUR APPLICATION EN BAND E
W (75 GHZ — 110 GHZ)

Le chapitre | a mis en évidence les nombreux avantages des technologies
coplanaires vis-a-vis des technologies microruban : souplesses de conception, technologie
peu dispersive, report direct de court-ciruit sans trous métallisés. Nous allons définir les

limites d’utilisation de cette technologie dans la gamme millimétrique.

[1.3.1. Dimensionnement optimal des lignes coplanai  res:

Afin de déterminer le dimensionnement optimal des lignes coplanaires, nous nous
basons sur les travaux de W. Heinrich [24]-[25] utilisant une description quasi-TEM des
champs. A partir de l'analyse électromagnétique d'une ligne coplanaire, I'évolution des
différents éléments du schéma équivalent distribué (RLCG) de la ligne coplanaire a été

étudiée (Figure 11.4).

-63 -



CHAPITRE Il : Etudes des filieres technologiques pour les filtres passe bande dans la bande W
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Figure 11.4. Parameétres physiques de la ligne copla  naire (a) et schéma équivalent distribué (b)

L'inductance L est décomposée en une inductance externe L. et une inductance
interne L; (L = Le + L)). Les éléments C et G sont négligeables avec la fréquence alors que la
résistance R et l'inductance interne L; dépendent fortement de la fréquence. Ceci peut étre
expligué par la modification de l'effet de peau sur la distribution de courant dans les
conducteurs en fonction de la fréquence de I'onde.

Aux hautes fréquences, l'effet de peau (6<<t) apparait, I'inductance externe L. est
indépendante et égale a l'inductance L.. obtenue pour un conducteur parfait, les valeurs de
R et L; sont calculées par la loi d’'inductance incrémentale de Wheeler [26] (R ~ Vf et L; ~

1Nf). Aux trés basses fréquences, les valeurs de R et L tendent vers leurs valeurs

statistiques (R [/ 1/ot et L = 2.L., avec t et o respectivement I'épaisseur et la conductivité
du métal).

Les résultats théoriques de I'évolution de R et L en fonction de la fréquence issus de
cette méthode sont décrits dans la Figure II.5. Une fois les parameétres R, L, C et G
déterminés, on en déduit les parametres de propagation, d’atténuation, d'impédance et de
permittivité effective.

Dans notre cas, les études du dimensionnement optimal de la ligne coplanaire se
sont basées sur les caractéristiques de la ligne coplanaire sur membrane de silicium : & =

1.87, h = 400um, t = 3um, o= 4,1.10" S/m.
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Figure 11.5. Evolution des parameétres R (a) et L (b ) d’une ligne coplanaire en fonction de la

fréquence

[1.3.1.1. La distance inter masse :

La distance inter-masse (d=W+2.S) est un parametre important pour la propagation.
En effet, afin d’éviter la propagation de modes parasites, cette distance doit rester faible
devant la longueur d’onde. La contrainte généeralement appliquée sur d est telle que d<A,/10
(Ag=Ad/&). En augmentant cette contrainte (d<A,/20) nous pouvons alors négliger les pertes
par rayonnement.

En effet, l'atténuation dépend aussi de la distance inter masse (Figure I11.6).
L'atténuation est inversement proportionnelle a la distance d. Il en résulte que d doit étre la

plus proche possible de dnax.
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Figure 11.6. Evolution de I'atténuation en fonction de la distance inter masse
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11.3.1.2. Le rapport w/d :

Ce rapport w/d va affecter le choix de 'impédance caractéristique de la ligne. D’aprés
la Figure 11.7 nous pouvons constater que, comme nous l'avions annoncé précédemment,
plus la distance inter masse d est élevée et plus l'atténuation est faible. Afin de minimiser

cette atténuation il est préférable de fixer w dans un intervalle entre 0.3d et 0.6d.

Attenuation
01 T T

0.09

0.08

o
(@]
~

o
o
>

Attenuation {(dB/mm)
o
o
[

0.04
0.03- :
40 GHz
0.02+ ===60 GHz i
---77 GHz
0.01+ —94GHz |
—110 GHz
I I I I 1 I I
8.1 0.2 0.3 0.4 0.5 06 0.7 0.8

wid

Figure 11.7. Evolution de I'atténuation en fonction du rapport w/d

[1.3.1.3. L'épaisseur de métallisation :

L’épaisseur du métal (t) a une forte influence sur l'atténuation de la ligne, sur
I'impédance caractéristique et la permittivité effective.

En fait, plus I'épaisseur de métal est élevee, plus la valeur de la capacité de la ligne
augmente, plus le champ électromagnétique est confiné dans les fentes ce qui entraine une
diminution de Z. et & L'étude de W. Heinrich montre qu'une variation de I'épaisseur de
métallisation de 1.5um a 6 um entraine une diminution de 20% de la permittivité effective
[25]-[26]. La Figure 1.8 montre que les pertes sont inversement proportionnelles a
I'épaisseur de meétallisation. 1l convient donc de choisir une épaisseur de métallisation
supérieure a 3.0 avec J I'épaisseur de peau, tout en limitant son épaisseur pour ne pas

modifier Z; et &g.
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Atténuation

03 T T T
0.25
€
E 02
om
=
c
o
EE
=
5015
<
-~ 40 GHz
01 - ---80GHz |
\ e --- 77 GHz
A s — 94 GHz
Summn — 110 GHz
005 Il Il Il Il Il 1 Il 1 Il
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

1/t (um-1)

Figure 11.8. Evolution de 'atténuation en fonction de I'épaisseur de métallisation

[1.3.2. Problématique aux hautes fréquences :

L'utilisation de la filiere membrane en bande W (75 GHz-110 GHz) est rendue plus
délicate compte tenu du niveau de précision technologique requis. En effet, en raison de la
longueur d’onde mise en jeu, la moindre dispersion technologique est préjudiciable,
notamment lors de la mise en ceuvre de fonctions a bande étroite. De plus, si les
technologies membrane offrent un intérét vis a vis de la réduction des pertes diélectriques,
une permittivitt proche de 1 limite fortement leur utilisation en terme d’impédances
réalisables.

En se basant sur les travaux menés par W. Heinrich, on peut déterminer le
dimensionnement optimal de la ligne coplanaire afin de limiter les pertes, ce
dimensionnement se faisant en respectant les contraintes technologiques (largeurs de
lignes et de fentes supérieures a 10 um). La distance inter-masses (d) ne doit pas excéder

A4/10, soit pour une permittivité effective de I'ordre de 1.87, une dimension de d telle que :

A
d<—2= 5233 4 pm @ 94GHz

10 f, ,/ '10
= dpax = 233 pm
Pour le rapport w/d : 0.3*dmax < W < 0.6%dnax

= 69.9um < w < 139.8um
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Pourtant afin de relacher la limite de la gamme d'impédances caractéristiques, w est
choisie entre 33um et 199 pm (0.14*da: 0.85*dax) C€ qui assure aussi un faible niveau de
pertes (Figure 11.9), donc S O [17 um, 100 um]. Dans ces conditions, la gamme

d'impédances caractéristiques réalisables est comprise entre 50Q et 138Q a 94 GHz.
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Figure 11.9. Atténuation de la ligne coplanaire en  fonction du rapport de dimension W/d

[1.3.3. Technologie membrane sur silicium :
[1.3.3.1. Propriétés de la membrane :

La technologie membrane est développée au LAAS depuis plusieurs années [23],
[29]-[31]. La membrane doit satisfaire un certain nombre de spécifications mécaniques,
électriques et chimiques [30] :

» Spécifications mécaniques :

- La raideur mécanique de la membrane doit étre suffisante pour résister aux
contraintes induites par les différents procédés technologiques de fabrication et par
I'utilisation.

- La membrane doit étre plate et stable dans le temps afin de garantir un bon contréle
de la propagation.

» Spécifications électriques :
- La membrane doit étre isolante pour minimiser les pertes diélectriques.
- Une permittivité effective de I'ordre de 1 pour une propagation proche de l'air. La
permittivité effective rend compte de l'influence de la membrane sur la propagation, et
dépend de I'épaisseur et de la permittivité de celle-ci.
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» Spécifications chimiques :
- Une grande sélectivité de gravure entre la membrane et les autres matériaux est

nécessaire pour garantir I'intégrité de celle ci, notamment lors de la gravure du silicium.

Dans nos travaux, afin de satisfaire les différents criteres présentés, la membrane est
réalisée a partir des dépots de trois couches de diélectrique : oxyde de silicium (SiOy), nitrure
de silicium (SixNy) et oxynitrure de silicium (SiO4N,) sur un substrat de silicium de 400 um
d’épaisseur (g, = 11.9, tand = 0.018). La membrane est ensuite obtenue par usinage localisé
du substrat de silicium (Figure 11.10).

---I

membrane

Si

Figure 11.10. Topologie de la ligne CPW sur membran e

Avec ces trois couches diélectriques, la membrane possede une raideur mécanique
suffisamment importante pour supporter les contraintes induites par les différents procédés
technologiques et par l'utilisation, tout en conservant une permittivité effective faible
(e=1.87). Les applications visées ont des encombrements qui varient de quelques
millimétres de coté pour des circuits simples (lignes, filtres) a 1cm de coté ou plus pour des
circuits plus complexes (SPDT, antennes,...). L'utilisation d’'une telle technologie a déja fait
I'objet de nombreux travaux et a démontré son efficacité pour la réalisation de fonctions en
bande millimétrique pour des fréquences de fonctionnement relativement faibles (bande Ku a
Ka) [32]-[33].

11.3.3.2. Procédé de la technologie membrane :

Dans cette partie, nhous décrivons le procédé technologique développé au LAAS

appliqué a la réalisation de structures coplanaires pour des applications en bande W.
a/ Réalisation des couches diélectriques de la membrane :

Deux couches diélectriques d’oxyde de silicium SiO, (0.8 ym, & = 4) et nitrure de
silicium Siz 4N, (0.6 pm, €, = 8) sont réalisées sur les deux faces du wafer. La couche d’oxyde
est élaborée dans un four spécifique aux oxydations thermiques a pression atmosphérique et
a une température de 1150C pendant 2h04 conduisant a une contrainte de -300 MPa

(Figure 11.11a). La couche de nitrure de silicium est réalisée par un dépét LPCVD (Low
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Pressure Chemical Vapor Deposition) a 800C a partir d'un mélange de dichlorosilane
(SiH,Cl,) et dammoniaque (NH3) a une pression de 480 mTorr (Figure Il.11b), ce qui donne
une contrainte de 520 MPa.

Pour assurer la rigidité de la membrane, une troisieme couche diélectrique
d’oxynitrure de silicium SiOg7Ng7 (5 um, & = 5.5) est déposée par un dépbt PECVD (Plasma
Enhanced Chemical Vapour Deposition) sur la face avant de la plaque. Ce dép6ét est effectué
dans un systeme a électrodes paralleles & 200 afin d’'ioniser le mélange gazeux (N2, NH3,

N,O, SiH,) ce qui engendre une contrainte de -100 MPa.

4 Oxydation o _
A Dépot de Nitrure
~ 310, 110,+1.8/H, 310, )
© 1150 L ‘ - NH, + SiH,Cl,
m P L
2 o 1h04 8IN, 5 S
©
& » 7 g 1h36
Q <o =
g g
2 53
600 5
o
0 I T T O T O M A R | »
0 30 60 90 120 150 180 210 240 0 >
Temps (s) Temps (s)

() (b)

Figure 11.11. Procédés de I'élaboration des couches SiO, (a) et Siz 4N, (b)

I siooNos
< K sisaN,
|
[ ] sio,

Figure 11.12. Elaboration de trois couches de membr  ane sur un substrat silicium

b/ Elaboration des conducteurs :

Les conducteurs sont réalisés en or en raison de sa bonne conductivité (p = 4,1.10’
S/m) et de sa grande résistance a l'oxydation. Dans la gamme des fréquences
millimétriques, I'épaisseur de métallisation est importante, couramment de I'ordre de 3um
afin de minimiser les pertes de propagation.

Cette étape commence par I'évaporation sous vide (ou la pulvérisation) d’'une couche
d’accrochage de titane/or (Ti/Au) de 100/500 nm. Ensuite, un moule de résine d’AZ 4562 de
10um est réalisé par photolithographie ultra-violet pendant 60s a l'intensité de 20 mW.cm™
(Figure 11.13a). Les conducteurs sont enfin effectués par croissance électrolytique d’or
localisée d’épaisseur 2.4 um environ dans un bain d’aurocyanure de potassium (KAu(CN),) a
40C en courant continu a 0.2A (Figure 11.13b). Les dernieres étapes de ce procédé

consistent en la suppression de résine (bain d’acétone) et la suppression de la couche
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d’accrochage dans les fentes coplanaires dans un bain de iodure de potassium (KI) et d'iode
(I,) avec une vitesse d’attaque de I'ordre de 100 A/s pour éliminer I'or dans la couche
d’accrochage. Enfin la derniére étape consiste en un bain d’acide fluorhydrique tamponné
(buffer HF) avec une vitesse d’attaque de l'ordre de 25 & 30 A/s pour éliminer le titane
(Figure 11.13c).

, . Electrolyse
Résine Y

VAR

Si Si

X AXAXAXAXAXAXAXAXAXAX XX KX

@) (b)
e

Si

X AX AL NI NI NLNX AL NI NL N LNAX

(©

Figure 11.13. Elaboration de la ligne coplanaire

¢/ Réalisation des ponts a air :

L'utilisation les ponts & air dans les lignes coplanaires est nécessaire pour éviter la
propagation du mode pair sur la ligne [34]. En effet, ces modes apparaissent avec les
discontinuités en raison du déséquilibre de potentiel engendré par celles-ci. Pour compenser
ce phénomeéne, il suffit de forcer le potentiel de part et d’autre de la discontinuité (assurer un
équi-potentiel de masse).

Il existe deux types de ponts a air [3] : les ponts inter masse classiques et les ponts
inter conducteurs.

- Le pont inter masse (Figure Il.14a) consiste en un ruban métallique reliant les deux
plans de masse de la ligne coplanaire, ce ruban passant au dessus du conducteur chaud de
la ligne.

- Le pont inter conducteur (Figure 1.14b) quant a Iui permet de relier deux

conducteurs chauds séparés par un retour de masse.
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7
A

(a) (b)

Figure 11.14. Les différentes topologies de ponts p  ossibles : (a) pont inter masse et (b) pont

inter conducteur

Le procédé technologique consiste en un dépdt de résine AZ 1529 de 3um
d’épaisseur insolée par photolithographie ultra-violet pendant 12s & I'intensité de 20 mW.cm™
pour remplir les fentes coplanaires. Puis, une couche de résine sacrificielle de méme type
est déposée a la tournette. L'épaisseur de cette résine sacrificielle va déterminer la hauteur
ainsi que la forme finale des ponts a air (Figure 11.15a). La métallisation des ponts s’effectue
a partir d’'une couche d’accrochage d'or évaporée de 100 nm d’épaisseur. Ensuite, la couche
métallique proprement dite est obtenue par croissance électrolytique d’or d’épaisseur 2.9um
(Figure 11.15b). La derniére étape consiste en un dépbét de résine d’AZ 1529 de 3um pour
protéger le pont lors de la gravure la couche d’or (Figure 11.15¢) dans un bain de iodure de
potassium (KI) et d’'iode (I,). A ce point le pont est formé mais il reste encore la résine
sacrificielle (Figure 11.15d)

m N/ A

Si Si

X ANANAX RN AN AKXARAXARAXRKXRKXRKX X X X X X X X X X X X X

x% E\&@ f@ﬁ E\k\

Si Si

@) (b)

xxxxxxxxxxxxxxxxxxxxxxxx IXXXX XN X XXX LXKLRLX XXX

(c) (d)

Figure 11.15. Elaboration des ponts a air
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d/ Libération de la membrane :

Pour éviter la détérioration des circuits et diminuer le stress de la plaque durant le
procédé de la libération de la membrane, on protege la face avant par une autre plaque de
silicium collée au substrat a I'aide d’une résine spécifique (PLP100). Les deux plaques sont
recuites ensemble & 115C pendant une minute, et mises sous pression. Ceci permet
d’évacuer les résidus de résines susceptibles de se répandre dans le bati pendant le
procédé de la gravure et d’homogénéiser la surface de contact pour garantir un bon transfert
thermique [30].

La gravure de silicium est réalisée par une gravure seche (DRIE : Deep Reactive lon
Etching) [31]. Cette gravure s’effectue dans un réacteur de plasma haute densité (ICP
Multiplex) et consiste en plusieurs cycles de gravure et de passivation en présence de deux
gaz de plasma fluorés (SFs) et (C4Fs).

Un moule de résine épaisse est déposé sur la surface arriere de la plague comme
masque pour la gravure (Figure Il.16a). Ce procédé commence tout d’'abord par l'usinage
des couches diélectriques sur la face arriere de la plaquette par gravure ionique réactive.
Enfin, la plaque est mise dans le réacteur qui assure la gravure du silicium avec une
puissance de plasma de 800 watts. La vitesse de gravure estimée est de l'ordre de
2,48 ym/min (Figure 11.16b).

=l Si

IXIZXX XX XX XX XX XX XX XX XL XLX

XAXA XAX AN

@) (b)

Figure 11.16. Elaboration de membrane

Figure 11.17. Wafer aprés gravure de silicium
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e/ Libération de la structure :

Cette étape finale consiste a décoller les deux plaquettes et supprimer la résine
sacrificielle. Ces procédés sont réalisés simultanément d’abord dans un bain d’acétone a
température ambiante puis dans un bain d’AZ100 Remover chauffé & 90C — 100 en
renouvelant plusieurs fois I'opération. Cette technique est accompagnée par un ultrason
léger (f = 130 KHz) pour éviter de casser les ponts. Les structures sont ensuite rincées a
'acétone puis a I'éthanol pour préparer I'étape de séchage assuré par un sécheur
supercritique CO, [35]. La plaquette est introduite dans une enceinte remplie d’éthanol, le
dioxyde de carbone (CO,) liquide est ensuite introduit dans I'enceinte pour remplacer I'alcool.
Quand il ne reste que le CO, liquide, la température dans la chambre augmente jusqu’au
point critique de vaporisation du CO,. A ce point critique, la pression dans I'enceinte est de
7.39MPa a basse température (31,1C). Enfin on se raméne a pression atmosphérique et

température ambiante (Figure 11.18).

4 |
— L
© - Chauffage Region
ol 10 S _,g..-l"'i supercritique
s Liquide — -
S 6 L ' Point critique
2 = §! (31T, 7.39 MPa)
n 4 1 g b= 1 Gaz
D = =
o 2F = 5 1
] : o ] >* ] 1
0 >

0 10 20 20 40 50
Température (TC)

Figure 11.18. Principe physique des gaz supercritiq  ues

Figure 11.19. La structure finale

Remarques :
Les procédés de la technologie membrane développée au LAAS ont été mis en

ceuvre. Dans les étapes technologiques, ils restent encore des points a améliorer :
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- L'étape de dépdt de la résine sacrificielle décide la forme des ponts a air. Un post
recuit de cette couche sacrificielle a 150C permet tra d’obtenir des flancs inclinés des ponts
[23], [35]. Une autre solution consiste a utiliser un autre matériau comme couche sacrificielle
compatible avec la membrane d’oxynitrure de silicium tels que polysilicium ou polysilicium
non dopé [36]-[37].

- Une autre difficulté concerne la gravure de silicium. La vitesse de la gravure n’est
pas homogéne sur la plaguette. La Figure 11.20 montre que la vitesse de la gravure est plus
rapide sur les bords qu’au centre de la plaquette. La gravure est terminée sur les bords (vert)

mais pas au centre (violet).

Gravure
terminée (vert)

Gravure
inachevée (violet)

Figure 11.20. Plaquette dont I'étape de gravure sil  icium n’est pas achevée

De plus, la vitesse de gravure varie en fonction de la taille des ouvertures, la gravure
est plus rapide pour les grandes ouvertures que pour les petites ouvertures. La sur-gravure
peut créer le phénomeéne de « notching », c'est-a-dire que les ions vont attaquer les flancs
des c6tés du motif. Cet aspect est préjudiciable dans les applications submillimétriques pour
lesquelles les tailles de membrane sont inférieures a I'épaisseur du silicium (= 400um). Dans
ces conditions, il devient difficile d'achever la gravure sans effet de sur-gravure du silicium.

Cet effet pouvant s’accompagner de disfonctionnement du circuit (désadaptation, pertes).
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Si Si

<—— SiO\Ny, ——> I

(a) (b)

Si Si

() (d)

Figure 11.21. (a) : la gravure est presque terminée  sur I'ouverture A
(b) : la gravure est terminée sur I'ouvertu  re A, mais pas surB et C
(c) : sur-gravure dans A, la gravure estte  rminée sur B mais pas sur C

(d) : sur-gravure dans A et B quand lagrav  ure est terminée sur C

[1.3.4. Mise en ceuvre des dispositifs dans la bande W :

11.3.4.1. Application aux filtres large bande :

Pour les filtres large bande, deux topologies de filtre a stubs présentées dans le

chapitre | sont utilisées.
a/ Filtre a stubs :

Pour la topologie de filtre a stubs classique (Figure 11.22a), d’aprés la synthése [9], la
bande passante est fixée par le contraste dimpédance entre les différentes lignes
constitutives du filtre. Ainsi, pour un filtre présentant une bande passante de 55%, les
impédances des lignes sont celles décrites dans le Tableau I1.1.

Malgré le paramétre de liberté disponible dans la synthese permettant d'ajuster ces
valeurs d'impédances, la limitation de la gamme d'impédance réalisable en technologie
membrane ne nous permet pas de réaliser les fonctions passe-bande présentant une bande
passante inférieure a 55%. L'utilisation d’'une topologie a double stubs [3] (Figure 11.22b)

permet toutefois d’atteindre une bande passante plus faible.
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z1 Jzz |Jzz |)za N
In Out 20 —
zZ12 z23 234 g
§ 40
(@) g
S 60 —
b7
80 - Classique
Out r  Double stubs
-100 | | | | | |
40 60 80 100 120 140

FREQUENCE (GHz)

(©)

(b)
Figure 11.22. (a) : topologie de filtre a stubs cl

assique

(b) : topologie de filtre a double stubs

(c) : comparaison des bandes passantes ob

tenues dans deux cas

Fréquence (GHz)

71 (Q)

72 (Q)

Z3 (Q)

74 (Q)

712 (Q)

723 (Q)

734 (Q)

94.00

51.603

51.418

51.418

51.602

57.386

67.745

57.387

Tableau Il.1. Impédances des différentes lignes co  nstitutives du filtre

Un filtre & double stubs d’'ordre 4 en terminaison court-circuit a donc été réalisé a
94 GHz. Une bande passante relative de 45% et un niveau de pertes d'insertion de 2 dB

sont obtenus en simulation électromagnétique HFSS.
Les mesures sont réalisées de 60 GHz a 110 GHz. Pour effectuer ces mesures, deux

acces coplanaires sur silicium massif ont été réalisés permettant de poser les pointes de
mesure. La transition entre le filtre sur la membrane et les acces coplanaires de 50 Q sur
silicium massif doit étre bien faite pour autoriser le passage du substrat silicium massif a la

membrane sans changement d'impédance caractéristique.

Membrane

Si

Figure 11.23. Ligne de transmission coplanaire memb  rane avec accés sur silicium
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Les résultats de mesures du filtre a stubs de 60 GHz a 110 GHz sont présentés a la
Figure 11.24b. Malgré une légére désadaptation du filtre, les résultats de mesures sont en

accord avec la simulation électromagnétique.

)
o
—
o
n
o
=)
—
—
o a0tk SIMULATION MESURE
f0=94 GHz f0=93.38 GHz

dB(S21)=-2.06 dB(S21)=-2.02

-50

60 70 80 920 100 110 120 130
FREQUENCE (GHz)

(@) (b)

Figure 11.24. Filtre a stubs (a) photographie, (b)  résultats de simulation HFSS et mesures

b/ Filtre a stubs repliés :

Cette deuxieme topologie de filtre est obtenue en repliant les stubs de la topologie
précédente (Figure Il.25a). L'intérét d’'une telle structure est de favoriser I'apparition d’'un
couplage entre résonateurs non-adjacents. Ainsi, on crée un zéro de transmission dont la
fréquence dépend de la nature du couplage créé. Dans notre cas les stubs étant en
terminaison CC, nous avons favorisé la génération d’un couplage magnétique entre les stubs
1-3 et 2-4.

La réponse d'un tel filtre (Figure 11.25b) présente une bande passante de I'ordre de
37.6% et des pertes d’insertion de l'ordre de 1.685 dB. La réduction apparente de la bande
est due a la présence du zéro de transmission. Ainsi il est possible de relacher des
contraintes sur la bande passante du filtre nominal entrainant par conséquent une légére
minimisation des pertes d’insertion. Les mesures font apparaitre un décalage en fréquence
de l'ordre de 4 GHz. Cependant, on a conservé un bon niveau d’adaptation. Compte tenu de
la complexité de filtre, nos résultats sont satisfaisants.
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f0=94 GHz f0=99.00 GHz
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Figure 11.25. Filtre a stubs repliés (a) photograph ie, (b) résultats de simulation HFSS et mesures

[1.3.4.2. Application aux filtres faible bande :

La technologie proposée a prouvé son efficacité pour la réalisation de filtres large
bande. Toutefois, les difficultés de conception sont d’autant plus importantes que la bande
passante du filtre a réaliser est faible. Nous avons donc cherché a concevoir un filtre a

bande étroite.

D'apres les études dans le chapitre I, les topologies les plus intéressantes dans cette
gamme de fréquence sont le filtre a lignes couplées, le filtre en anneau et le filtre DBR. On

va commencer par la topologie la plus classique : le filtre a lignes couplées quart d’onde.

a/ Filtre a lignes couplées :

Nous proposons de développer un filtre a lignes couplées d'ordre 4 a 94 GHz
présentant une bande passante relative de 5%. Le filtre que nous avons développé a une
topologie a accées latéraux directs (Figure 11.26b). Le choix d’une telle topologie a été dicté
par un souci de réalisation et de minimisation des pertes [3].

En effet, pour une topologie de filtre a lignes couplées classique (Figure 11.26a), le
niveau de perte global du filtre est limité par le niveau de perte des lignes d’entrée. De plus,
les valeurs de couplages d’entrée/sortie issus de la synthése sont trés fortes et difficiles a
atteindre compte tenu des contraintes technologiques. Ces lignes d’entrée/sortie ne
participent pas a la définition de I'ordre du filtre, mais au réglage du niveau d’adaptation.
Ainsi, une alternative consiste a utiliser un réseau d’adaptation simple stub [38].
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Figure 11.26. Topologie de filtres d'ordre 4 4 lign e couplées A/4 et résonateur A/4. Classique (a)
modifiée (b)

Malgré tout, lors de la conception de filtre a 94 GHz nous sommes confrontés a des
impossibilités technologiques. En effet, les contraintes technologiques imposent des largeurs
de fente et de ligne supérieures a 10um. Les dimensions inter-masse importantes des lignes
couplées conduisent d’une part a une difficulté pour assurer la continuité de masse et d’autre
part, & des problemes de stabilité mécanique des ponts inter-masse. De plus, compte tenu
des faibles permittivités et des longueurs électriques mises en jeu a 94 GHz, nous sommes

confrontés a des lignes couplées plus larges que longues tel gu'illustré a la Figure 11.27.
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2440 pm

2230 pm

Figure 11.27. Masque d'un filtre d’'ordre 4 a lignes  couplées A/4 & 94 GHz

Dans ces conditions, le meilleur résultat que nous avons obtenu est un filtre centré a

67 GHz avec un niveau de pertes d’insertion de 3.7 dB (Figure 11.28).
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Figure 11.28. Filtre d’ordre 4 a ligne couplées  A\/4 a 67 GHz (a) Masque, (b) Simulation HFSS
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b/ Filtre en anneau :

La conception de filtre & bande étroite nous impose donc le choix de topologies
alternatives aux topologies a lignes couplées classiques. La topologie choisie est un filtre
pseudo-elliptique en anneau. Dans notre cas nous utilisons une topologie & acces par lignes
couplées latérales régie par la synthése développée par M.K. Mohd Salleh et al. [39] (Figure
[1.29a). Ce filtre en anneau d’ordre 2 & 94 GHz présente une bande passante relative de 5%.
Les simulations électromagnétiques obtenues (Figure [1.29b) montrent une bande passante
de 5.3%, pour un niveau de pertes d’insertion de 3.57 dB a 94 GHz et un niveau d’adaptation
de lordre de 19 dB. Les résultats de mesure sont en accord avec la simulation

’ 7\”7\
\/

électromagnétique.

-30 |

S11 (dB), S21(dB)

. a0 b SIMULATION
TN f0=94.8 GHz f0=94.69 GHz

i — dB(S21)=-3.57 | |dB(S21)=-6.47

@) (b)

-50

75 80 85 90 95 100 105 110
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Figure 11.29. Filtre en anneau (a) photographie, (b ) résultats de simulation HFSS et mesures

11.3.5. Conclusion :

Nous avons développé les filtres passe-bande dans la bande W (75GHz-110GHz) en
utilisant la technologie membrane sur silicium. Cette technologie est choisie compte tenu de
ses faibles pertes diélectriques et des bonnes performances obtenues en bande Ka et Ku
(50GHz) lors d’études précédentes. En bande W, les contraintes de pertes et technologiques
ont fortement limité la gamme d'impédances caractéristiques réalisables, conduisant & une
contrainte sur la bande passante des filtres. On a donc besoins de degrés de liberté
supplémentaires pour réaliser des tels filtres.

Pour les filtres large bande, les résultats de mesure s’approchent des spécifications
désirées. Néanmoins, les spécifications sont plus difficiles a atteindre pour les filtres en
bande étroite. Nous sommes confrontés a des difficultés d’ordre technologique avec le filtre
a lignes couplées. Les problemes du facteur de forme de la ligne de transmission (plus large
gue longue) nous ont empéchés d’obtenir des spécifications désirées. L'utilisation du filtre en

anneau a acces latéraux a montré son efficacité dans le design de filtre en bande étroite.
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Malgré les résultats encourageants obtenus, la technologie membrane n'a pas
montré des performances comparables a celles observées pour des fréquences plus basses.
De plus, la difficulté du procédé de gravure silicium ne nous permet pas de controler
entierement |'épaisseur et la forme de la membrane. Cet aspect peut engendrer des
probléemes de pertes et de désadaptation notamment lorsque la membrane n’est pas
suffisamment gravée (présence du silicium a des endroits non désirés). De plus, dans la
gamme submillimétrique, le résidu de silicium sous la membrane est préjudiciable. En effet,
afin de limiter les pertes, il est nécessaire de maintenir des largeurs de fentes faibles. Ainsi le
champ électromagnétique, confiné dans les fentes, subit la présence du silicium. Il faut donc

envisager la mise en ceuvre d'une technologie plus adaptée a cette gamme de fréquence.

1I.4. TECHNOLOGIE BCB SUR SILICIUM

[1.4.1. Etudes du matériau BCB :
[1.4.1.1. Propriétés du matériau BCB :

Le BCB [39] de la société DOW Chemical Company est un polymére qui se comporte
comme une résine négative en photolithographie. Il en existe plusieurs types, celui que nous
utilisons au LAAS est le 4026-46 qui nous permet d’obtenir des fortes épaisseurs (4026-40
pour les épaisseurs fines), il est photosensible a la longueur d’onde 365nm.

Le BCB est utilisé d'une part pour son faible co(t, et d’autre part pour ses propriétés
mécaniques (faibles contraintes résiduelles : 28MPa sur Si, température de polymérisation
inférieure a 300C, coefficient de dilatation raiso nnable de 42ppm/<). De plus, le BCB est
caractérisé par une permittivité relative €, = 2.65 et de faibles pertes diélectriques (tand =

0.002 @ 10 GHz) ce qui en fait son principal intérét dans le domaine microonde.

Benzocyclobutene BCB
Permittivité €. 2,65 @ 1KHz
Masse volumique p 0,97g/cc @ 25T
Viscosité cinétique v 1100cSt
Facteur de dissipation 0,0008 @ 1KHz
Contrainte résiduelle (10um) 28 MPa
Haute planétisation >80% sous 25um

Tableau 11.2. Propriétés du BCB
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11.4.1.2. Etude de I'épaisseur du BCB :

Le BCB dans cette étude est utilisé comme couche diélectrique entre le substrat de
silicium massif et les conducteurs pour éloigner les lignes de champ du silicium.

Des études ont montré que I'épaisseur de BCB a beaucoup d'impact en application
hyperfréquence [41]-[42]. En effet, plus on monte en fréquence et plus I'épaisseur de BCB
doit étre épaisse pour diminuer les pertes d'insertion [43]-[44]. La Figure 11.30 décrit une
étude comparative entre différentes épaisseurs de BCB. On constate qu’'a partir de 20 pum, le
niveau de perte est fortement diminué. Au dela de 20um, les pertes diminuent mais

I'amélioration est moins significative.
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Figure 11.30. Etude de I'impact de I'épaisseur de B CB sur I'atténuation

[1.4.2. Choix de la technologie d’implantation sur Si-BCB :
11.4.2.1. Ligne coplanaire :

Nous avons montré au chapitre | que la ligne coplanaire présente de nombreux
avantages comparée aux autres technologies planaires. C'est naturellement que nous avons
envisagé son utilisation en technologie BCB.

Une étude de la gamme d’impédances caractéristiques est réalisée en se basant sur
les travaux de W. Heinrich. Dans ce cas, la dimension d calculée est de I'ordre de 196 um @
94GHz. La dimension optimale du ruban (W) est choisie entre 59 um et 117 um, donc S [
[40um, 68um]. Dans ces conditions, la gamme d'impédances caractéristiques réalisable est
de 89Q a 128Q a 94 GHz. Les impédances caractéristiques réalisables sont fortement
limitées en bande W pour une technologie BCB 20um d’épaisseur.

De plus, nous sommes confrontés a un autre probléme concernant les modes
coplanaires. Une ligne de transmission coplanaire de 50 Q est simulée en simulation

électromagnétique sous HFSS (Figure 11.31).
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Figure 11.31. Champ électromagnétique obtenu sur HF  SS pour une ligne coplanaire en
technologie Si-BCB

Nous pouvons constater que le champ électromagnétique est fortement perturbé du
fait du fort contraste de permittivité entre le BCB et le silicium. L’apparition d'un mode de
substrat perturbe le bon fonctionnement de la ligne, d’une part, et empéche toute approche

de conception basée sur les impédances caractéristiques issues de la synthése d’autre part.

[1.4.2.2. Ligne micro-ruban :

Compte tenu des difficultés rencontrées en technologie coplanaire, une alternative
consiste a utiliser la technologie micro-ruban. Une ligne micro-ruban de type TFMS (Thin
Film Microstrip) est utilisée dans ce cas (Figure 11.32). On reconnait sur cette figure le ruban
chaud sur la couche BCB et le plan de masse de la ligne séparant cette couche et le substrat

silicium.

Métal

Si

Figure 11.32. Topologie d’'une ligne micro-ruban en technologie Si-BCB

Les contraintes technologiques imposent une largeur de ruban (W) supérieure a
10um. Donc, la gamme d'impédances caractéristiques réalisable reste inférieure a 106 Q et
peut diminuer jusqu'a 20Q a 94 GHz. Avec l'utilisation des lignes micro-rubans, on a libéré
fortement la contrainte de gamme d’impédances caractéristiques, et par conséquent, dans le
cas d’'une utilisation filtre, les bandes passantes accessibles. De plus, le plan de masse de la
ligne TFMS a totalement isolé le substrat silicium de la couche BCB. Le BCB devient
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maintenant le substrat ce qui permet de diminuer fortement les pertes diélectriques par
rapport au silicium massif.

Le seul inconvénient de la technologie TFMS concerne la mesure des dispositifs.
Pour les mesures sous pointes, nous devons utiliser la structure coplanaire. Compte tenu
des caractéristiques géométriques de cette technologie, les retours de masse pour les acces
coplanaires sont réalisés soit par une remontée du plan de masse sur les flancs du BCB
(Figure 11.33a), soit par connexion entre les deux masses par trous métallisés (Figure 11.33b).

Pour des raisons de simplicité de réalisation, la premiére solution parait plus intéressante.

Acces coplanaie L __ L SR ey T
S 7 e
/—|-.|-I—— // ______ |_r1_ -
\ = v
= g rares
1 'I 1 'l
A BCB =
BCB ‘
. Substrat Si
Substrat Si

(@) (b)

Figure 11.33. Ligne de transmission TFMS avec acces  CPW (a) Plan de masse remonte sur BCB,

(b) Avec les vias

11.4.3. Problématiques de 20um-BCB technologie et| es solutions :

La filiere technologique Si-BCB mise au point au LAAS est le 10um-BCB ou 20um-
BCB pleine plaque sur silicium. Nos études pour la réalisation la technologie de 20um-BCB
sur la ligne micro-ruban se sont basées sur les procédés technologiques déja développés en

interne.

[1.4.3.1. Etudes de contrainte sur 20um-BCB :

Classiquement, une couche de 20um d’épaisseur de BCB est réalisée par deux
dépbts successifs de 10um. Pourtant, la couche finale de 20um BCB obtenue présente des
problémes d’homogénéité et de fortes contraintes qui ne permettent pas de poursuivre le
procédé technologique [35]. Une alternative consiste a réaliser un seul dépdét de BCB de
20um améliorant ’homogénéité de la couche finale tout en supprimant les « auréoles »

provoquées par le deuxieme dépbt dans le cas du dépbt de deux couches.
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Auréole Gouttes

(a) (b)

Figure 11.34. Dépots de 20 pm de BCB en deux étapes (a) et en une seule étape (  b) [33]

Deux plaquettes ont été développées pour tester les contraintes du dépdt de 20um
de BCB.

- Pour la plaguette numéro 1 de 20um de BCB sans photolithographie, I'épaisseur
obtenue est de 20.35um avec une contrainte de 11.59MPa.

- Pour la plaguette numéro 2 de 20um de BCB avec une photolithographie a l'intensité
de 31mW.cm™ pendant 58s, I'épaisseur obtenue est de 19.77um avec une contrainte
de 11.89MPa.

En conclusion, le dép6t monocouche de BCB-20um avec ou sans photolithographie

présente une contrainte faible permettant de réaliser les différentes étapes technologiques.

[1.4.3.2. Procédé technologique initial pour un dép6t de 20um de BCB :

Le procédé technologique pour la réalisation de lignes TFMS a accés coplanaires
réalisés sur le flanc du BCB est décrit dans le graphique suivant :

Métallisation Ti/Au

4

Electrolyse Au

!

BCB (20um) \ \

Métallisation Ti/Au

4

Electrolyse Au

Substrat Si

(a) (b)

Figure 11.35. Procédé technologique d’'un dép6t de 20p  m de BCB
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Un plan de masse en or est réalisé sur le substrat de silicium par croissance
électrolytique via l'utilisation d'une couche d’adhérence Ti/Au déposée par évaporation. La
couche de BCB est ensuite déposée directement sur le métal. Le niveau métallique
supérieur est finalement réalisé de maniére analogue a celui du plan de masse. Lors de la
mise en ceuvre de la technologie, nous sommes dores et déja confrontés a certains

problémes.

- Sur quelques plaquettes de test, le BCB devient craquant dans I'étape de dép6t. On
peut bien observer les traces de BCB craquant dans la croix (Figure 11.36a) et autour

des carrés (Figure 11.36b).

(@) (b)

Figure 11.36. Photographe des dép6ts de 20um-BCB ob  tenus

- Nous sommes confrontés a un deuxiéme probleme lors de I'étape de croissance
électrolytique or sur BCB. En effet, le dépbt de I'or n’est pas uniforme sur toute la
surface de la plaquette. Il existe des endroits ou I'or n'a pas accroché au BCB. Dans
la Figure 11.37 on peut voir qu'il y a le dépbt de I'or dans le motif h2_d45 mais pas
dans le motif h2_d40.

icoun]

Figure 11.37. Photographe de la croissance électrol  ytique d’or sur BCB
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- Le troisieme probleme survient lors de I'étape de gravure de I'or. Dans cette étape,
dés que la plaquette est mise dans le bain de iodure de potassium (KI) et d’'iode (I),
on observe un phénomeéne d’arrachement des motifs de BCB (Figure 11.38). Ces deux
derniers aspects sont symptomatiques des problémes d’adhérence entre le BCB et

I'or.

Figure 11.38. Photographe de la gravure d'or—Le B CB est parti

11.4.3.3. Analyse et améliorations de la filiere BCB-20um :

e L'accrochage de BCB sur l'or :

En général, le BCB peut s’accrocher facilement sur le substrat de silicium en utilisant
la couche d'adhérence spécifique. Dans notre cas, le BCB est déposé sur une couche
métallique en or, une couche d’accrochage supplémentaire est nécessaire pour tenir le
BCB sur or. L'étude de G. Six [45] a montré que le titane assure une meilleure accroche

du BCB sur I'or. On a exploité ces résultats pour améliorer cette adhérence.

* Les fissures dans la couche BCB :

Le BCB est un matériau sensible a la température. En effet, dans le procédé du dépot
BCB, aprés I'étape PEB (Post Exposure Bake), une descente en température du BCB est
nécessaire. Dans le cas contraire, la brusque variation de température dans le solvant de

réveélation rend le BCB craquant.

» Probleme de dépbt de l'or sur les flancs du BCB :
Afin d'identifier la cause du probleme dépét (probleme du BCB? probleme de résine?
ou probleme de dépbt or?), on a étudié la marche de BCB. La Figure 11.39 montre une

coupe de BCB :
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CNRS-LAAS 15.0kV 36.2mm x450 SE(L) 100um

Figure 11.39. Coupe de BCB

Nous observons clairement que les flancs de BCB ici ne sont pas conformes aux
flancs a 45°[39] de la technologie BCB a 10um d’é paisseur (Figure 11.40).

AEER  1@kU ¥2,888 10pm WD33

Figure 11.40. Flanc oblique du BCB a 45°

Une alternative consiste a vérifier le temps d’insolation du BCB. En effet, pendant le
procédé, compte tenu de I'épaisseur importante de BCB (20um), pour une intensité de
31mW.cm™, le temps d'insolation a été augmenté a 58s (34s pour une épaisseur du BCB de
10um).

Une étude des temps de photolithographie a été menée. Nous avons réalisé une
plaquette de test de BCB-20um avec 8 secteurs d'insolation différents de 34s a 62s (a
31mW.cm™ d'intensité). Nous observons que pour un temps d'insolation faible, le flanc
obtenu est plus proche de flanc oblique du BCB (45°). Donc, le meilleur temps d’insolation

choisi est de 34s & l'intensité de 31 mW.cm™ ou (105s a l'intensité de 10.0 mW.cm™).
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(a) (b)

Figure 11.41. (a) Ouverture du BCB pour un carré 50 x50 um % et (b) flanc du BCB a faible temps

d’insolation

Les difficultés de réalisation de métallisation sur les flancs du BCB compte tenu de
leurs profils nous ont conduit a choisir la solution utilisant les trous métallisés (cf. Figure
11.34b).

[1.4.4. Procédé technologique de BCB-20um avec trou  s-métallisés :

La Figure 11.42 décrit une ligne de transmission TFMS avec accés coplanaires pour la
mesure sous pointes.

S
[¢—>|
S _r:—_d_ ,//___ 3 _I::"_
ARyl el ey
= A é% | [ | 1]
7 ] BCB
.~ ~=  BCB =
Substrat Si Substrat Si

€Y (b)

Figure 11.42. Ligne de transmission TFMS avec acces CPW

Le procédé technologique de structure TFMS avec trous métallisés comporte quatre
étapes principales :

a/ Réalisation du plan de masse :

Le plan de masse est réalisé en or. Une petite épaisseur du plan de masse (2um) est

suffisante pour isoler le substrat de silicium. Cette étape commence par I'évaporation d’'une
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couche d’accrochage en titane/or (Ti/Au) de 50/50nm suivie d’'une croissance électrolytique

d’or pleine plaque.

b/ Elaboration des vias :

Pour assurer une connexion entre le plan de masse et les conducteurs, des vias de
20um d’épaisseur sont réalisés. Un moule de résine spécial de 20um est réalisé par
photolithographie ultra-violet. Les vias sont enfin effectués par croissance électrolytique d’or
localisée (Figure 11.43a). La derniére étape de ce procédé consiste en la suppression de la

résine en utilisant le solvant.

résine

N /
N NN\

Si Si

vias

€Y (b)

Figure 11.43. Elaboration des vias

¢/ Déposition de la couche de BCB :

Pour améliorer 'adhérence du BCB sur I'or, une fine couche de Ti évaporée (300A)
est suffisante. Le dépdt de la couche BCB est ensuite réalisé.

Pour cette étape, il est important d’avoir un substrat déshydraté et propre. Un
promoteur d’adhérence vinyltriacetoxysilane (AP3000) est déposé a la tournette en
dynamique suivi d’'un recuit & 115C pendant 60s. Le dépdt de BCB de 20um est effectué
juste apres a la tournette avec capot fermé ce qui permet d’obtenir un dépdét uniforme et de
diminuer au maximum les effets de bords sur la plaquette [31], [46]. Aprés I'enduction, la
plaquette subit un pré-recuit a 100C pendant 2min afin d’éliminer les solvants résiduels et
supprimer les contraintes causées par la centrifugation. La plaquette est ensuite passée a la
photolithographie pendant 105s a l'intensité de 10.0 mW.cm™, suivie d’'un recuit P.E.B (Post
Exposure Bake) a 60C pendant 30s. Aprés cette étap e, on laisse reposer le BCB (descente
en température) avant la révélation. L'étape de révélation commence par 'immersion la
plaguette dans le solvant DS3000 entre 30T et 35T en agitant pendant 5min environ puis
trois fois dans le solvant DS3000 froid a 20T en séchant a l'azote avec une pression
supérieure a 3 bars. Pour une résolution maximale et une bonne qualité de la couche BCB,

un post-recuit est réalisé pendant 60s a 90<C.
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Finalement, le BCB est polymérisé dans un four de recuit sous balayage d’'azote afin

d’éviter la formation de composés oxydés a la surface du BCB lorsque la température

augmente au-dela de 150C. Selon l'utilisation de B CB, il existe deux types de recuit de

polymérisation :

- Recuit de type « softcure » (utilisé en technologie multicouches) a 210C pendant
40min, permettant une polymérisation partielle du BCB (75% a 85%). Il améliore
I'accroche entre les différents niveaux de polymere.

- Recuit de type « hardcure » (utilisé pour une seule couche ou couche finale) a 250C

pendant 60min, permettant une polymérisation quasi-totale du BCB (~ 95%). Il

augmente les résistances chimiques et mécaniques du polymere.

Dans notre cas, on a une seule couche de BCB, une cuisson de type « hardcure » est

donc effectuée. Les paramétres des rampes et des plateaux du recuit « hardcure » sont

présentés dans le Tableau 11.3:

Durée rampe Température Durée du plateau
(min) () (min)
5 50 5
10 100 10
15 150 15
60 250 60
60 30

Tableau 11.3. Processus de cuisson « hardcure » du BCB

300

250

200

150

Température (T)
=
u o
o o

o

yd

50

100

150

Temps (min)

200 250

Figure 11.44. Courbe du processus de cuisson « har  dcure » du BCB
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Figure 11.45. Déposition du BCB

d/ Réalisation des conducteurs :

Juste avant la métallisation, un descuming par plasma (O./CF,;) a 200W pendant
3min avec une cage a faraday est nécessaire afin d’enlever les résidus organiques de
développeur mais aussi pour faciliter I'adhérence de la couche d'accrochage. La couche
d’accrochage doit posséder une bonne conductivité et ne pas étre oxydable, elle doit avoir
une bonne adhérence avec le BCB, étre facilement gravée par voie séche ou humide.
Compte tenu de ces propriétés, une couche mixe composée de titane et d'or semble la
meilleure solution pour la couche d’accrochage. Cette couche de titane/or (Ti/Au) est
réalisée par évaporation. Afin d'améliorer l'accroche de cette couche sur le BCB,
I'évaporation est réalisée en chauffant le polymére (a 150C).

Les conducteurs sont enfin effectués par croissance électrolytique d’or localisée dans
un moule de résine d’AZ 4562 de 10um environ (Figure 11.46a). Les derniéres étapes de ce
procédé consistent en la suppression de la résine en utilisant 'acétone et la suppression de
la couche d’accrochage dans les fentes coplanaires dans un bain de iodure de potassium
(KI) et diode (l;) pour éliminer l'or. Enfin, le titane est enlevé dans un bain d'acide

fluorhydrique tamponné (buffer HF).
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Si Si
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(©

Figure 11.46. Elaboration des conducteurs(a)-(b) et  photographe du circuit final (c)

Remarques :

Si le procédé technologique a été amélioré pour nos dispositifs, la technologie BCB
sur 20um reste difficile a réaliser a cause de problémes d’alignement. En effet, la couche
BCB couvre les motifs d’alignement ce qui nous a empéché d’aligner facilement les niveaux
supérieurs. Pour s'acquitter de cette difficulté supplémentaire, il vaut mieux utiliser un motif
d’alignement spécial pour le BCB qui nous permet d’aligner la couche de BCB sans toucher

les motifs d’alignement normaux pour les autres couches.

[1.4.5. Mise en ceuvre des dispositifs dans la bande W :
[1.4.5.1. Application aux filtres large bande :

a/ Filtre & stubs en terminaison court-circuit (CC) :

Un filtre a stubs en terminaison court circuit est réalisé a 94 GHz pour une bande
passante de 45%. Les mesures sont réalisées de 40GHz a 110 GHz (Figure 11.47). La
réponse d'un tel filtre présente une fréquence de résonance a 94 GHz avec un niveau de
pertes de -2.09 dB.
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S11 (dB), S21(dB)

N}
o

A
[S)
I

SIMULATION MESURE
fo = 94GHZ | | fo = 94GHZ | "
dB(S21) =-0.81| | dB(S21) = -2.09
-60 I | I |
50 70 90 110
FREQUENCE (GHz)
@) (b)

Figure 11.47. Filtre a stubs CC (a) photographie, (  b) résultats de mesures
b/ Filtre a stubs en terminaison circuit ouvert (CO) :

Un filtre a stubs en terminaison CO est réalisé a 94 GHz avec une bande passante
de 45%. Les résultats des mesures sont illustrés a la Figure 11.48. Malgré un faible décalage
en fréquence, les résultats des mesures sont proches de la simulation. La fréquence de
résonance est a 96 GHz avec une bande passante de 28.75% et un niveau de pertes de -
1.597 dB.

@)

S11(dB), S21(dB)

-60

-80

SIMULATION

MESURE

fo=91GHZ

dB(S21) = -1.39

fo = 96GHZ
dB(S21) = -1.59

50

70

90
FREQUENCE (GHz)

(b)

110

Figure 11.48. Filtre a stubs CO (a) photographie, (

b) résultats de simulation HFSS et de mesures

c/ Filtre & stubs a faible bande passante :

Lors de la conception de filtres a stubs en technologie membrane, la bande minimale
accessible était de 45%. Nous avons donc cherché a déterminer cette bande minimale dans
le cas d'un filtre implanté en technologie Si-BCB a 94GHz. La Figure [1.49 montre les
résultats obtenus des simulations et mesures. La fréquence centrale mesurée est de 93.82

GHz pour un niveau de pertes de -5.51 dB. La bande passante dans ce cas peut descendre
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jusqu’a 13.8%. Par rapport a la technologie membrane, nous avons réduit de 28% la bande

passante minimale accessible pour une topologie a stubs.

[
o

S11 (dB), S21(dB)

A
o

SIMULATION MESURE
fo = 95.2GHZ | fo = 93.82GHZ
dB(S21) =-1.82| | dB(S21) = -5.51
-60 | | I | !
70 80 90 100 110

FREQUENCE (GHz)

(a) (b)

Figure 11.49. Filtre a stubs CC pour une BW min (a)  photographie, (b) résultats de simulation
HFSS et de mesures

[1.4.5.2. Application aux filtres faible bande :

a/ Filtre & lignes couplées :

La technologie BCB permet de s’affranchir des difficultés rencontrées lors de la
conception de filtres a lignes couplées sur membrane.

Un filtre a lignes couplées d’ordre 4 est réalisé en technologie BCB. Comme dans le
cas de filtre a stubs en terminaison CO, les résultats de mesures sont décalés en fréquence
de l'ordre de 2.2GHz (Figure 11.50). La fréquence centrale est & 95 GHz avec une bande

passante de 6.21% et des pertes d’insertion de -5.9 dB.

BAREUS L 2aini
\ U
\\ 1
-20 \ 1
1
»\:,‘ )
s v
s
I
§ -0
g
El
2]
60 |- SIMULATION MESURE
fo = 93.4GHZ fo = 95GHZ
dB(S21) =-3.73 | | dB(S21) = -5.88
-80 | | L | I | I
60 70 80 90 100 110

FREQUENCE (GHz)

(a) (b)

Figure 11.50. Filtre a lignes couplées (a) photogra  phie, (b) résultats de simulation HFSS et de
mesures
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b/ Filtre en anneau :

Un filtre en anneau d’ordre 2 est aussi réalisé en technologie BCB (Figure 11.51). Le
décalage en fréquence a engendré une dégradation du niveau d’adaptation du filtre. Le filtre
en anneau présente des pertes d’insertion de -6.08 dB a 96.9 GHz pour une bande passante
de 6.60%.

N}
o

S11 (dB), S21(dB)

A
[S)

SIMULATION
fo= 93.9GHZ | fo = 96.9GHZ
dB(S21) = -4.94| | dB(S21) = -6.08
-60 | ! |

80 90 100 110
FREQUENCE (GHz)

MESURE

1125.6 ym

(a) (b)

Figure 11.51. Filtre en anneau (a) photographie, (b ) résultats de simulation HFSS et de mesures

Remarques : Nous observons que tous les filtres réalisés dans la technologie BCB sont
décalés en fréquence. Ce probléeme peut étre expliqué par des propriétés électriques de
BCB a 94GHz. En effet, nous avons configuré dans la simulation des propriétés du BCB vers
10 GHz (g, = 2.65, tand = 0.002). Compte tenu de la grande différence en fréquence, la
permittivité de BCB varie par rapport a celle mesurée aux fréquences plus basses (Ewestime =
2.55). Une post simulation est réalisée pour un filtre a lignes couplées avec la nouvelle
valeur de g = 2.55 (Figure 11.52).

-20

-40

S11 (dB), S21(dB)

-60

POST SIMULATION MESURE

-80 | | | |
60 70 80 90 100 110

FREQUENCE (GHz)

Figure 11.52. Filtre a lignes couplées : résultats  de post simulation HFSS et de mesures

-08 -



CHAPITRE Il : Etudes des filieres technologiques pour les filtres passe bande dans la bande W

[1.4.6. Comparaisons et conclusion :

Nous avons utilisé la technologie BCB compte tenu de ses faibles pertes et de son
co(t réduit. En bande W, I'épaisseur de BCB joue un role important sur I'atténuation. Plus
I'épaisseur de BCB est importante, et moins les pertes sont élevées. Une épaisseur de 20um
est nécessaire pour développer les dispositifs dans cette gamme de fréquence. Une étude a
été menée pour le dép6t d'une épaisseur de 20um de BCB. Nous avons donc développé des
filtres passe-bande a large bande et a bande étroite dans la bande W (75 GHz-110 GHz) et
la bande V (50 GHz-75 GHz) en utilisant la technologie Si-BCB. Malgré les difficultés
rencontrées dans le procédé technologique, les résultats obtenus sont encourageants et ont

confirmé notre choix technologique.

Pour comparer objectivement les deux filieres technologiques, le Tableau I1.4

récapitule les performances des filtres passe bande réalisés sur membrane et sur BCB.

Filtres & stubs Filtres & [lgnes Filtres en
couplées anneau
Membrane BCB
N co Membrane | BCB | Membrane | BCB
CcC CCa
CcC = ccC i
repliés BP min
fo (GHZz) 93.38 | 99.00 | 94.00 | 93.82 | 96.00 --- 95.00 94.69 96.90
BW (%) 41.70 | 37.60 45 13.80 | 28.75 --- 6.21 5.31 6.60
Pertes (dB) | -2.02 | -1.91 | -2.09 -5.51 -1.60 --- -5.88 -6.47 -6.08
© © © ©0O ©© DG © ©© ©

Tableau I1.4. Comparaison de deux filieres technolo  giques : Membrane et BCB sur Si

Nous observons que les filtres large bande en technologie BCB ont moins de pertes
d’'insertion que les filtres en technologie membrane. De plus, nous sommes capables de
réaliser des filtres & stubs pour une faible bande passante en utilisant la technologie BCB.

Concernant les filtres & bande étroite, le filtre a lignes couplées en technologie BCB a
des bonnes performances alors qu'il est impossible de le réaliser en technologie membrane.
Pour le filtre en anneau, les deux technologies présentent des résultats similaires. Les
performances en technologie BCB sont a pondérer compte tenu de la désadaptation
observée. Néanmoins, dans tous les cas la technologie BCB résulte en un niveau de pertes

plus faible qu’en technologie membrane.
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11.5. CONCLUSION

Une étude de technologie dans la bande millimétrique est présentée dans ce
chapitre. Les premiéres analyses nous ont conduit a utiliser deux technologies: la
membrane sur silicium et le BCB. Pour valider ces deux filieres technologiques, nous avons

développé les filtres passe-bande dans la bande W.

La technologie membrane a montré de bonnes performances pour les filtres large
bande. Néanmoains, elle a montré ses limites pour la conception de filtres en bande étroite,
méme si la topologie de filtre en anneau avec une bande passante de 5% développée a des
performances prometteuses. Pourtant, la précision de technologie représente le point faible

de cette filiere en bande W.

Une deuxieme filiere technologique a ensuite été envisagée, le Si-BCB. Cette
technologie devient plus difficile a mettre en ceuvre compte tenu de la nécessité d'utiliser des
épaisseurs de BCB épaisses dans cette gamme de fréquence. Malgré ces difficultés, nous
avons obtenu des filtres passe-bande a large bande et a bande étroite performants en bande
millimétrique. Cette technologie permet de s’affranchir des difficultés rencontrées en
technologie membrane en termes de pertes et de bande passante. Pour ces différentes
raisons, nous choisirons la technologie Si-BCB pour réaliser la fonction accordable dans le

chapitre V.
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Chapitre 11l : Synthéses de filtres accordables en fréquence centrale

CHAPITRE Ill : SYNTHESES DE FILTRES ACCORDABLES
EN FREQUENCE CENTRALE

[11.1. INTRODUCTION

La multiplication des systemes de communications qu’ils soient pour des applications
grand public ou militaires a conduit & une raréfaction des bandes de fréquence disponibles.
Ainsi, une utilisation rationnelle du spectre de fréquence est nécessaire conduisant a une
augmentation des contraintes sur les éléments constitutifs des systémes. Les applications
commerciales fonctionnent le plus souvent en band C, Ka et Ku (4-8 GHz, 12-18 GHz, et
26.5-40 GHz) tandis que les applications militaires ont des bandes allouée autour de 40-
60GHz. Ainsi, pour s’'acquitter de ces problemes d’encombrement spectral, on a vu
apparaitre de plus en plus d'applications dans la gamme sub-millimétrique permettant en
outre une augmentation des débits de données, et par conséquent une augmentation des
services proposeés aux clients (transfert de vidéo, internet, etc.). Ainsi les systemes actuels
tendent a proposer une multiplicité de services dont les fréquences de fonctionnement

different en fonction des besoins.

Ces systemes multinormes ont engendré un besoin de fonctions millimétriques
reconfigurables. La reconfigurabilité se répercute sur 'ensemble des composants du sous-
systeme (qu'il soit émetteur ou récepteur), et plus particulierement sur les filtres que ce soit
pour un filtre a fréquence fixe ou un filtre accordable. Les contraintes électriques décrites
précédemment (faible bande, faibles pertes, fort niveau de réjection) restent aussi
importantes. A ces critéres « classiques » s’ajoutent ceux liés a la reconfigurabilité du filtre.
En effet, il est important de pouvoir maitriser les performances du filtre quelle que soit sa
fréquence de fonctionnement. La capacité du filtre & se déplacer en fréquence (I'excursion
en fréquence) est souvent limitée par la dégradation progressive du niveau d’adaptation dées
gu'on s’éloigne de sa fréquence nominale. A ce phénoméne s’ajoute souvent une

modification de la sélectivité du filtre et par conséquent des niveaux de pertes d’insertion.

Dans ce contexte, I'objectif de ce chapitre est de proposer des topologies de filtres

accordables en fréquence permettant une excursion en fréquence importante tout en
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maintenant de bonnes performances électriques. Les topologies que nous proposons sont
basées sur I'utilisation de filtre en anneau d’une part et sur une modification du résonateur
DBR (Dual Behavior Resonator) d'autre part. Nous proposons pour chacune de ces
topologies une synthése permettant de déterminer les caractéristiques électriques des lignes
constituant le filtre (impédances, longueurs) mais aussi les valeurs des éléments assurant

I'accordabilité en fréquence ainsi que leurs positions dans le dispositif.

Une étude des potentialités des topologies proposées vis-a-vis de I'accordabilité en

fréquence sera effectuée afin d’établir un choix pour la suite de notre étude.
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I11.2. FONCTION ACCORDABLE

De nombreuses études ont été effectuées sur des dispositifs accordables (coupleur,
diviseur, filtre, antenne...) dans les systemes de communication en bandes millimétrique et
submillimétrique. Ces dispositifs accordables permettent d’obtenir un systéme miniature
fonctionnant sur une large gamme de fréquence.

Dans le systtme de communication, le filtre est un composant présent a tous les
niveaux de la chaine, il permet de sélectionner le signal utile dans la gamme de fréquence
désirée. Considérons par exemple le systeme décrit a la Figure Ill.1. Le filtre accordable
aurait son utilité puisqu’il permettrait de remplacer les différents filtres par un seul dispositif
accordable en fréquence et par conséquent de réduire considérablement 'encombrement du

systéme ainsi que son codt.
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Figure 11l.1. Bloc diagramme d’un systeme de téléph  one sans fils a 3 bandes [1]

[11.2.1. Fonction accordable en fréquence :

Une fonction reconfigurable en fréquence peut étre accordable en fréquence
(fréquence centrale ou fréquences des zéros de transmission) ou en bande passante. Les
solutions développées sont généralement accordables en fréquence, il existe de rares
solutions ou fréquence centrale et bande passante sont contrblées simultanément. Le

contrle des zéros de transmission est quasiment inexistant dans les travaux actuels. La
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Figure I1.2 est un exemple d’'une fonction accordable en fréquence [2]. Grace aux éléments
d’accord intégrés dans la structure, la fréquence de résonnance peut se décaler de 35 GHz
a 33 GHz.

—lﬂ Y T hd T T ™ ¥ T

-15F 1

-20

Transmission (dB)
&

10 32 34 % 38 4D
Fréquence (GHz)

Figure 111.2. Exemple d'un résonateur accordable en  fréquence [2]

Les filtres accordables en bande millimétrique ont fait I'objet de nombreux travaux [1].
Une multitude de topologies de filtre sont proposées et réalisées en utilisant différentes
technologies [3]-[6]. Parmi les solutions proposées nous pouvons distinguer deux types de
filtres reconfigurables : les accordables et les commutables. Les filtres accordables, utilisant
des éléments d’accord variables (capacités variables par exemple) permettent de réaliser un
contr6le continOment variable sur toute la gamme de fréquence visée. Les solutions
commutables sont elles basées sur des composants a deux états (on/off) permettant
d’adresser deux configurations électriques au dispositif. Compte tenu de la difficulté de
réalisation des composants continument variables, les solutions commutables sont les plus
fréquentes quel que soit le domaine de fréquence, y compris dans le domaine
submillimétrique [7]-[10].

[11.2.2. Fonction accordable en bande passante :

La fonction accordable en bande passante est caractérisée par sa capacité a passer
de large bande a bande étroite et réciproquement. Ce type de filtre est trés utilisé dans le
domaine optique en commutant entre différentes longueurs d'onde [11]-[12]. Un autre
principe pour obtenir ce type de filtre est de varier la longueur des résonateurs en utilisant
les éléments d’accord [13]. Dans la Figure I11.3, un filtre accordable passe bas est obtenu en
utilisant le MEMs.
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Figure 111.3. Exemple d’'un résonateur accordable en bande passante [13]

Dans de récentes études, de nombreux chercheurs ont réussit a réaliser des filtres
accordables soit en fréquence, soit en bande passante. L'objectif ultime est d’assurer une

reconfigurabilité tant en fréquence qu’en bande passante [14]-[15].
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Figure 1l1.4. Exemple d'un résonateur accordable en  fréquence et en bande passante [15]

[11.2.3. Conservation des performances électriques

Dans tous cas, les filtres accordables doivent conserver un bon niveau d’adaptation
et de pertes d’insertion. Pour les filtres accordables en fréquence, la difficulté a conserver le
niveau d’'adaptation limite fortement ses réalisations dans une large gamme de fréquence.
En effet, dés que la fréquence centrale change, le niveau d’adaptation diminue rapidement
(Figure 111.5).

-10 |

-20 .

S11 (dB)

-30 .

40 |

50 | | |
0.4 0.6 0.8 1.0 1.2

FREQUENCE (GHz)

Figure 111.5. Dégradation de I'adaptation d’'un réso  nateur accordable en fréquence

Ainsi, le choix d'une topologie de filtre pour la fonction accordable satisfaisant en
méme temps l'agilité et le niveau d’adaptation est primordial. Dans ce chapitre, nous
présentons deux topologies de filtres qui possédent des degrés de liberté intéressants pour

la fonction accordable en fréquence : le filtre en anneau et le filtre DBR modifié.
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I11.3. FILTRE EN ANNEAU

Dans nos études, nous nous intéressons au filtre accordable a bande étroite en
bande W (75 GHz- 110 GHz), la premiére étape de la conception de la fonction accordable
consiste a établir un choix de topologie de filtre. Dans le chapitre I, nous avons vu que le
filtre en anneau a un intérét pour adresser des fonctions dans la bande W (94GHz) compte
tenu de ses degrés de liberté permettant de contrbler indépendamment ses parameétres
caractéristiques (fréquence, bande passante, fréquences des zéros). Nous allons envisager

son utilisation pour la réalisation de fonction accordable dans cette gamme de fréquence.

[11.3.1. Topologie et synthése d'un filtre en annea  u:

Le filtre en anneau que nous étudions a été développé a 'ENSEEIHT par Mohd
Salleh et al. [16]. Ce filtre a une réponse pseudo-elliptique caractérisée par une fréquence

centrale située entre deux zéros de transmission.

Figure 111.6. Topologie du filtre en anneau a 'acc  és latéraux

Les caractéristiques électriques du filtre sont les suivantes : f, la fréquence centrale, r;
(<1) le rapport entre la fréequence du premier zéro de transmission et la fréquence centrale,
Zo. I'impédance caractéristique du mode pair des lignes couplées, Z, l'impédance de
normalisation et y I'ondulation dans la bande (en dB).

On définit les paramétres suivant :

f, =r, f, : Fréquence du premier zéro de transmission (11.2)

tz
(7,
sin — %
2f,
Y
1+cos =
{ZfOJ

(I11.2)
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y

x=-10 (I11.3)

A partir de ces différents parametres, on définit les valeurs intermédiaires suivantes :

S, =/~ %17 -1 22 (I11.4)
P = 4xZ,T2 - Y, 22TF (X% - 2)+ 4T, X{S, - Z,) (I11.5)
Q = 2T2Y, Z, (2, (2 - 2)+ S, ) (I11.6)
R=-Y,,Z,(2,(x* -2)+ 23,) (111.7)

Ces parametres permettent de calculer I'impédance caractéristique des lignes quart

d’ondes et de I'impédance caractéristique du mode impair des lignes couplées :

o1, X+ T2 Zo + Vo ~ 2+ Sy x| TR
5 - Yoo X

' 2XY,,

(111.8)

TZYOe
Z, (ZYOe —sz
Zr

Un exemple d'application de la synthése pour concevoir le résonateur en anneau a

Yoo =

(111.9)

acces couplés latéraux quart d’onde est présenté a la Figure IIl.7 pour une fréguence
centrale de 94 GHz.

DONNEES
-10
fo I'¢ Yy Zoe Zy
o (GH2) @) | @ | @
om
©
5 -30 94 0.86 | 0.03 | 90 | 50
9]
-40
RESULTATS
-50 M
I Zyo (Q) | Z: (Q)
-60 ‘ 11

20 40 60 80 100 120 41.883 | 59.951

FREQUENCE (GHz)

@) (b)

Figure 111.7. Réponse d’un filtre en anneau d’'ordre 2 a 94 GHz — Résultats de la synthése
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[11.3.2. Synthése du filtre en anneau accordable :

Les études ayant conduit a la synthése précédente ont permis de mettre en évidence
les potentialités de la structure en anneau a acceés latéraux quart d’onde pour la conception
de fonctions accordables en fréquence centrale. L'idée est de modifier le périmétre de
'anneau et, par conséguent, sa résonnance en intégrant des éléments d'accord (capacités
variables) [17]-[19]. Toutefois, les fréquences des zéros étant elles aussi dépendantes de la
longueur électrique de I'anneau, une synthése a été proposée par Mohd Salleh et al. [20]
pour déterminer les valeurs des éléments d’accord assurant la modification de la fréquence

centrale recherchée.

C C
a Zr a
D A4 i
Zoe ZOe
z M4 A4 7
T T L
C, = C,

Figure 111.8. Topologie du filtre en anneau accorda  ble en ajoutant les capacités variables

Ces capacités paralleles ont pour effet de décaler la réponse fréquentielle vers les
basses fréquences. La Figure 111.9 montre sa capacité & décaler la réponse dans la gamme
de fréquence : 94 GHz — 50GHz (f; = 94GHz, f, = 77 GHz, f; = 60 GHz, f, = 50 GHz). Les

valeurs de C, sont issues de la synthése (Equation I11.12).
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Figure 111.9. Réponse du filtre en anneau en varian tla valeur de C,(a) S11 (dB), (b) S21(dB)

Toutefois, le décalage en fréquence entraine une désadaptation dans la bande
passante. Le niveau d'adaptation peut étre corrigé simplement en remplacant I'impédance

caractéristique de l'anneau Z, par une nouvelle impédance Z,. Néanmoins, en ce qui
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concerne les filtres accordables, I'idée est de traduire I'effet du changement d'impédance de
Z. a Z, par l'intégration des inductances paralléles L, au milieu de ces lignes quart d’ondes
(Figure 111.10). Avec l'intégration de ces inductances paralleles, les niveaux d’adaptation sont

améliorés pour une large gamme de fréquence (Figure I11.11).

C.-~ La “ZC,
Z Z,
— | M
A8 A8
Zoe Zoe
zf; N4 A4 z.
A8 A8
—{ |
Z Z
Ca ;ﬁ La ;ﬁ Ca

Figure 111.10. Topologie du filtre en anneau accord  able en ajoutant des capacités et des

inductances variables
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La synthése finale du filtre en anneau accordable est décrite ci-dessous :

Soit f, et foc respectivement la nouvelle fréquence du premier zéro de transmission et
la nouvelle fréquence centrale du résonateur.

On définit des degrés de liberté :

f
s T, =—% : le rapport entre la nouvelle fréquence centrale f,c a la fréquence
0
centrale initiale f, (111.20)
foc f , .
e n= % : un degré de liberté permettant de corriger la valeur de foc (1n.11)
0 cz

La valeur de la capacité C, en fonction de la fréquence est calculée par :

T, +1- (12 -1 1+ tar| =
21,

C,= - (11.12)
27t ,Z, tan =
0

L'expression de Z, est obtenue par :

__TC+K1+K5+SQ2

Z = .13
T otz (vZ+C?) (.13
ou :

Sgz =ATE + K2 +K, +4K, (K, 1)+ K, +KZ (I1.14)
T, =tar| 2oe (I11.15)

21,
C, = 271,.C, (I11.16)

1

Yo=—- .17
0 Z, ( )
Ky =T Z7Yy (111.18)
K, =2TZZ2Y;} (11.19)
Ks =TcZ,Cy (111.20)
K, =4T.Z°Y/C, (I.21)
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K, =2C,Z, (111.22)

L'inductance L, est définie par :

L, =
4710(Z;x

ZTX2; CZE\Q$-+])
D A (11.23)

rx—=r

Une illustration de la synthese (Figure 111.12) pour un accord en fréquence de 94 GHz

a 60 GHz fait apparaitre I'efficacité de la synthese pour corriger la désadaptation.
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= 94GHz, r;=0.86, y = 0.03, Zp. = 90Q, Z; = 50Q = Z,, = 41.883Q, Z, = 59.95Q
60GHz, roc = 0.642, n = 0.964 = C, = 54.91fF, L, = 1.025nH

Figure 111.12. Application de la synthése pour un f iltre accordable de 94 GHz a 60 GHz

[11.3.3. Application de la synthése pour un filtre accordable :

Pour appliquer cette synthese, l'idée est de remplacer la capacité ou 'inductance par
deux lignes de transmissions connectées par un micro commutateur a MEMs. Le
commutateur est a I'état OFF a la fréquence centrale et a I'état ON a la fréquence a

atteindre. La Figure 111.13 montre la topologie du filtre incluant les éléments d’accord.
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Figure 111.12. Circuit équivalent du filtre en anne  au accordable en intégrant des MEMs

Un exemple de filtre accordable est obtenu pour une capacité a I'état haut Cup = 15fF
et a I'état bas Cdown = 800 fF (Figure 111.14).
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Figure 111.14. Réponses du filtre accordable de 94G  Hz a 60GHz en changeant I'état du micro-

commutateur
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Parametres initiaux

fo (GHz) s y (dB) Zoe (Q) Z, (Q)

110 0.69 1.6 159 50

Stub remplacant la capacité

Z:(Q) 0. (9 Z2(Q) 6. (9

69 2 21 27.5

Stub remplacant I'inductance

Z3(Q) 8: (9 Z,4(Q) 0, (9

50 136 50 38.2

Tableau Ill.1. Résultats de la synthése pour I'appl ication accordable de 94GHz a 60GHz

111.3.4. Conclusion :

Cette synthése a montré son intérét pour des applications accordables. Néanmoins,
I'application de la synthése pour des écarts importants entre fréquences nominale et finale
conduit a des difficultés de mise en ceuvre. En effet, comme [lillustre la Figure IIl.14, le
décalage en fréquence s’accompagne d’une diminution significative de la bande passante (a
94 GHz, BW=10%, a 60 GHz BW=3.45%). Il s’ensuit donc une augmentation importante des
pertes. Une amélioration de la topologie en anneau accordable avec maitrise simultanée de

la fréquence centrale et de la bande passante est actuellement en cours de validation.

111.4. DBR MODIFIE

Pour la conception de fonction accordable en fréquence, il est nécessaire de disposer
d’'une synthese permettant de faciliter le contrble des parametres caractéristiques. De plus,
la synthése doit s’adapter aux contraintes technologiques. La synthése de filtre que nous
présentons ici se base sur un principe simple tout en assurant une grande flexibilité pour la

fonction accordable : le filtre DBR modifié.

[11.4.1. Topologie et synthese d’'un DBR modifié :

La topologie DBR [21] introduite au chapitre | se caractérise par une fréquence de

résonance située entre deux zéros de transmissions contrblés par les caractéristiques
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électriques des stubs. La synthése permet de déterminer les impédances caractéristiques
ainsi que les longueurs des stubs en fonction de la fréquence centrale (fy), des fréquences
des zéros de transmission (fur, fer) €t du parameétre de pente du résonateur (b) (Figure
[11.15b).

DONNEES
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@
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Figure 111.15. DBR classique (a) Topologie, (b) Rép onses

Cette topologie a déja prouvé son efficacité en termes de sélectivité et d’'amélioration
des pertes d'insertion pour la conception de filtres a bande étroite [22]-[23]. Toutefois, lors de
sa mise en ceuvre, les zéros de transmission et la fréquence centrale ne sont pas totalement
indépendants. En effet, la proximité des stubs favorise l'apparition de phénomeénes
électromagnétiques néfastes pour le bon fonctionnement du résonateur. Ainsi, la fréquence
centrale est fortement liée a celle des deux zéros de transmission. Afin d'éviter ce probléme,
la solution proposée consiste a éloigner les stubs pour limiter leur interaction. De plus, la

fréquence centrale est fortement liée au rapport d'impédance entre les deux stubs. Ainsi, Si
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les fréquences des zéros de transmission sont facilement contrdlables en modifiant les
longueurs des résonateurs, il est difficile d’assurer le contréle de la fréquence centrale tant
qgu’on ne peut pas modifier les impédances. Il convient alors de définir une nouvelle topologie
de résonateur proposant un degré de liberté supplémentaire pour le contrdle de la fréquence
centrale.

La nouvelle topologie de DBR proposée comporte une ligne de transmission entre les
deux stubs (Figure I11.16). Ainsi, les zéros de transmission sont créés par les stubs, de
maniere analogue au DBR classique, tandis que la fréequence centrale est contrélée par la

ligne de transmission inter-stubs.

A B
1 1
| [}
H : ~-10 Stub du zéro BF Stub du zéro HF
] 1 b
[} | 7)) j
[} | —
s «éﬁf o 2ol
i l <
1 Z;, 6 ! % -30 -
] )
Z,9, A Z, 0, B °
40 -
_50 | | | | | |

75 80 85 90 95 100 105 110
Fréquence (GHz)

(a) (b)

Figure 111.16. DBR modifié (a) Topologie, (b) Répo nses

Une synthése a été développée [24] afin de déterminer les impédances des lignes en

fonction des fréquences des zéros de transmission (fur, fze) et la fréquence centrale (fo).

[11.4.1.1. Synthése générale :

Le résonateur que nous avons développé comporte deux stubs parallele en
terminaison circuit ouvert de part et d’autre d’'une ligne de transmission comme illustré dans
la Figure lll.16a.

Les admittances équivalentes vue dans les plans AA’ et BB’ pour les stubs en circuit

ouvert sont :

y +j.y;-tang

.24
y, +j.y .tan@ ( )

yri = yi

Les terminaisons des stubs étant en circuit ouvert, 'admittance de la charge est nulle.

Ces admittances sont de la forme :
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Y = j.y,-tang, = jb (1.25)

Ainsi la matrice chaine globale peut étre calculée par :

A Bl |1 0 cost, j.zzsing, || 1 O (11.26)
C D| |y, 1fjy,sing, cosd, |y, 1 '

Ce qui conduit au systeme d’équations suivant :

A=cosl, —h, sing,
B = ).z, sing,

- . (11.27)
C = j(b, +b,).cost, +(y, ~b, b, z,) sind,]
D =cosf; —Db,.z, sing,
Le parametre de transmission peut alors étre exprimé par :
2
S, =F————— 11.28
1S B+C+D (11.28)
ou
A+B+C+D =R+ |l
R=2.cos8, —z,.(b, +b,)sing, (111.29)
| =cosb, (b, +b,)+sing, [y, +z, (1-b b, )]
Donc, le module du parametre de transmission peut étre exprimé par :
SHCHE 4 - (111.30)
|A+B+C+D|
avec
|A+B+C+D|’ =a,.cod 6, +a, sin? 6, + a,.cos, siné, (I1.31)
avec

a, =4+ (bl + b2)2
8, =[y; + 2, {1-b.b, )J* + Z (b, +b, )’ (111.32)
a; = 2(b1 + bz )-[Y3 — 4 -(1+ bl'bZ )]

Compte tenu du nombre important des parametres inconnus ((z3,8), (z2,6), (z3,6)), il

est nécessaire de simplifier le systeme d’équations précédent.
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[11.4.1.2. Simplification des résonateurs :

D’apreés les équations (I11.31)-(111.32), une des simplifications possible consiste a
imposer la longueur électrique de la ligne de transmission inter-stub &. Considérons une
ligne de transmission demi-onde a la fréquence centrale du résonateur. Dans ces conditions,
a la fréquence centrale, I'équation (111.31) se raméne a I'équation (111.34) ce qui conduit & une

expression simple du coefficient de transmission (l11.35) :

c

03 == L3 :Tfo (11.33)
A+B+C+D|°=a, =4+(p, +b,)? (111.34)
| "=a =4+ +b,

4
sP=— 0 111.35
e ) e

Ainsi, les conditions de résonnance a la fréquence centrale (fy) conduit aux conditions

suivantes :

S°=1,_, =b=-b, (111.36)
tan(B,L,)

= -z, o1 111.37

> tan(B,L,) (111.37)

Dans ces conditions, a la fréquence centrale, si on considére la ligne de transmission
demi-onde, I'admittance y, ramenée dans le plan BB’ de I'admittance y,; a travers la ligne

inter-stub est réduite a :

Yt J.Ys-tand,
y3 + j'yrl'tanHS

Yo = Ys avec 6,| _ =1 (111.38)

Il vient

Y =Ya (111.39)

Ainsi, a la fréquence de résonnance, la topologie modifiée de DBR est analogue a
celle d'un DBR classique (Figure 111.17). Les caractéristiques électriques des stubs ((z;, 6)),
(zo, &)) peuvent donc étre déterminées a partir des équations de synthese développée par

C. Quendo et al. [21].
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Zz, ez

Zl! el

Figure 111.17. Topologie du DBR classique

f, = k.f, (111.40)
f, =k, (I11.41)
— /10
L, = 4k (I11.42)
Ao
L, = 2K, (111.43)
z, =%(R1—Sl) (111.44)
_l+tan’(ByL,) (11.45)
4k, '
[+ tan?(g,L, )| tan(,L,)
= 111.46
> ak,.tan(B,L,) (11:46)

ou b est le parametre de pente du résonateur ce qui correspond a un degré de liberté dans
la conception du résonateur. Ainsi, de maniere analogue au DBR classique, la topologie
proposée est caractérisée par deux zéros de transmission (a fgr et fye) et une résonnance a

fo, ces caractéristiques sont indépendantes.

[11.4.1.3. Renforcement de synthése :

Contrairement au DBR classique, la ligne inter-stub (z;, &) n'a pas d'effet sur la
réponse électrique du résonateur a la fréquence centrale, pourtant elle modifie le
comportement électrigue du résonateur aux autres fréquences. L'impédance zz; peut étre
utilisée comme un degré de liberté supplémentaire lors de la conception du résonateur. Il
existe beaucoup de possibilités, 'une de ces possibilités consiste a fixer la bande passante a
3dB (BW34g) du résonateur. Ainsi, la détermination de z; passe par la résolution de I'équation
(n.47) :
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. 4
S5, = >
|A+B+C+D|

_1
=5 (I11.47)

D’apres les expressions (111.31)- (111.32), 'équation a résoudre est (111.48) :

az'+pz’ +yz, +02,+&E=0 (111.48)
ou
a=|1-bb,)* +(b, +b, )} sin? 6,
B=-2(1+b.b,)(b, +b,).sind,.cosb,

y=2(1+b,b,)sin? 6, +[4+ (b, +b,)*| cos* 6, -8 (111.49)
d=-2(b, +b, ).siné,.cosb,
& =sin® 6,

Il faut noter que maintenant, les paramétres b; sont calculés par (lll.25) mais a

faas=To.(1-BW3qs/2). L'€quation quadrique (I11.48) peut étre résolue via le changement de
variable (111.50) :

z, :X+£ (111.50)

Ainsi, on obtient I'équation suivante :

x*+ px?+qgx+r=0 (111.51)
avec
_ 2
p= 3.5 +Z
8a? «a
g _ By O
= - +— 111.52
a 8a® 2a° «a ( )
I’:—3('8j4+y'ﬂ2 —ﬂy+£
\4a) 16a% 4a? «a

Deux solutions possibles peuvent étre obtenues en fonction de la valeur de q :
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* Sig=0: I'équation (Ill.51) est une équation biquadratique dont les solutions peuvent étre

exprimeées par :

XziJ-ptVD2-4q

[1.53
> (11.53)
Ainsi, en utilisant (111.50), les quatre valeurs de zz possibles sont :
- pt4p’-4
zZ, =ﬁi\/ PEVP q (11.54)
4a 2

« Sinon, il faut utiliser I'équation générale (I11.51). L'idée est de remplacer le paramétre x*
par un polynébme (x2+y)2 paramétrée par y. Ainsi I'équation a résoudre (I11.55)

combinée avec (l11.51) devient (111.56).

(x2+y)2—x“—2x2y—y2 =0 (111.55)

(x2 + y)2 =(2y- p)x® —gx+y?-r (11.56)

L'idée consiste a déterminer une valeur convenable de y qui permet au membre de
droite de I'égalité (111.56) de devenir un carré parfait, soit en annulant son discriminant. Ceci
conduit a I'équation (111.57) qui peut se transformer sous une forme simple (111.59) en utilisant

un changement de variable (111.58).

A=8Yy*-4.py*-8ry+4r.p-g°=0 (11.57)
y:x1+B (111.58)
6
x>+ px +0q =0 (111.59)
avec
P’ _r
Po=="0 7
12 3
2 A2 (11.60)
ql :—£ p_+9r +4pr—q
54( 2 8
Considérons x; une valeur complexe de la forme :
X, =u+v (1.61)
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ou u et v sont complexe. Ainsi, I'équation (111.59) devient :
uw+v:+@uv+p)u+v)+g =0 (111.62)

Une possibilité pour simplifier le systeme consiste a imposer une condition spécifique

sur les variables u et v. Par exemple, considérons que u et v satisfont la condition (111.63) :
3uv+p, =0 (11.63)

Donc I'équation (I11.62) se raméne au systéme suivant :

u’+v?=-q,
N (111.64)
27

Par conséquent, les variables inconnues u® et v? sont deux complexes dont la somme

et le produit sont connus, elles sont solution de I'équation d’ordre 2 classique :

P

T =0 (111.65)

Ainsi, elles doivent satisfaire le systéme suivant, en fonction de signe du déterminant

X% +q,X

4
A=q,’° to p,° (111.66)
-A>O:u3—_q1+\/zand3— 6, ~V4

2 2
cA<O: u3-_q1+2' 8 anav® = % _2'“_A (111.67)

Il suffit donc d'associer deux a deux les racines cubiques de u et v afin d’obtenir trois

solutions possibles (I11.68) :
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*u, :Wandva = -3v?
*u, = i3/u® andv, =3 (11.68)
‘U, = =3fu? andv, = —j.i/F

L'hypothese (111.58) et (l11.61) conduit & trois valeurs possibles de vy :

Vil =% +£ (111.69)

ou

Y| Lpe =U VY, (111.70)

Une fois que y; est déterminé, nous pouvons remplacer cette valeur particuliere de y

dans (111.56) qui conduit a I'’équation (111.71).

(+y,f =(@x+b) (I11.71)
ou
a1|i:a,b,c = _p+2yi
(111.72)
b||i=a,b,c = _Zi
a

Ainsi, la résolution de I'équation du second ordre (Ill.71) conduit a trouver quatre

solutions possibles (I11.73).

{xz +y, —ax-b =0
(111.73)

x*+y +ax+b =0

Par conséquent, les solutions de z; de I'équation nominale (l11.50) sont déduites par
les solutions du systeme (111.73).

Il convient de noter que la valeur de l'impédance z; doit étre réelle. Ainsi, de
I'équation (111.69), on doit choisir la solution y; dont la partie imaginaire est nulle. Il en va de
méme pour les solutions du systéme (I11.73). Le processus de détermination de l'impédance

de ligne de transmission (z3) est résumé dans I'organigramme illustré en Figure 111.18.
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Paramétres d'entrée :
o, f1, f2, b, BW3dB
v
L1, L2,L3
(111.42), (111.43), (111.33)

z1, z2
(I.37), (111.44)

bl, b2
(111.25) @ f3dB

v
a,B.y.5¢
(I11.49)

v

P, g r
(I11.52)

oul 3

9=07? (111.54)

NON

pl, ql
(111.60)

v

u3, v3
(111.66)-(111.67)

v

(ua,va )(ub,vb )(uc,vc)
(111.68)

x1la, x1b, x1c
(11.70)

v

ya, yb, yc
(111.69)

NON

a,b
(1.72)

v
Al, A2
discriminants de (111.73)

Oul
Rejet Solution
X, z3
(111.73), (111.50)
Oul
z3<0?
NON
TERMINER

Figure 111.18. Processus de la synthése du résonate  ur DBR modifié
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[11.4.1.4. Conception du filtre a la base de résonateur :

Ces nouveaux résonateurs peuvent maintenant étre modélisés par leurs parametres
de pente a la fréquence centrale. Un formalisme classique peut étre utilisé pour synthétiser
un filtre d’ordre n. Ainsi, il est nécessaire de calculer les impédances caractéristiques des

inverseurs d’admittance quart d’onde comme suit :

Zc .
z, == 1 (111.74)
Jd+1 Zo 'Ji'i.'.l
ou
Iy = | B (111.75)
W .9,-9;
Iy =2 [ B0 (111.76)
a%l. gi'gi+l
Jot = Gb—b“w (11.77)
a)l 'gn'gn+l

avec g; les coefficients de Tchebycheff du prototype équivalent de filtre passe bas, a)l
fréquence de coupure, G,et G, étant les conductances terminales du systéme et bi les

parametres de pente relatifs & chaque résonateur. La topologie d’'un tel filtre est décrite dans

la Figure 111.19

DBR modifié DBR modifié

Figure 111.19. Topologie d'un DBR modifié d’ordre N

[11.4.2. Synthése de la topologie DBR modifiée acco rdable :

Y

La nouvelle topologie proposée a montré sa capacité a contréler facilement la
frégquence centrale du filtre grace au degré de liberté supplémentaire. Ainsi, le DBR modifié
apporte des solutions pour la conception de fonctions accordables en fréquence. La

modification de la longueur de la ligne inter-stub permet un contrdle fin la fréquence centrale
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assurant le maintient d'un niveau d’adaptation correct quel que soit le décalage en fréquence
recherché. La solution DBR accordable que nous proposons est basée sur ce principe, elle
consiste en l'introduction d’'une capacité série (Cyevs) dans chaque stubs pour le contréle de
la fréquence des zéros de transmission, et d'une capacité parallele (Cyeusz) au centre de la

ligne inter-stubs pour la maitrise du niveau d’adaptation.

H4 H~—l—

! |
‘ |
! |
! |
|
* 1 i
| - | = R |
i Zl! ela : 7_I 1 i sz eza :
| | |
| | — | | |
| |
:CMEMS l 3 Cwems? | | l Cwvevs 3
| w Contrdle de la B !
1'Z,,0,, ' fréquence centrale } Z,, 8, |
| |
Contr6le du zéro BF Controle du zéro HF

Figure 111.20. Nouvelle topologie de DBR accordable  avec différentes MEMs

[11.4.2.1. Synthése du DBR modifié accordable :

Une synthése spécifique a été développée pour déterminer les positions optimales
des capacités dans les stubs (6., G, Ga, ) €t la valeur de la capacité paralléle Cyens, @
I'état bas (Cvems2down) €N fOnction des caractéristiques électrigues nominales du résonateur
(fo ou fup, fur, fee), la fréquence centrale a atteindre (fyoun), l€s valeurs de la capacité serie
Cuewms a I'état haut (Cyp) et bas (Cgown) €t la valeur de Cyevs, a I'état haut (Cvemsaup)

Afin de déterminer la longueur électrique du stub 8, (i=1,2), il suffit de définir une

valeur nominale pour 8, (8an = 50° par exemple). La valeur de départ est alors c alculée

comme suit :
Lian - By _ L. (11.78)
18005,
Ly, = 1 arctar{ Lo j (11.79)
:Bdown -1+ adown Ijlan(lgdown D‘ia)
ou
Agonn = 2711 goun Coioun -Zi (11.80)

La nouvelle longueur L;, est donc définie par :
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Lia :iarcta 1 + 1 (111.81)
ﬂup tar(ﬂup |:Il'ib) aup

a,, =2mf,C,.Z (11.82)

La valeur nominale étant choisie arbitrairement, la détermination de la longueur finale

passe par le processus itératif décrit a la Figure 111.21.

DéﬁmremN

La=Ligs (111.78)

A

L,=f(L,) (11.79)

| Lialzl-\a
L=f(L,) (111.81) A
oui
|Lia_Lia1 |>8 f)
| non
ou
L,<0 ? v
non Ly = Ly + S
2 'fdown

Terminer <““‘“‘““J

Figure 111.21. Processus de la synthése pour déterm iner les positions des MEMs dans les stubs

Une fois les positions de la capacité Cyems dans les stubs déterminées, il reste a
calculer la valeur de la capacité Cyevs: @ I'état bas (Cyems2down) €0 fonction de la fréquence

centrale nominale (f,) et la fréquence centrale a atteindre (fgown) (111.83)- (111.85) :

6 = 111.83
R ( )
Bioun = 2Ys (11.84)
tan(G,, A / Agoun)
Beioun
Chiemsadom = aj (111.85)
down
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Comme Cyemsz perturbe le fonctionnement de la ligne de transmission inter-stubs, il
suffit de calculer la longueur de la ligne de transmission qui compense la présence de Cyevs:
a I'état haut (&). Cette longueur électrique exprimée en radian est donnée dans (l11.86) en

fonction de la fréquence centrale nominale et la valeur de la capacité Cyems: a I'état haut

(Cvems2up) -

2Y.
6, =arctan——>—— (11.86)
a)up' MEMS2up

Un exemple d'utilisation de cette synthese est décrit a la Figure 11.22 pour un
résonateur reconfigurable de la bande W (75GHz - 110GHz) a la bande V (50GHz - 75GHz).
A l'état haut, la fréquence centrale est fixée a 94GHz (f,;), les fréquences basse et haute des
zéros de transmission sont 84GHz (fgr) et 104GHz (fye), respectivement. La valeur de la
capacité Cyemsaup €St choisie a 1fF tandis que les valeurs de la capacité Cyems aux états haut
(Cyp) et bas (Cgown) sont 10 fF et 650 fF respectivement. La synthese conduit aux résultats

résumeés dans le Tableau I11.2.

dB(S11), dB(S21)

Fréquence (GHz)

Figure 111.22. Application de la nouvelle synthése du DBR modifié accordable pour faire décaler

le résonateur en fréquence (de 94GHz a 77GHz et 60G Hz)
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FREQUENCE STUuB BF StuB HF T-LIGNE CENTRALE
CENTRALE Z1=42.21Q 22 =52.47Q Z3=55.89Q
faown @ 84 GHz @ 104 GHz @ 94 GHz (f,p)
(GHZ) 91a e1b GZa GZb 93 CMEMSZ (ﬂ:)
© 0O 0O 0O 0 up DOWN
77 80.87 29.99 77.29 33.37 89.02 1 21.88
60 78.51 66.71 72.94 71.16 89.02 1 59.75

Tableau 111.2. Résultats de la synthése du DBR avec intégration des MEMs

[11.4.2.2. Amélioration de topologie DBR modifiée accordable :

D'aprés le Tableau (Ill.2), il est a noter que dans la topologie DBR modifiée
accordable, la valeur de Cyevsayp doit étre la plus faible possible (<1fF). En fait, cette valeur
joue le réle d'un degré de liberté dans la synthése, la longueur électrique de la ligne inter-
stub & et la valeur de Cyens2 a I'état bas Cyems2down €tant calculées en fonction de cette
valeur. Pourtant, comme illustré dans le Tableau IIl.3, malgré I'utilisation de ce paramétre de
liberté, nous sommes confrontés a des difficultés de réalisation des MEMs. En effet, cette
faible valeur de capacité (1fF) est trés difficile a réaliser, y compris dans la gamme de
fréquence millimétriqgue. Une alternative consiste a augmenter cette valeur. Par contre, dés
gu’on augmente cette valeur, le rapport de capacité entre les états haut et bas du MEMs est

trop faible ce qui est difficile a contrdler.

dB(S11), dB(S21)

Cup=1fF

Cup=50 fF

d 1 | 1 |
30 40 50 60 70 80 90 100 110 120 130 140
Fréquence(GHz)

Figure 111.23. Résultats de la synthése de DBR acco rdable de 94GHz a 60GHz avec différentes

valeurs initiales de C  yemsaup
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Cuvemsaup 0: (9 Cvems2down Cwmiems2down/Crems2up
1 89.02 59.75 59.75
25 66.79 99.24 3.9696
50 49.39 148.95 2.979

Tableau I11.3. Résultats de la synthése avec différ  entes valeurs initiales de C  yemsaup

La solution que nous proposons consiste a remplacer la capacité Cyeus2 par un stub
chargé d’'un MEMs identique a celui utilisé aux stubs de basse et haute fréquences (Figure
[11.24). Afin de simplifier le probleme nous avons opté pour l'utilisation de trois MEMs
identiques. Les longueurs électriques 6y, et Gy, définissant la position du MEMs dans le stub

de la ligne centrale sont telles que :

— CMEMS W+ Y3 [tan(ﬂ L4a) + tar(ﬂl‘4b )]
= 1 - tar‘(ﬂ"‘4a )[ZS 'CMEMS W+ tan(ﬂ L4b )]

(111.87)

avec Cyems = 10 fF, B = B, and w = w,p a I'état haut et Cygus = 650 fF, B = Biown €1 W= Wiown

a I'état bas.

| ! | ‘
| ! | ‘
| | |
\
| |
| ! | !
: 1 i 1
i le ela 1 1 ZB! eAa 1 i ZZa ezal
| I [ !
| I [ !
I | !
iCMEMS —T— | | Cvewms | i lCMEMS 1
| L & L |
\ \
2y, 6., } i Z,, 6,, i : Z,, ezn}
\ \
=Y = :
Controle du zéro BF  Controle de la Controle du zéro HF

fréquence centrale

Figure 111.24. Nouvelle topologie du DBR modifié ac  cordable avec un seul type de MEMs

La Figure 111.25 est un exemple de DBR modifié reconfigurable de 94GHz a 60GHz.
Les valeurs des longueurs électriques 6, et Gy obtenues par la synthése sont présentées

dans la Tableau l1ll.4.
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0

-10

-20

-30

S11 (dB)

-40

-50

-60

20 40 60 80 100 120
FREQUENCE (GHz)

Figure 111.25. Réponses du DBR accordable de 94GHz a 60GHz avec un seul type de MEMs

FREQUENCE STuB BF STuB HF T-LIGNE CENTRALE
CENTRALE Z1=42.21Q 72 =52.47 Q Z3=55.89Q
faown @ 84 GHz @ 104 GHz @ 94 GHz (f,p)
(GHz) 61 Ou 624 B20 8 Bua Ban
O 9 9 9 9 9 O
60 78.51 66.71 72.94 71.16 89.02 45.00 72.60

Tableau I11.4. Résultats de la synthése du DBR avec  un seul type de MEMs

111.4.3. Conclusion :

Le résonateur DBR modifi€ a montré sa capacité a réaliser une fonction accordable
en fréquence grace a son degré de liberté supplémentaire. En utilisant les micro-
commutateurs, ce résonateur présente des bonnes performances aux états haut et bas du
MEMSs tout en conservant un niveau d’adaptation satisfaisant. C'est un bon candidat pour le

choix de filtre accordable dans la bande millimétrique.

111.5. CONCLUSION

Nous avons étudié les synthéses des deux topologies de filtre a bande étroite : le

filtre en anneau et le filtre DBR modifié.

La topologie en anneau a montré son efficacité en termes d'agilité en fréquence tout
en conservant de bonnes performances en adaptation. Néanmoins, dés que la fréquence a

atteindre s’éloigne de la fréquence nominale, I'utilisation de la topologie en anneau montre
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ses limites. En effet, malgré sa capacité a réduire I'effet de désadaptation, la topologie auto-
adaptative proposée engendre une réduction de la bande passante lorsque le décalage en
fréquence devient important. Ainsi les pertes d’insertion augmentent avec le décalage en
fréquence ce qui rend difficile la mise en ceuvre de filtres adaptatifs lorsque la fréquence a
I'état bas est éloignée de la fréquence nominale. Une amélioration de la topologie permettant

un contrdle de la bande passante est en cours d'étude.

A contrario, le résonateur DBR modifié a montré de bonnes performances grace au
degré de liberté supplémentaire introduit par la ligne de transmission inter-stubs. La mise en
ceuvre est facilitée par la synthése qui permet de déterminer la position optimale du MEMs

dans le circuit pour réaliser I'accord en fréquence désiré.
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CHAPITRE IV : MEMS RF ET APPLICATION DANS LE
DOMAINE MILLIMETRIQUE

IV.1. INTRODUCTION

Comme nous avons pu le présenter en introduction, les dispositifs accordables a
base de diodes (PIN ou Schottky), de varactor ou de matériaux (ferromagnétiques,
ferroélectriques) ne satisfont pas aux exigences des systemes millimétriques accordables en
termes de consommation en puissance et de bruit. En effet, un dispositif accordable dans le
domaine millimétrique, pour étre efficace, doit utiliser un élément d’accord devant répondre a
un certain nombre de criteres. Il doit étre de petite dimension, avoir une vitesse de
commutation élevée et une résistance série faible. De plus, sa tension d’actionnement doit
rester limitée pour une consommation faible. Le MEMS-RF répond a un certain nombre de
ces criteres ce qui en fait un bon candidat pour I'amélioration des performances des circuits
de communication tout en réduisant I'encombrement, la consommation et le colt du

dispositif accordable.

Malgré les nombreuses études réalisées sur le sujet, I'utilisation de MEMS dans les
domaines millimétriques et submillimétrique reste relativement limitée compte tenu, entre
autres, des difficultés d’intégration du dispositif d’accord dans le systéme. Nous proposons
dans cette partie, d’intégrer un MEMS RF dans les résonateurs des structures de filtres

présentées dans le chapitre précédent.

Une premiére étude sera menée sur les topologies de MEMS et leurs
caractéristiques. Sur la base de cette étude nous définissons la géométrie du MEMS
satisfaisant aux besoins du résonateur. Les étapes de conception, de simulation, de
fabrication et de caractérisation du MEMS seront présentées. Des tests de fiabilités seront

alors réalisés pour évaluer les performances du MEMS.
Une fois le MEMS développé nous envisageons son intégration dans le résonateur

DBR présenté au chapitre Il et implanté en technologie Si-BCB. Le résonateur présenté

dans cette derniere partie sera accordable de la bande W (94 GHz) a la bande V (60 GHz).
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IV.2. MEMS RF POUR APPLICATION EN BANDE MILLIMETRIQ UE

IV.2.1. MEMs et ses applications :

Le MEMS (Micro-Electro-Mechanical-Systems) est un systéme intégrant des
éléments mécaniques, des capteurs, des actionneurs et des éléments électroniques micro-
usinés sur un substrat commun de silicium. Contrairement aux composants électroniques
fabriqués en utilisant des procédés technologiques séquentiels tels que les procédes circuits
intégrés (CMOS, Bi-CMOS) les MEMS sont fabriquées en usinant localement une partie du
substrat de silicium ou en ajoutant des couches supplémentaires pour former des dispositifs

meécaniques.

La technologie MEMS est une technologie permettant le développement de produits
intelligents, augmentant les potentialités de la microélectronique et élargissant I'espace
possible de conceptions et d'applications. Puisque les dispositifs MEMS sont fabriqués en
utilisant des techniques de fabrication similaires a ceux utilisés pour les circuits intégrés, des
niveaux de fonctionnalité, de fiabilité et de sophistication peuvent étre apportés a la puce de

silicium pour un codt relativement faible.

Le commutateur mécanique (MEMs) étant développé par plusieurs groupes de
recherche est un composant essentiel avec un potentiel énorme dans différents circuits
micro-ondes [1]. En effet, le premier commutateur MEMs pour application basse fréquence a
été présenté dans les années 1980 mais il est resté encore un élément de curiosité pour
longtemps. Puis en 1990-1991, Larry Larson a développé le premier commutateur MEMs
pour application millimétrique [2]. Depuis, plusieurs chercheurs ont développé les MEMs RF
performants jusqu'a 120 GHz (Centre Scientifique Rockwell avec un commutateur a 40GHz

[3], Texas Instruments avec le commutateur Raytheon de 10 a120 GHz [4]).

Le MEMS est I'un des composants les plus développés en bande millimétrique
compte tenu de son poids, de sa faible sensibilité a I'accélération, de sa faible consommation
DC et de la possibilité de le réaliser sur substrat bas co(t (Silicium ou verre). De plus,
comparé a d’'autres dispositifs, le MEMS RF présente de bonnes performances électriques.
Le Tableau IV.1 compare les performances entre des MEMs et des composants semi-
conducteurs FETSs, Diode PIN.
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Parametres MEMs RF PIN FET
Tension d’actionnement 20-80V +3-5V 3-5V
Courant 0 mA 3-20 mA 0 mA
Consommation de puissance 0.05-0.1 mw 5-100mwW 0.05-0.1
(incluant convertisseur de tension) mw
Temps de commutation 1-300 ps 1-100ns 1-100ns
Capacité série a I'état haut 1-6fF 40 - 80 fF 70 — 140 fF
Résistance série a I'état bas 05-2Q 2-4Q 4-6Q
(MEMs a contact ohmique)
Rapport de capacité état bas / état 40 - 500 10
haut (MEMs a contact capacitif)
Fréquence de coupure 20-80THz 1-4THz 0.5-2THz
(MEMs a contact ohmique)
Isolation (1 — 10 GHz) Tres forte Forte Moyenne
Isolation (10 — 40 GHz) Trés forte Moyenne Faible
Isolation (60 — 100 GHz) Forte : pont Moyenne

Moyenne : cantilever

Pertes d’insertion (1 — 100 GHz) 0.05-0.2dB 0.3-1.2dB |04-25dB

Tableau IV.1. Tableau comparatif des performances entre des MEMS

IV.2.2. Topologies des MEMs :

Un commutateur (MEMS) est caractérisé par la configuration du circuit soit en série

conducteurs ([1])

et des composants semi-

soit en parallele pour faire passer ou bloquer la transmission du signal (Figure 1V.1)

¢ % L

(@)

Figure IV.1. Schéma illustrant un commutateur placé

parallele
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Il'y a deux types de contact : ohmique (métal — métal) ou capacitif (métal — isolant —
métal). En réalité, les commutateurs utilisés aux frequences microondes ne sont pas parfaits
et présentent généralement dans leur état OFF une faible capacité C.; et dans leur état ON
une petite résistance R,, (dans le cas d’'un contact métal — métal) ou une forte capacité C,,

(dans le cas d'un contact métal — isolant — métal) [5].

Coff Coff

R,, Con
._4/0—/\/\,——0 ° /0 : °

(a) (b)

Figure IV.2. Schéma électrique équivalent d'un comm  utateur a contact (a) métal — métal et (b)

métal — isolant — métal

Les micro-commutateurs MEMS RF présentent des géométries de conception trés
variées et sont généralement constitués d'une structure mobile ou d'une poutre
mécaniquement déformable. Cette poutre est représentée sous deux formes : cantilever et
pont (Figure IV.3). Nous étudierons ces deux structures de configuration de MEMs pour

trouver une structure convenant a notre application.

1 point d’ancrage Poutre mobile 2 points d’ancragil
/ Zone de contact
I L
(a) (b)

Figure IV.3. Géométries de MEMs de type (a) Cantile ver ou (b) Pont

IV.2.2.1. MEMs de type pont :

La géométrie d'un commutateur MEMs de type pont peut assurer deux types de
contact : contact ohmique et contact capacitif. Pour un contact capacitif, une couche d’isolant
est ajoutée pour couvrir la surface de contact tandis que pour un contact ochmique (DC
contact), le contact se fait directement sur le métal. Dans ce cas, les points de contact sont

utilisés pour assurer un bon contact. Le MEMs de type pont est souvent intégré en parallele
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dans la structure. La Figure V.4 présente les topologies des MEMs paralleles de type pont

en contacts capacitif et ohmique et leurs circuits électriques équivalents.

Zone de contact capacitif

—

fl’—?. [ fl’—ln |
~ =7 ~ 7 7

— — R N -

Zy, 0, Bl Z,,q,pl

Electrodes d’actionnement

Zone de contact capacitif +

électrode d’actionnement

(@)

Z,,a,pl Z,.a,pl
Zone de contact ohmique |
_l R, C,
PR [ § U U YU : — —
| ,{I—RI T = ~] Ifl’—l\]l | RS
S — - N o - :
Electrodes d’actionnement L

(b)

Figure 1V.4. Topologies des MEMs paralléles de type  pont et leurs circuits équivalents (a) a

contact capacitif et (b) a contact ohmique

Cette topologie de MEMs peut étre intégrée dans une ligne coplanaire ou dans une
ligne micro-ruban. On va citer quelques applications du pont sur ces deux technologies
planaires [1].

La Figure IV.5 montre les exemples d’utilisation d’un pont intégré dans une ligne
coplanaire pour faire passer ou couper le signal. Chuck Goldsmith et al. [4], [6]-[7] a
développé un commutateur paralléle de type pont en 1995-2000 (Figure IV.5a). Deux
ancrages se situent sur les deux masses de la ligne coplanaire, I'électrode est sur la ligne de
transmission. Quand le pont est baissé, il coupe le signal transmis sur la ligne. Ce pont
posséde un rapport de capacité excellent de 80 — 120.

L'université du Michigan a utilisé le pont d’une autre facon [8]. Le pont est intégré a

l'intérieur de la ligne de transmission (Figure IV.5b). Dans ce cas, les deux ancrages se
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situent sur deux parties de la ligne de transmission. Quand le pont est a I'état haut, le signal
est transféré sur deux lignes, quand le pont est a I'état bas, il coupe le signal.

Ancrage
Diélectrique

Electrode

Membrane

@)

(b)
Figure IV.5. L'intégration de MEMs de type pont dan s une structure coplanaire (a) en paralléle
(b) inter ligne
Un autre exemple d’'intégration de pont dans la structure micro-ruban est présenté a

la Figure IV.6. Le pont utilisé dans un déphaseur est développé par Texas Instruments

utilisant le commutateur Raytheon [4], [9].

Electrode
- supérieure

Electrode
inférieure

Diélectrique

Figure IV.6. L'intégration de MEMs de type pont dan s une structure micro-ruban
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IV.2.2.2. MEMs de type cantilever :

La géométrie d’'un MEMs de type cantilever présente elle aussi deux types de contact
possibles : contact ohmique et contact capacitif. Ce type de MEMs est souvent intégré en
série dans la structure. La Figure V.7 présente les topologies des MEMs séries de type

cantilever a contacts capacitif et ohmique et leurs circuits électriques équivalents.

Zone de contact capacitif

/
)

Electrode d’actionnement L R, C,, G
— o
Zone de contact capacitif +
électrode d’'actionnement \__ Cp
I? — |:\ = =
— \ [
(a)
Zone de contact ohmique L R, C,
. —— o
4 N\ AN~
I -—— =~ Jd i | R,
I ( N —
! CD
Electrode d’actionnement

(b)

Figure IV.7. Topologies des MEMs séries de type can tilever et leurs circuits équivalents (a) a
contact capacitif et (b) a contact ohmique

Pour le MEMs de type cantilever, il existe deux topologies : MEMs série a contact
unique (Figure 1V.8a) et MEMSs série a deux contacts (Figure 1V.8b).
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Electrode
d’actionnement R,
S 7 VERRaVAVAVS:
Zy . Cs Zy
[ |
Cp
(a)
Zones de contact
R-
'—\/\/\r' A
Support Zo 4; B*’f Zo
diélectrique L

Ancrage

(b)

Figure 1V.8. MEMs série de type cantilever () a un  contact et (b) a deux contacts (source [1])

La topologie du MEMs de type cantilever peut étre intégrée en technologie coplanaire
ou microruban.

La Figure 1V.9 montre un exemple de cantilever intégré dans la ligne coplanaire. Ce
cantilever est réalisé par Chang et al. de I'Université Nationale de Taiwan [10]. Quand le
cantilever est baissé, il coupe le signal transmis dans la ligne coplanaire. A I'état haut, le
cantilever ne crée pas de capacité en paralléle a la masse compte tenu de la taille du gap

entre la ligne et la masse coplanaire.
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C PW Partie Partie
plate . incurvée
p- -"}:5 / / \ A
Zone de R AR ‘
contact < ‘ ﬁ pe T R

HE R
1" \
! ﬁa Electrode  Ancrage /
_inférieure Electrode
. Masse supérieure
Masse Signal

Figure IV.9. MEMs série de type cantilever intégré  dans une ligne coplanaire

Un autre exemple d’utilisation de pont dans la structure micro-ruban est présenté a la
Figure 1V.10. Le Laboratoire Lincoln a développé un MEMs inter-ligne a contact unique [11]-
[12]. Ce cantilever joue le réle de commutateur. L'ancrage se situe sur une ligne micro-
ruban. Quand le cantilever est a I'état bas, deux lignes micro-ruban sont connectées. Ce
cantilever est configuré avec une zone de contact réduite (8 x 45 pm?) et une capacité a
I'état bas forte (1 — 1.5 pF).

Figure 1V.10. MEMs série de type cantilever intégré  dans une ligne micro-ruban

IV.3. ETUDE DE MEMS ADAPTE A LA TOPOLOGIE DE DBR MO DIFIE
ACCORDABLE

Dans les chapitres précédents nous avons mis en évidence les potentialités du
résonateur DBR vis-a-vis de la réalisation de fonctions accordables ainsi que l'intérét de la

filiere technologique Si-BCB du LAAS pour la réalisation de dispositifs millimétriques. Nous

allons donc combiner ces deux aspects pour mettre en ceuvre notre structure accordable.
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Cette étude passe par la détermination au préalable de la topologie de MEMS la mieux

appropriée a notre problématique.

IV.3.1. Choix de topologie de MEMs RF :

Si I'on se réfere au chapitre 111, la topologie de filtre DBR modifié accordable a besoin
d'un MEMs RF qui permet de connecter deux lignes de transmission. En fait, pour une telle
structure, on a besoin un commutateur dont la valeur de capacité a I'état haut est la plus
faible possible et celle de I'état bas la plus grande possible. Le ratio minimal Cgown/Cyp Choisi
pour cette topologie DBR modifié devra étre 60 (Cgown/Cyp = 65 dans la synthese). Pour
choisir le MEMs, on se base sur deux criteres : choix de la géométrie et choix du type de

contact.

IV.3.1.1. Choix de la géométrie :

D’apres les études précédentes, le MEMs de type pont est convenable pour un
contact en paralléle qui joue souvent le réle de coupe bande a I'état bas. Au contraire, le
MEMs de type cantilever est convenable pour un contact en série qui joue le role de passe
bande a I'état bas.

Dans notre cas, le MEMs doit commuter entre deux lignes de transmission en
technologie micro-ruban. Donc, un MEMs série a contact unique apparait comme le meilleur
choix. De plus, compte tenu du domaine d'application en bande millimétrique, le MEMs
devra étre le plus petit possible. Nous aurions pu faire le choix d'un MEMS de type pont,
mais son intégration est plus complexe, notamment en ce qui concerne son actionnement,
conduisant a un encombrement accru. Pour ces mémes raisons, les solutions du type

cantilever a deux points de contact n’ont pas été envisageées.

IV.3.1.2. Choix de type de contact :

Le choix de MEMs devra satisfaire les conditions sur les valeurs de capacité aux
états haut et bas. Nous avons besoin d’'un MEMs qui posséde une capacité a I'état haut la
plus faible possible et une capacité a I'état bas la plus élevée possible. Comparons la

topologie d’un cantilever dans les deux cas de contact : résistif ou capacitif.
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_f i, 3
| | |

(a) (b)

Figure IV.11. Topologie du MEMs série de type canti  lever (a) a contact capacitif, (b) a contact

ohmique

La valeur de capacité a I'état haut du cantilever a contact capacitif est calculée par :

C.. - &3 (IV.1)
gair
E,E, S
Cy = °t (IV.2)
d
Y= C.. C, E,S (IV.3)
Cajr +Cd . +t7d
air E

avec S la surface de contact, & la permittivité du vide, g, la hauteur du gap dair, tq

I'épaisseur de diélectrique et & la permittivité de diélectrique.

Dans le cas de contact ohmique, la valeur de capacité a I'état haut est donnée par :

_ &S
g'air

(IV.4)

up air

On observe que, pour une méme surface de contact, la hauteur du gap d’'un contact
capacitif g, =g, +t,/&, est inférieure de la hauteur du gap d'un contact ohmique
0'0=0' =9, tty. Donc, un contact ohmique donne une valeur de capacité a I'état haut

plus faible par rapport a un contact capacitif.
Comparons maintenant le circuit équivalent de ces deux cantilevers a I'état bas (ON)
de la Figure V.12 :
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L RS Cd L RS

v....TMva4W--H o I\ —— -

Figure 1V.12. Circuit électrique équivalent d'un ca  ntilever série a I'état bas (a) a contact

capacitif, (b) a contact ohmique

A I'état bas, le contact capacitif a une capacité C, tandis que le contact ohmigque nous
donne une valeur de capacité a l'infini dans le cas idéal ce qui correspond au fonctionnement
deésire.

En conclusion, le cantilever a contact ohmique est le commutateur le plus approprié a

la structure du résonateur DBR accordable en technologie micro-ruban.

IV.3.2. Design du MEMs :
IV.3.2.1. Conception d’un cantilever a contact ohmique :

La topologie choisie est un cantilever série a contact DC (ohmique). Dans la Figure
IV.13 nous décrivons le circuit équivalent en détail d’'un tel MEMs :

Pull-down R R R R
lectrode S| ' c v
P ANV eANS A0 eAA-e

Zo ZI ’ B Cs Z0
]l
1
! C

< - ° 2 °

(@) (b)

Figure 1V.13. Topologie d'un cantilever série a con  tact ohmique (a) et son circuit électrique

équivalent (b)

La capacité a I'état haut se compose d'une capacité en série (Cs) entre la ligne de
transmission et le cantilever et d’'une capacité parasite (Cp) entre deux extrémites de la ligne
de transmission [1]. Ainsi, la capacité totale a I'état haut du cantilever a contact DC est

donnée par :

C,=C,+C, (IV.5)
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La résistance de I'état bas se compose de la résistance de contact DC (R.), de la
résistance de cantilever (R) et de la résistance de la ligne de transmission (Ry). La

résistance totale du cantilever & contact DC est donc donnée par :

R, =R +2Ry +R (IV.6)

Pour assurer un bon contact, nous avons utilisé des points de contact. De plus, pour
éliminer le probleme de collage entre I'électrode inférieure et I'électrode supérieure, une
couche de diélectrique Sis 4Nz 4 est réalisée pour couvrir I'électrode. En effet, la résistance de
contact dépend de la taille du point de contact, de la force mécanique appliquée et de la
qualité du contact métal — métal. Pour cette structure de MEMS, trois doigts de contact sont
utilisés pour diminuer la résistance de contact (par trois) et pour diviser le courant RF/DC.
L’électrode de MEMs doit étre bien dimensionnée et bien positionnée pour que la tension
d’actionnement soit inférieure a 100V correspondant a la tension maximale autorisée par
notre station de mesure sous pointe en bande W. La Figure V.14 illustre la structure du
MEMs.

Si N \_l_‘h Points de

Ancrage 3.4 3.4

| W contact

Electrode

(a) (b)

Figure 1V.14. Topologie du cantilever concu (a) en 2D et (b) en 3D

IV.3.2.2. Choix de dimensionnement :

Les dimensions du MEMs a concevoir dépendent fortement de la valeur de la tension
d'actionnement. Comme évoqué précédemment, la tension maximale supportée par la
station de mesure sous pointe en bande W est de 100V, ce qui conditionne le
dimensionnement de notre MEMSs.

La Figure 1V.15 illustre la géométrie choisie du cantilever avec ses parametres
dimensionnels (largeur de poutre w, longueur d'électrode W, hauteur de gap d'air entre

I'électrode et la poutre mobile g, épaisseur de diélectrique t; et épaisseur de poutre t).
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Figure 1V.15. Définition des paramétres géométrique s du cantilever série

Commencons par déterminer l'influence des paramétres dimensionnels du cantilever
sur la constante de raideur k du cantilever et sur la tension d’actionnement V,,.

Reprenons I'équation de la tension d’actionnement :

- |8k (a"+fij (IV.7)

(IV.8)

ou x est la distance de I'ancrage du cantilever au premier point de force appliquée, |
est la distance de I'ancrage au dernier point de force appliquée et E est le module Young E
du matériaux constitué le poutre.

Dans notre cas, I'électrode supérieure n’entre pas en contact avec [|'électrode
inférieure mais fournit une force a la fin du cantilever. Dans ces conditions x = | et la raideur

de cantilever devient :
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k=3EL (IV.9)

ou I estle moment quadratique de la section droite défini par :

t
31" 3
[=w.]z%.dz :%w;: % = “;; (IV.10)
2
Donc,
3
k= 3% = %"Gj (IV.11)

La fréquence de résonnance mécanique du cantilever est déterminée par :

1 |k
=— |— V.12
fo s\ m ( )

ol m est la masse effective du cantilever : m =0.35(lwt)p, p est la densité du

matériaux constitué le cantilever.
Le facteur de qualité mécanique d’un cantilever est défini en suivant :

JEp.t?
Q= % 2 (IV.13)

avec : S la surface de la poutre mobile, go le gap inter-électrode, u la viscosité du

110.33

-1
milieu (ici de I'air) : £ = 1.2566.10_6.\/?(1 + j et T la température (en Kelvin)

Le temps de commutation calculé dépend de la valeur du facteur de qualité :
-SiQ=22:

1%
P (IV.14)

t, = 3.67
V.o

ou V, est la tension d’actionnement et V; est la tension appliquée (Vs = 1.2 — 1.4 V).

-SiQ<05:

2
- 9Vp
; (IV.15)

 40yQV2
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A partir de ces équations, nous allons analyser les choix des paramétres
dimensionnels du cantilever. Afin d’obtenir une tension d’actionnement la plus faible possible
tout en assurant une rigidité de poutre assez élevée. En effet, d’'aprés I'équation 1V.12, une
poutre rigide nous permet d’augmenter la fréquence mécanique du cantilever ce qui va
accroitre la vitesse de commutation (E.IV.14 — E.IV.15). De plus, elle permet aussi de réduire

I'effet des contraintes.

- Choix de largeur de poutre w : La largeur de poutre affecte linéairement la constante de

raideur, elle doit étre suffisamment grande pour assurer une rigidité de poutre élevée.

- Choix de longueur d’électrode W : D’aprés les équations 1V.7, IV.8 et IV.11, pour une
longueur d'électrode W fixée, le changement de position de I'électrode par rapport a
I'extrémité mobile du MEMS introduit une modification de la tension d’actionnement. En effet,
d’apres la Figure 1V.16, quelle que soit la configuration, k dans I'équation IV.11 et k' dans
I'équation 1V.8, plus on augmente cette distance d, plus la constante de raideur augmente et
plus la tension d’actionnement augmente. Il convient donc de choisir une distance d la plus

faible possible. En raison des limitations technologiques, la distance minimale de d est de

10 pm.
Constante de raideur k Tension d'actionnement Vp
12 ‘ ‘ ‘ - 30 30 50
10 125
25 40
. B 120 — .
£ £ = =)
= Z g o
- = =
x g 115 -
20 130
4 {10
%10 20 30 40 50 60 Y6 20 30 40 50 60"
d (um) d (um)

(@) (b)

Figure 1V.16. Courbe de la constante de raideur (a) et de la tension d’actionnement (b) en

fonction de d

Une fois le choix fait sur la dimension d, il faut déterminer la longueur de I'électrode.
La Figure 1V.17 illustre les évolutions de la constante de raideur de la poutre et de la tension
d’actionnement en fonction de la taille de I'électrode (pour les deux calculs de k). Il apparait

gue pour minimiser la tension d’actionnement il convient de choisir une taille d’électrode la
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plus importante possible. Ainsi, tel qu’illustré aux Figures IV.18.a et IV.18.b, pour X, < X, les
tensions d'actionnement sont telles que Vi, < V. Toutefois, si la largeur d'électrode
augmente, (Figure 1V.18.c), la force électrostatique est plus proche de I'ancrage du pont ce
qui tend a augmenter la force de rappel. Ainsi le déséquilibre des forces, a la base du
phénomeéne de commutation, intervient pour des forces électrostatiques élevées, soit des
tensions d’actionnement accrues. De plus, ce phénomene va s’accompagner d’'une fleche
qui va détériorer la qualité du contact métal-métal. Il faut donc limiter la distance x pour

conserver un bon contact électrique tout en minimisant la tension d’actionnement.

Constante de raideur k Tension d'actionnement Vp

6 14 200 200
55 112
150 1150
5 1o . -
= E 5 >
z N = < 100} 1007
X v > “ >
45 PR 18
50 150
4 16
3% 50 100 150 % 50 100 150
W (um) W (um)
(@) (b)

Figure 1V.17. Courbe de la constante de raideur (a) et de la tension d’actionnement (b) en

fonction de W

| | ] | hadiauny

(@) (b)

Pas de contact

(©

Figure 1V.18. Déformation du cantilever suivant la  distance x
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- Choix de I'épaisseur de poutre t: La raideur de la poutre est proportionnelle a I'épaisseur
au cube t* et V, seulement a t*2, donc une petite valeur de t permet de diminuer la tension

d’actionnement V, mais devra étre limitée pour conserver une rigidité de poutre k suffisante.

- Choix de la hauteur de gap initial  go (Jo = gar + tg) : On peut voir que pour une petite
valeur de gq, la tension d’actionnement diminue. Néanmoins afin de conserver une force de
contact et une force de rappel suffisamment grande et faciliter le procédé technologique de
libération de la résine sacrificielle, la hauteur de gap ne devra pas étre inférieure a 3um.
L'épaisseur de diélectrique ty devra étre suffisante pour éviter le collage entre I'électrode
inférieure et I'électrode supérieure mais ne pas étre trop épaisse pour assurer un bon
contact.

En se basant sur ces analyses, nous avons choisi des paramétres géomeétriques de
cantilever : w = 90um ; W = 95um ; d = 10um ; x = 50um ; t = 2um, go = 3um, ty = 0.4um.
Avec le module Young E de I'or E = 78 000 MPa, & = 8.854.10"?, la tension d’'actionnement
calculée est: V, = 16.6 (V) et la raideur de poutre est: k = 3.8 (N/m). La fréquence
mécanique du cantilever est: f, = 711 KHz. Dans ce cas, le facteur de qualité du cantilever
est: Q = 0.043 < 0.5, ainsi le temps de commutation calculé par I'équation 1V.15 est de

ts=8.1 ps.

V. 4. SIMULATION DU MEMS

Pour valider le comportement des MEMs, on utilise deux types de simulations :

simulation électromagnétique et simulation électromécanique.

IV.4.1. Simulation électromagnétique :

La structure est congue et simulée en utilisant la simulation électromagnétique
(HFSS). Ce logiciel est l'un des logiciels les plus fiables pour analyser les effets
électromagnétiques dans le domaine millimétrique. Il nous permet danalyser le
comportement du champ électromagnétique dans la structure [13].

La structure de MEMs est réalisée sur un substrat de BCB de 20um d’épaisseur.
Pour le changement d’état de MEMs, une variable d’ETAT est définie. ETAT = 0 correspond
a I'état haut du MEMs et ETAT = 1 défini I'état bas du MEMs, quand il y a un contact entre
les points de contact et la ligne de transmission a la sortie (nous n’avons pas introduit la

notion de résistance de contact dans cette simulation).
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iﬁ T

(@)

(b)

Figure 1V.19. Topologie des MEMs sous HFSS de (a) | 'état haut et (b) I'état bas

A partir de la simulation électromagnétique, on peut calculer la valeur de la capacité a

I'état haut ainsi que la valeur de la résistance a I'état bas en utilisant leurs relations avec les

pertes d’insertion et le niveau d’isolation comme suit [1] :

2jaC,Z,
=St V.16
Ty jaC,Z, (1V:16)
Pertes=1-|S,|" -|S,,|° :% (IV.17)
0

La Figure 1V.20 décrit les niveaux d'isolation S,; du MEMs obtenus par la simulation
électromagnétique HFSS aux états haut et bas. A 60 GHz, le niveau d’isolation a I'état haut
est de 8.55 dB et les pertes d'insertion a I'état bas est de 0.16 dB. Les valeurs de capacité a

I'état haut et de résistance globale a I'état bas sont 9.5 fF et 1.1 Q respectivement.

S21 (dB)

¥ ETAT HAUT — ETAT BAS www

-40 f0 = 60GHz f0 = 60GHz
dB(S21) = 8.55 dB(S21) = 0.16
50 | | | | |
0 20 40 60 80 100 120

FREQUENCE (GHz)

Figure 1V.20. Paramétres S21 du MEMs a deux états s ous HFSS

- 169 -



Chapitre IV : MEMS RF et application dans le domaine millimétrique

IV.4.2. Simulation électromécanique :

Le comportement électromécanique de la structure a été évalué a l'aide de
CoventorWare. Le logiciel CoventorWare [14] est un outil bien adapté pour la conception et
l'analyse de la structure du MEMSs. Il nous permet d'évaluer l'effet des parametres de
conception sur le contact, les forces accumulées et la tension d’actionnement.

Un intérét supplémentaire de ce logiciel se situe au niveau de la description et de
I'optimisation des processus technologiques. La Figure V.21 illustre I'analyse de la déflexion
de notre MEMS en fonction de la tension d’actionnement effectuée sous Coventor. La
tension assurant une déflexion de 1.5um correspondant a notre gap d’air et par conséquent,

assurant le contact métal-métal, est de 32 V.

lj « Displacerment Mag.. 0.0E+00 4.66-01 9.2E-01 14E+00 1.8E+00

v COVENTOR
0

051+
=
&
00
3
3
i
W15

20 ! ! ! ! | !

0 5 10 15 20 25 30 35
TENSION (V)

Figure 1V.21. Conception du MEMs sous COVENTOR

La simulation est aussi validée sur un autre logiciel : Comsol multiphysics [15]. L’outil
multiphysique COMSOL MULTIPHYSICS, anciennement FEMLAB, créé en 2005, est un
logiciel dédié a la simulation multiphysique (structure, électromagnétique, chimique, MEMS,
thermique...). COMSOL présente l'originalité d’avoir une bonne interface graphique qui
permet a l'utilisateur de construire et de définir des modeles facilement. Ce logiciel permet
de simuler aisément des problémes de contact mécanique couplés avec d'autres
phénomeénes physiques (conduction de courants électriques, conduction de chaleur).

Cependant, le logiciel est tres vite limité en terme de mémoire lorsque le nombre de degré
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de liberté du modéle est trop important. Pour cette raison, nous avons simplifié la structure
de MEMs pour obtenir un résultat comparable a celui obtenu par COVENTOR.

La Figure V.22 illustre une structure de cantilever simplifi€e aves les paramétres
dimensionnels de notre cantilever congue sous COMSOL. La tension d'actionnement
obtenue sur cette simulation est aussi de 32V, ce qui est en accord avec le résultat obtenu

sur COVENTOR et n’est pas trop €éloignée de la tension calculée.

Figure 1V.22. Conception du MEMs sous COMSOL

IV. 5. FABRICATION DU MEMS

IV.5.1. Premier procédé de fabrication :

Les étapes de dépdt de la ligne micro-ruban sur BCB sont décrites dans le chapitre II.
Nous présentons ici le procédé pour la réalisation le cantilever consécutive a I'étape de

dépbt des conducteurs sur BCB. Ce procédé comporte de trois étapes :

a/ Dépot de couche diélectrique sur I'électrode :

Quand les conducteurs sont réalisés, I'étape suivante consiste a déposer la couche
de diélectrique sur I'électrode.

Pour une bonne accroche de diélectrique sur or, une fine couche de titane (Ti) pleine
plaque (500A environ) est déposée sur électrode par évaporation (Figure 1V.23a). Une
couche de résine de protection d’AZ 1529 (2.7um environ) est ensuite réalisée pour la

gravure de titane dans un bain d’acide fluorhydrique tamponné (Buffer HF) (Figure 1V.23b).

Résine Ti

BCB

Si

(@) (b)

Figure 1V.23. Réalisation de la couche d’accrochage  de titane sur I'électrode
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La couche de diélectrique SisN, de 0.4um est alors élaborée par un dépodt pleine
plaque PECVD pendant 3min environ a 300C (Figure |1V.24a). Cette couche est ensuite
protégée par une fine couche de résine AZ 1529 d’épaisseur 2.7um environ, puis gravée. La
gravure est réalisée par plasma RF haute densité a couplage inductif (ICP) en utilisant le gaz
tétrafluorure de carbone (CF;) a 40W pendant 2min30’ environ. L'étape finale de ce procéedé

est la suppression de la couche de résine de protection par acétone (Figure 1V.24b).

Résine SisN,

BCB

Si Si

(a) (b)

Figure 1V.24. Réalisation de la couche de diélectri  que sur I'électrode

b/ Réalisation la partie mobile du cantilever :

Ce procédé commence par un dépbt d’une résine d’AZ 1529 de 3um environ par
photolithographie ultra-violet pendant 12s a 'intensité de 20 mwW.cm™ pour combler les trous
entre les conducteurs et I'électrode (Figure 1V.25a). Puis la premiére couche sacrificielle de
résine d'AZ 5214 de 1.5um environ est déposée a la tournette. Cette couche détermine
'ancrage et les points de contact du cantilever (Figure IV.25b). Une deuxiéme couche
sacrificielle de méme type est ensuite élaborée pour redéfinir I'ancrage du cantilever (Figure
IV.25c).

-172 -



Chapitre IV : MEMS RF et application dans le domaine millimétrique

Combler trous Ancrage  Points de contact
BCB
[
Si

@ (b)

Ancrage

!
SN

BCB

Si

(©)

Figure 1V.25. Réalisation des couches sacrificielle s

La métallisation de cantilever s’effectue a partir d’'une couche d'accrochage d'or
évaporée de 1000A d'épaisseur. Ensuite, cette couche est épaissie par croissance
électrolytique d’or d’épaisseur 1.9um (Figure 1V.26a). La derniére étape consiste en un dépét
de résine d’AZ 1529 de 2.7um pour protéger le cantilever (Figure 1V.26b). L'étape finale
consiste a graver la métallisation dans un bain de iodure de potassium (KI) mélangé avec
iode (I) (Figure 1V.26c¢).
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Au Résine

BCB BCB

Si Si

(a) (b)

BCB

Si

(©) (d)

Figure IV.26. Métallisation de la partie mobile du  cantilever

c/ Libération de la structure :

Cette étape finale est identique a I'étape de libération de pont a air décrite dans le
chapitre Il. Il consiste a supprimer la résine de protection de cantilever et les couches de
résine sacrificielles. Ces procédés sont réalisés d’abord dans un bain d’acétone puis dans un
bain d’AZ100 Remover a température ambiante pendant quelques jours.

Les structures sont ensuite rincées a l'acétone puis a I'éthanol pour la préparation de
I'étape de séchage au sécheur supercritique CO, comme décrite dans le chapitre Il (Figure
IV.27).

o sy =

BCB
S ——

Si

CNRS-LAAS 30.0KY 62.8mm x228 ESED 50Pa

Figure IV.27. Libération de la structure
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Remarques :

La suppression de la couche de titane dans le premier procédé peut étre faite avant
ou apres la suppression de la couche diélectrique. Dans ce cas, nous conseillons de
supprimer cette couche de titane toute de suite, avant le dépot de la couche diélectrique. En
effet, le buffer HF utilisé pour graver le titane peut attaquer le nitrure de silicium. Si la gravure
du titane s’effectue juste apres la gravure du diélectrique, elle risque d'endommager la

couche de diélectrique.

Un résumé des étapes de réalisation du MEMs sur BCB en technologie micro-ruban

est illustré sur la Figure 1V.28.

Métallisation Ti/Au

7

Electrolyse Au (masse)

N2

Electrolyse Au (vias)

4

Métallisation Ti

Métallisation Ti/Au

\&

Electrolyse Au (conducteurs)

4

Métallisation Ti (électrode)

Résine sacrificielle

]

Electrolyse Au (cantilever)

Figure 1V.28. Etapes de réalisation du MEMs sur BCB  en technologie micro-ruban
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IV.5.2. Observation et modification du procédé tech  nologique :

a/ Difficultés au niveau de la libération :

Nous avons été confrontés a des difficultés au niveau de la libération, il subsiste

toujours un peu de résine sacrificielle au dessous de cantilever (Figure 1V.29).

résines

CNRS-LAAS 30.0kV 62.5mm x500 ESED 50Pa

Figure IV.29. Résine sacrificielle restant dans la  structure

En effet, la structure de MEMs est enfermée, la taille du cantilever est assez grande
par rapport a sa hauteur ce qui empéche la libération de résine sacrificielle. Une alternative
consiste a utiliser des trous sur la partie mobile de cantilever pour faciliter la libération

comme le montre la Figure IV.30 [16]-[17].

Figure 1V.30. Utilisation des trous pour la libérat  ion de la structure

b/ La hauteur du cantilever :

Le deuxieme probléme observé concerne de la hauteur du MEMs. En fait, la hauteur
du cantilever obtenue est plus haute que la hauteur souhaitée. Dans la Figure IV.31, nous
pouvons observer que la hauteur obtenue de notre MEMs est de 5.6um au lieu des 3um

initialement prévus.
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Ce probleme est inhérent aux gradients de contraintes dans la poutre. Ces gradients
de contrainte dépendent des conditions de dépbt et des matériaux constitutifs de la poutre. A
la libération de la résine sacrificielle, ces gradients de contrainte sont libérés et génerent un
moment qui s’exerce sur l'extrémité libre de la poutre qui éloigne la partie mobile du

cantilever de la zone de contact. La déflexion de I'extrémité de la poutre due aux gradients

10

Profil du cantilever (um)

50 100 150 200 250

Position (um)

Figure 1V.31. Hauteur du MEMs mesurée sur profilomé  tre optique

de contrainte peut étre exprimée sous la forme :

avec M le moment exprimé en fonction des dimensions de la poutre

=A

wrlg'g

et I le moment quadratique de la section droite défini par équation IV.10.
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Ce probleme, lié a I'utilisation de la résine sacrificielle AZ5214 peut étre limité en
utilisant un autre type de résine : PMGI [18] permettant de réduire le gradient de contrainte et
ainsi obtenir des distances inter-contact de I'ordre de 1um.

c/ La définition des points de contact :

Dans la Figure 1V.32, on ne voit pas les points de contact dans le cantilever.

CNRS-LAAS 30.0kV 62.5mm x500 ESED 50Pa

Figure 1V.32. Zoom de la structure du MEMSs : pas de  trace des points de contacts

En effet, dans I'étape de dépbdt des couches sacrificielles, on a défini les trous
permettant la réalisation des points de contact sur la premiére couche. Compte tenu des
petites tailles des points de contact, la deuxieme couche de résine a rempli entierement les
trous (Figure 1V.33).
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Résine sacrificielle

Trous comblés
i S SSTANSSN SN
BCB BCB
|

Si Si

(@) (b)

Pas de points de contact

BCB

Si

(©) (d)
Figure 1V.33. Problémes dans les étapes de réalisat ion les points de contact

Une alternative consiste a inverser ces deux étapes, c'est-a-dire que les trous des

points de contact seront définis sur la deuxieme couche de résine sacrificielle (Figure 1V.34).

Définition les

Premiére couche sacrificielle Deuxiéme couche sacrificielle Piints de contact

BCB BCB
|

Sj Si

@ (b)
Métallisation
vers
i

Si S

(© (d)

Figure 1V.34. Redéfinition des étapes de réalisatio  n les points de contact
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IV.5.3. Modifications apportées pour le MEMs :

Suite aux remarques précédentes, les modifications dans la configuration du MEMs
ainsi que dans les étapes technologiques ont été apportées.

Les MEMSs obtenus sont illustrés dans la Figure 1V.35.

CNRS-LAAS 30.0kV 25.0mm x550 BSE3D 50Pa

Figure IV.35. Zoom de la nouvelle réalisation du ME  Ms

Nous pouvons observer que les points de contact sont présents dans les MEMs. Les
trous dans le cantilever nous permettent d’enlever facilement la résine sacrificielle.
Néanmoins, nous n'avons pas encore amélioré la résine sacrificielle ce qui donne encore
une hauteur du cantilever toujours plus importante que prévue (3.7um avec les points de

contact au lieu de 1.5um).
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Figure 1V.36. Hauteur du nouveau MEMs mesurée sur p  rofilométre optique
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V. 6. CARACTERISATION DU MEMS

IV.6.1. Description des stations de mesure :
IV.6.1.1. Mesure de paramétres S sous pointes :

Les paramétres S sont mesurés a I'aide d’une station sous pointes coplanaires Karl
Suss et de I'analyseur du réseau vectoriel Anritsu 37397C dans une gamme de fréquence
allant de 10MHz a 65GHz. Par contre, les mesures dans ce cas doivent monter jusqu’a
110GHz. Ainsi pour effectuer les mesures dans cette gamme de fréquence, il nous faut
connecter l'analyseur de 10MHz - 65GHz avec un banc de mesure hyperfréquence
Broadband Test Set 3738A (65 GHz - 110 GHz).

Figure 1V.37. Station de mesure sous pointes jusqu’ a 110GHz

Deux méthodes de calibrage sont utilisées pour ces mesures : SOLT et TRL
a/ Calibrage SOLT (Short — Open — Load — Thru) :

Ce calibrage permet d’effectuer des mesures a la fois en réflexion et en transmission
(de type « 2 ports »). Il est composé de :

- Un court circuit (SHORT)

- Un circuit ouvert (OPEN)

- Une charge de précision 50Q (LOAD)
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- Une ligne de longueur trés faible (THRU)

Si une seule des mesures durant la SOLT est imprécise, des résultats seront erronés
et le calibrage sera a refaire entierement. Le calibrage en SOLT est limité par les pertes de
la ligne Thru lors de cette opération.

b/ Calibrage TRL (Thru — Reflect — Line)

Ce calibrage « 2 ports » nécessite I'utilisation :

- D’une ligne THRU de longueur faible

- D’une autre ligne LINE de longueur plus importante

- Etdun élément SHORT ou OPEN selon le choix de I'utilisateur.

Un calibrage TRL correct est plus difficile a obtenir, mais grace a ce type de méthode,
nous pouvons enlever « directement » I'influence des acces (pads et lignes) sur les mesures

de parametres S.

IV.6.1.2. Caractérisations en fiabilité du MEMs RF :

Un banc de test a été développé au LAAS par Samuelle Mellé [19] pour la fiabilité du
MEMs RF.

WaBtmEHENING < il oscopel || multimétre |

Générateurde
fonctions

Alimentations

Boitier
électronique

Composants
sous test

Alimentatio
amplificateu

Figure 1V.38. Station de caractérisation en puissan  ce de MEMS-RF
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Ce banc de test nous permet de caractériser des fonctions particulieres :

- Activation des MEMs : Ce banc nous permet d'activer les MEMs a l'aide d’'un
générateur de fonctions arbitraires et d'une carte électronique réalisant la
soustraction des deux sorties du générateur ainsi que I'amplification du signal
résultant de cette opération. L'amplitude du signal a la sortie peut aller jusqu’a
100V.

- Mesures des parameétres dynamiques des MEMs (Vpull-in, Vpull-out, temps de

commutation, etc.) a I'aide d’un détecteur de puissance RF et d’un oscilloscope.

L’'automatisation des mesures et des tests de fiabilité a été effectuée par un logiciel
de programmation Labview. Ces mesures doivent s'effectuer dans une chambre

environnementale neutre pour s’affranchir de tous risques de défaillance dus a I'humidité.

IV.6.2. Caractérisation du cantilever :
IV.6.2.1. Parameétres S :

Nous avons réalisé la caractérisation pour le cantilever obtenu la premiére fois. Pour
ce type de cantilever, les grandeurs d’intérét sont les niveaux d’isolation et les pertes de la
bande de fréquence V a la bande W. Les mesures des parametres de transmission sont
réalisées de 10MHz a 110GHz (Figure 1V.39).

S21 (dB)

0 I ETAT HAUT — ETAT BAS —
f0 = 60GHz f0 = 60GHz
dB(S21) = 15.10 dB(S21) = 1.23
80 ! ! | | |
0 20 40 60 80 100

FREQUENCE (GHz)

Figure 1V.39. Résultats de mesure du MEMs

La fréquence intéressante ici est 60GHz. A I'état haut, le niveau d’isolation de MEMs
est de 15.10 dB a cette fréquence. Quand le MEMs est activé, il apparait un contact
ohmique, le niveau de pertes maintenant est de 1.23 dB. Les résultats de mesure obtenus
sont meilleurs que ceux escomptés par la simulation, compte tenu de la déformation de

I'extrémité mobile du MEMSs.
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IV.6.2.2. Parameétres de la fiabilité :

La fiabilitt du MEMs est basée principalement sur la détermination de tension
d’actionnement, des temps de commutation et de la durée de vie. Les mesures de fiabilité de
ce cantilever se sont effectuées dans une chambre a conditions environnementales : 23.6C
et 43% d’humidité. Les tensions d'actionnement V., et de retour Voo ONt été
déterminées grace a la mesure de la capacité du réseau réalisé a I'oscilloscope
(Figure 1V.40).

@@
04 - («..s\l;\))\)\\\\\\\)\)\“
((@3,;,»»»»»)»»)»»% N ETAT BAS
0.3 |-
[
L i
&
\Q
2 02
I
Q.
2 i
O
0.1 |-
ETAT HAUT
i (@ ®
(«O)) e W e e G S Wi e QY
0.0 K S ®nmmrmmmm s m e b
! ! ! ! !
-80 -40 0 40 80
Tension (V)

Figure 1V.40. Tensions d’actionnement et de retour du cantilever

La tension d’actionnement Vi, obtenue est d’environ 80V et la tension de retour
Vouout €St d’environ 40V. La valeur de la capacité obtenue ici est la capacité entre deux
électrodes et non celles a I'état haut ou bas du commutateur. La tension d’actionnement
obtenue est plus haute que celle obtenue par simulation ou calculée. L’'augmentation de la
tension peut étre expliquée par l'augmentation de gap d'air et des résidus de résine

sacrificielle.

IV.6.2.3. Test de cyclage :

Ce test permet de faire commuter le MEMS de facon périodique tout en contrélant les
performances microondes du composant. L'activation du cantilever peut étre faite avec
différents signaux a différentes fréquences. La détection de défaillance s'effectue en
mesurant les performances micro-ondes du MEMS a travers la mesure du parametre S,; a
une fréquence fixe.

Le test de cyclage du MEMs switch s’est effectué de 40 GHz a 110 GHz. La Figure
IV.41a illustre les paramétres S,; de I'état haut et de I'état bas obtenus avant le cyclage. A
I'état bas, on peut observer une résonance a 105 GHz due a la self du MEMs entrant en

résonnance avec les capacités parasites.
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La Figure 1V.41b montre le cyclage de cantilever pour des signaux d’entrée carrés
d’amplitude 80V a une fréquence de 50Hz.

Aprés 800000 cycles, les performances obtenues ne varient pas. Les Figure 1V.41c et
Figure 1V.41d illustrent les différences en amplitude des paramétres S,; avant le cyclage et
apres 800000 cycles aux états haut et bas. La différence des paramétres S du MEMs avant

et apres les cyclages est tres faible.
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Figure IV.41. Test de cyclage sur paramétres S21 (a ) Avant de cycle, (b) Cyclage, (c) Différence
des parameétres S21 de I'état haut, (d) Différence d es paramétres S21 de |'état bas

IV.6.3. Conclusion :

by

Nous avons congu, réalisé et caractérisé un MEMs de type cantilever a contact
ohmique. Ce cantilever est développé sur une base simple pour une utilisation en micro-
commutateur RF. Dans le procédé de fabrication, il reste encore des étapes a améliorer,
malgré tout, le cantilever possede des bonnes performances. A 60GHz, il a un niveau
d’isolation de 15.10 dB a I'état haut et un niveau de pertes de 1.23 dB a I'état bas. La tension
d'actionnement est plus élevée que prévue. Néanmoins, le MEMs présente des
performances fiables en termes de durée de vie. Les performances du cantilever restent

presque constantes apres 800000 cycles.
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Toutes les études nécessaires a I'élaboration de la filiéere technologique, a la
synthése de résonateur reconfigurable jusqu’a I'élément accordable ont été menées. Dans la
prochaine partie, nous envisageons [l'utilisation de ce MEMs pour la réalisation d'un

résonateur reconfigurable en bande W.

IV.7. RESONATEUR RECONFIGURABLE :

IV.7.1. Simulation du résonateur DBR modifié reconf igurable :
IV.7.1.1. DBR modifié avec intégration de MEMSs :

Nous rappelons que la synthése du DBR modifié reconfigurable est obtenue par
I'intégration des capacités variables. Le rapport entre Cgyown €t Cy,, minimal est de 65.
Maintenant, nous allons remplacer ces capacités par le cantilever réalisé dans la partie
précédente. La structure est congcue et simulée par simulation électromagnétique (HFSS)
(Figure 1V.42).

Figure 1V.42. Maques du DBR modifié reconfigurable  sous HFSS

Avec l'intégration de ces MEMSs, le DBR modifié présente des bonnes performances
a 94 GHz et & 60 GHz. La Figure 1V.43 illustre les parameétres S du résonateur obtenus par
changement de deux états de MEMs. A I'état haut, le DBR résonne a 96.6 GHz avec un
niveau d’adaptation de 15.5 dB et des pertes de 4.8 dB, quand a I'état bas, le DBR résonne
a 63.1 GHz avec un niveau d’adaptation de 17.6 dB et des pertes de 3.5 dB.
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Figure 1V.43. Réponses du DBR modifié accordable so  us HFSS

Les résultats de simulation HFSS ont montré la possibilité de réaliser un résonateur
accordable a agilité en fréquence étendue en intégrant les MEMs. Néanmoins, pour les
caractérisations, I'activation des trois MEMs doit étre simultanée. Il nous faut développer un
réseau de polarisation qui permette d’actionner les trois MEMs par un point de polarisation

unique.

IV.7.1.2. Réseau de polarisation :

BN

Le réseau de polarisation est développé sur un principe analogue a celui de la
polarisation d'un transistor RF. Il s’'agit ici de ramener le sighal DC a I'électrode du MEMs
sans perturber les signaux RF. Donc, il est nécessaire de créer un circuit ouvert (C.0O) a

I'électrode du MEMs. Le réseau de polarisation est présenté a la Figure 1V.44.

OoO— rF —O
c.0O

N4

C.O

DC

Figure 1V.44. Schéma du réseau de polarisation
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IV.7.1.3. DBR modifié reconfigurable avec le réseau de polarisation :

La Figure 1V.45a illustre le masque du DBR modifié avec intégration du réseau de
polarisation. Les réponses obtenues sous HFSS sont aussi performantes que dans le cas

sans réseau de polarisation (Figure 1V.45b).

1740 pm

i\

W

o
=)
=.
o
(7]
o
g.
—
—
« ETAT BAS — » ETAT HAUT —
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-50 | I | I | | | | | | I
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FREQUENCE (GHz)
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Figure 1V.45. Simulation HFSS du DBR modifié (a) Ma sque, (b) Réponses

Quand les trois MEMs sont a I'état haut, il y a une résonnance a 95.9 GHz pour une
bande passante de 3.1%. Les pertes d'insertion sont de 3.7 dB et le niveau d’adaptation est
de 22.6 dB. Quand tous les trois MEMs sont activés, la résonnance est a 61.6 GHz pour une
bande passante de 7.4%, des pertes de 2.8 dB et un niveau d'adaptation de 19.4 dB. Les
simulations électromagnétiques pour le DBR modifié accordable ont montré la possibilité de

concevoir un résonateur accordable de la bande V (60 GHz) a la bande W (94 GHz).
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IV.7.2. Caractérisation du résonateur reconfigurabl e

Pour valider la synthése de la fonction accordable du résonateur, nous avons
développé deux structures de résonateur :
- Résonateur sans de réseau de polarisation avec les MEMs forcés a I'état haut et
I'état bas (pour valider la synthése accordable).

- Résonateur avec réseau de polarisation pour activer les MEMs.

IV.7.2.1. Résonateur sans réseau de polarisation :

Ce résonateur est fabriqgué en deux parties : résonateur avec MEMs a I'état haut et
résonateur avec MEMs forcés a I'état bas (Figure 1V.46). Ces circuits permettent de valider
la synthese tout en s’acquittant des problemes liés a la polarisation et a I'actionnement des
MEMs.

CNRS-LAAS 30.0kV 65.2mm x63 ESED 50Pa 500um

Figure 1V.46. Résonateur sans réseau de polarisatio  n (image MEB)

La Figure V.47 illustre une comparaison entre les résultats de mesure et les résultats
de simulation HFSS du résonateur. Quand tous les MEMs sont a I'état haut (Figure 1V.47a),
la résonnance mesurée est décalée a 103.5 GHz avec un niveau de pertes de 7.1 dB et un
niveau d’adaptation de 12 dB. Ce décalage en fréquence de 6.9 GHz par rapport a la
simulation peut s’expliquer par la déformation de I'extrémité mobile du MEMs en raison du
gradient de contrainte. La Figure 1V.47b présente les réponses du résonateur quand tous les
MEMSs sont a I'état bas. Nous pouvons observer qu’il y a un bon accord entre la simulation et
les mesures. La résonnance obtenue par mesure est de 62.7 GHz avec un niveau de pertes
de 4.7 dB et un niveau d’adaptation de 13.4 dB. La topologie proposée permet d’atteindre

une excursion (4f) importante en fréquence de 40.8 GHz validée par la mesure.
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Figure 1V.47. Comparaison entre simulation HFSS et  mesure du DBR maodifié accordable : (a)

Etat haut, (b) Etat bas

Pour valider le résultat du résonateur a I'état haut, nous avons réalisé une post-
simulation avec une hauteur de tous les MEMs de l'ordre de 5.6um au lieu de 3um (Figure
IV.48). Nous pouvons observer que la résonance du DBR est décalée vers les hautes

fréquences, confirmant ainsi les résultats expérimentaux.
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Figure 1V.48. Comparaison entre post simulation HFS S et mesure du DBR modifié accordable a
état haut

IV.7.2.2. Résonateur avec réseau de polarisation :

La Figure IV.49 présente les photographies du DBR modifié avec réseau de

polarisation.

CNRS-LAAS 30.0kV 62.5mm x70 ESED 50Pa 500um

Figure 1V.49. Résonateur avec réseau de polarisatio n (image MEB)
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Figure 1V.50. Actionnement des MEMs du résonateur D BR modifié

L’actionnement pour les MEMs s’est effectué par un seul point ce qui permet un
actionnement simultané des trois MEMs (Figure IV.50). La tension d’actionnement augmente
a 80V. La Figure V.51 illustre la modification de la réponse électrique du résonateur en
fonction de la tension. Quand les MEMs sont activé a 60V et a 70V, la résonance se décale
légérement vers basse fréquence. Quand la tension d’actionnement est a 80V, la
résonnance baisse fortement. A ce moment, les MEMs sont vraiment actives.
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Figure IV.51. Comportement du DBR modifié en appliq

Une augmentation supplémentaire de la tension d’actionnement n’entraine aucun
changement dans la réponse électrique. Dans ce cas, les meilleurs résultats obtenus sont
représentés dans la Figure 1V.52. Quand les MEMs sont a I'état haut, il y a toujours un
décalage de fréquence de résonnance vers les hautes fréquences. La fréquence de
résonnance monte jusqu’a 105.7 GHz. Quand les MEMs sont activés a 80V, la résonnance

se décale vers 73.4 GHz avec un niveau de pertes de 5.8 dB et un niveau d’adaptation de

16.2 dB.
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Figure 1V.52. Réponses du DBR modifié mesurées avec  actionnement des MEMs (a) Etat haut,
(b) Etat bas

La fréquence de résonnance a I'état bas ne peut étre atteinte qu'a 73 GHz. Ce
probléme peut étre expliqué par un mauvais contact lié au résidu de résine sacrificielle d’'une
part, et la disparation des points de contact d’autre part. Le procédé devra étre amélioré pour
résoudre ces problemes. Néanmoins, avec l'activation des MEMSs, la topologie proposée
permet d’'atteindre une excursion (4f) importante en fréquence de 32.3 GHz sans effet de
désadaptation. Il est a noter que la structure testée n’est pas la plus aboutie. L'utilisation de
la derniere topologie de MEMs (Figure IV.53) devrait en partie améliorer les performances du

résonateur (a I'état bas).

IV.7.3. Modifications apportées pour le résonateur reconfigurable :

La Figure IV.53 présente les photographies du nouveau DBR modifié avec réseau de

polarisation.
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CNRS-LAAS 30.0kV 23.1mm x65 ESED 50Pa

Figure 1V.53. Nouveau résonateur avec réseau de pol arisation

La Figure IV.54 illustre la modification de la réponse électrique du résonateur en
fonction de la tension. Quand les MEMs sont activé a 40V et a 45V, la résonance se décale

légérement vers basse fréquence. Quand la tension d’actionnement est a 65V, la

résonnance baisse fortement. A ce moment, les MEMs sont vraiment activés.
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Figure 1V.54. Comportement du nouveau DBR modifi€ e  n appliquant des tensions différentes
(a) S11, (b) S21
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A l'état haut des MEMs, la fréquence de résonnance se décale vers 108 GHz. Ce
décalage peut étre expliqué par I'apparition des points de contact ce qui fait monter le
cantilever plus haut (Figure 1V.56). Néanmoins, a I'état bas des MEMs, la résonnance est de
63 GHz ce qui est proche de la fréquence prévue (60GHz). Ces résultats nous permettent de

valider la qualité de la configuration du MEMs ainsi que la conception du résonateur

accordable.
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Figure 1V.55. Réponses du nouveau DBR modifi€ mesur  ées avec actionnement des MEMs (a)
Etat haut, (b) Etat bas

Figure 1V.56. Effet des points de contact sur la ha  uteur du MEMs
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IV.8. CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre les études réalisées sur le MEMs RF. A partir
de cette analyse, nous avons développé un MEMs a contact DC. Ce MEMSs a été congu pour
répondre aux besoins du résonateur développé dans le chapitre Ill. Le MEMs de type
cantilever développé présente des bonnes performances en termes de niveau d'isolation a
60 GHz et de fiabilité. Nous avons pu mettre en évidence les disfonctionnement de notre
MEMs liés aux difficultés de mise en ceuvre technologique :

- Augmentation de la tension d’actionnement et décalage en fréquence liés au

gradient de contrainte a I'extrémité mobile du MEMs.

- Problemes de libération de résine sacrificielle engendrant un défaut de contact a

I'état bas.

Un nouveau RUN a été développé permettant de s’affranchir de ces problemes. Le
nouveau MEMs obtenu posséde la configuration désirée (avec des points de contact) et il
nous permet de libérer totalement la résine sacrificielle. Le probleme lié au gradient de
contrainte reste encore a améliorer, soit par un remplacement d'une autre résine fine

possédant moins de contrainte, soit par un nouveau procédé technologique.

A partir des études menées aux chapitre Il et Ill, nous avons mis en ceuvre un
résonateur DBR accordable entre deux bandes de fréquence : la bande V et la bande W.
Les résultats de mesure ont prouveé tant I'efficacité de la synthése que celle du processus

technologique.

Le résonateur accordable proposé présente une excursion (4f) importante en
fréequence de 45 GHz validée par mesure tout en conservant un excellent niveau
d’adaptation. Ces résultats offrent de bonnes perspectives pour la conception de filtres

accordables en bande millimétrique.
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CONCLUSION GENERALE

Les travaux présentés dans cette these s’inscrivent dans le cadre du développement
de dispositifs innovants en vue de répondre aux besoins des futurs systemes de
télécommunication. Afin de contribuer a réaliser un systeme potentiellement attractif en
termes de performances électriques, de miniaturisation et de codt, nhous nous sommes

focalisés sur la mise en ceuvre de fonctions accordables en fréquence.

Les études que nous avons menées concernent des filtres passe-bande sélectifs
accordables de la bande W (75 GHz-110 GHz) a la bande V (50 GHz-75 GHz). Jusqu'a
présent, cette gamme de fréquence reste encore trés peu utilisée pour réaliser des fonctions
accordables. Les faibles longueurs d’onde, la maitrise de conception et le niveau de fiabilité
technologique requis constituent un frein au développement d’applications, notamment

lorsque celles-ci doivent étre accordables.

Dans ce contexte notre étude s’est articulée autour de trois aspects : la détermination
de topologies innovantes pour la mise en ceuvre de fonctions accordables ; les synthéses
associées permettant de faciliter la procédure de conception ; la technologie tant pour le filtre

gue pour le composant assurant la reconfigurabilité.

Si la conception de filtre micro-ondes reste encore un domaine d'application a
fiabiliser (maitrise de conception, amélioration des synthéses), elle devient problématique
lorsqu’on cherche a réaliser une fonction dont les caractéristiques électriques sont variables
(fréquence centrale et/ou bande passante). Les travaux proposés contribuent & améliorer
cette maitrise de conception. En effet, chaque topologie proposée est accompagnée d’une
synthese permettant de déterminer les caractéristiques électriques (longueurs électriques et
impédances de lignes). Cette démarche, classique pour des filtres a gabarits fixes, est
innovante dans le contexte filtre agile en fréquence. En effet, généralement cette approche
est empirique et conduit souvent a une limitation des potentialités des solutions proposées.
Les filtres développés de cette maniére présentent des excursions en fréquence souvent
limitées par la désadaptation progressive observée lorsqu’'on s’éloigne de la fréquence
nominale. Avec l'approche développée dans cette these, nous pouvons, non seulement
déterminer les valeurs et les positions des éléments d’accord, mais aussi améliorer les
performances du dispositif. En effet, le passage par la synthese apporte une compréhension
physique qui peut étre mise a profit pour proposer des solutions vis-a-vis d'un probléme

- 205 -



Conclusion générale

particulier (désadaptation, réduction de bande). Cette approche a conduit notamment a
développer des structures auto-adaptatives telles que le filtre en anneau ou le résonateur
DBR modifié.

La mise en ceuvre technologique des dispositifs constitue elle aussi un défi aux
fréquences millimétriques et sub-millimétriques. En effet, les longueurs d'onde a ces
frégquences n’autorisent pas de dispersion technologique importante lors de la réalisation de
nos dispositifs. C'est d’autant plus vrai pour les topologies faibles bandes. Dés lors que le
transport de fortes puissances n'est pas requis, les technologies planaires offrent de
nombreux avantages en terme de réduction d’encombrement et de colt de production.
Parmi celles-ci nous avons pu mettre en évidence l'intérét d'utiliser la technologie TFMS
(Thin Film Microstrip) sur filiere Si-BCB. En effet, contrairement a ce que I'on pourrait penser
intuitivement, la filiere membrane sur silicium utilisée en bandes millimétriques ne permet
pas de minimiser les pertes avec la méme efficacité qu’en gamme centimétrique. De plus, la
gamme d’'impédances accessibles reste restreinte ce qui se traduit d'un point de vue filtre a
une forte limitation des bandes passantes envisageables. A ceci il faut ajouter les difficultés
de maitrise de la forme de la gravure du silicium pour de faibles dimensions de membrane.
La filiere Si-BCB permet de répondre en partie a ces probléemes : la gamme d’impédances
est plus étendue, les performances électriques sont améliorées. Toutefois, la maitrise
technologique de ces procédés multi-niveau constitue le frein principal a l'utilisation de telles
filieres en bande millimétriques. Les problemes rencontrés sont liés a l'arrachement de
couche de BCB, a l'accroche des métallisation sur le BCB, a la réalisation de via métallisés.
L'étude menée sur le processus technologique a permis de fiabiliser la filiere pour la
réalisation des structures planaires d’'une part, et des structures mobiles (MEMS) d’autre

part.

La difficulté de réalisation des MEMS dans cette gamme de fréquence est
principalement liée a I'encombrement du MEMS et de son réseau de polarisation. En effet, a
ces fréquences, les topologies de MEMS restent grandes devant la longueur d’onde. De
plus, les niveaux de capacités aux états haut et bas du MEMS restent tres faibles ce qui
contraint fortement les surfaces de contact du MEMS. De plus, aux fréguences
millimétriques les niveaux d’isolation sont souvent faibles de l'ordre de 12-15 dB, ce qui
complique son utilisation dans le circuit. Il convient donc de faire des compromis entre
performances de MEMS et encombrement. La topologie de MEMS développée dans le
cadre de cette thése est un cantilever dont les performances sont prometteuses en termes
des performances électriques. Ces performances peuvent étre améliorées en optimisant le

procédé technologique pour contréler notamment les gradients de contrainte dans la poutre.
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L’intégration des MEMS dans les structures de filtres a été envisagée en deux
étapes. Dans un premier temps les MEMS on été figés a des états haut et bas sans réseau
de polarisation. Cette étape préliminaire a permis de mettre en évidence tant I'efficacité de la
synthese proposée que le procédé technologique mis en ceuvre. L'intégration du MEMS
commutable n'a pas aboutit aux résultats escomptés par la simulation. Les différences
observées sont symptomatiques des difficultés technologiques pré-citées : déformation de
I'extrémité mobile du pont (gradient de contrainte), résidu de résine sacrificielle sous le pont,
etc. L'amélioration du procédé technologique a résolu le probléeme du résidu de résine
sacrificielle ainsi que des points de contact du MEMS malgré tout il reste encore a résoudre
le gradient de contrainte. Avec ce RUN, nous avons pu obtenir un résonateur reconfigurable
dans la gamme de fréguence visée. L’excursion en fréquence atteinte est importante

(45 GHz) sans effet de désadaptation du résonateur.

Compte tenu des différents domaines d’étude de ces travaux les perspectives sont

vastes.

Concernant l'aspect filtrage et syntheése associée, la topologie auto-adaptative en
anneau est prometteuse dés lors qu’on arrive a contrbler simultanément la bande passante
et la fréquence centrale. Un travail de modification de la topologie et des éléments de
contrdle & dores et déja été mis en ceuvre mais reste encore a I'état d’études. La nouvelle
topologie de résonateurs DBR a montré ses potentialités, il reste maintenant a mettre en
ceuvre un filtre d’ordre N accordable. Cette étape passe inévitablement par la mise en ceuvre
d’'inverseurs d'impédances accordables pouvant étre développés en utilisant des techniques

de syntheses similaires a celles présentées dans ce manuscrit.

Les perspectives les plus importantes concernent I'aspect technologique. Une procédure
de fiabilisation de la technologie BCB a été menée et a permis de contourner certaines
difficultés notamment pour les structure planaires, mais ce ne sont que les prémisses de ce
qui doit étre réalisé. Le procédé technologique doit en effet étre amélioré en plusieurs

points :

- La topologie de masquage doit étre revue pour contourner les problémes récurrents

d’alignement liés a I'opacité de la couche de BCB

- Le dépbt de couches de poly silicium ou de couches résistives doit étre envisagé

pour améliorer l'isolation RF-DC des circuits de polarisation de MEMS.
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- Utiliser une résine sacrificielle permettant de réduire les gradients de contrainte dans

la poutre et par conséquent diminuer les tensions d’actionnement.

Enfin, la topologie de MEMS proposée reste basique, un niveau de sophistication devrait
étre apporté afin d’améliorer les tensions d’actionnement et 'isolation a I'état haut (géométrie
de l'ancrage, modification de la résonance de MEMS, augmentation du coefficient de
qualité). Ces travaux pourraient conduire a une amélioration supplémentaire du temps de
commutation. De plus, faute de temps nous avons occulté toutes autres topologies de
MEMS (parallele, capacitif, etc.), l'utilisation de ces topologies devrait étre envisagée dans

les topologies que nous avons présentées.
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ANNEXE A: SYNTHESE DU FILTRE A STUBS

=3
N
AQg/4
HN
N
H Agl4
N
| —"
AQg/4
;N
L N
Ag/4

[ 0~ Out

Ag/4 Ag/4

Figure A.1 : Filtre passe bande a stubs quartd'ond e

La synthése de ce type de filtre est proposée par G. Matthaei [1]. Les caractéristiques
électriques du filtre sont les suivantes : f, la fréquence centrale, w la bande passante relative,
Z, le niveau d'impédance de normalisation et g; les coefficients de Tchebycheff normalisés
du filtre passe-bas.

On définit les paramétres suivant :
6 = —(1——) et C,=2.d.g; [1]

ou d est un paramétre de liberté sans dimension permettant d’ajuster le niveau
d'impédance des éléments. Il convient de conserver la valeur de ce paramétre d dans un
intervalle compris entre 0.1 et 1.

A partir de ces différents parametres, on définit les valeurs intermédiaires suivantes :

J

Y2 g [Ca 2]
Y. 9,

‘]k,k+l — gO'Ca [3]
Ya k=2nz ¥ IkOkn
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- % —=r [4]

A Jwn ’ 0,-C,.tang, ’
k1..nl_\/( Y, j + 2 [5]

Il est alors possible de calculer les valeurs des admittances caractéristiques des

différentes lignes composant le filtre. Les équations déterminant ces valeurs pour les stubs

sont :

J
Y, =0,.Y,.1—d).g,.tang, +Ya(Nl2 _ lej o
Jio N
Yiclkez na :Ya(Nk—l,k + Ny g ——le,k _ ;k 1} o
s
Yn :Ya-(gn-gn+1 - dgogl)tangl +Ya(Nn—1’n —_ YL j [8]

Les impédances des inverseurs sont déterminées par :

J
k,k+1
Y, =Y, ’
K, k+1 |} = a*
' k=1..n-1
Ya

9]
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ANNEXE B : SYNTHESE DU FILTRE A LIGNES COUPLEES
QUART D'ONDE

(Zooa)01
(Zoea)m (ZOOa)lz
In —A b— a ! (Zoea)12 (Zoob)n n+1
e —

Ag/4 . BbB— A4 — >

( a_ [ 0~ Out
Ag/4
(200.), s
(Z0€,),

Figure A.2 : Filtre passe-bande a lignes couplées q uart d’'onde

La synthése a été développée par Matthaei [1] et Cohn [2].

Soit fo, W, Z, et g;, respectivement la fréquence centrale, la bande passante relative,
I'impédance de normalisation du filtre et les coefficients de Tchebycheff normalisés du
prototype passe-bas.

On définit le paramétre suivant :
Tl
01 = E (1_ W) [1]

Pour les sections d'entrée et de sortie du filtre (k=0 et k=n) :

1

ik =—F—
V 9k -Gkaa

[2]

(22 ).ss = Za{‘];“- h +1j 3]

a
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(Z(?E)k,kﬂ = 2Za - (ZSO )k,k+1 [4]
6, (I )

(Z:e)k,kﬂ = ( :e)k,k+1 + h'Za{ tag : +( kZ: 1] } _Za [5]

(Zgo )k,k+1 = (de)k,kﬂ + (Z:O )k,k+1 _( ge)k,k+1 [6]

Pour les autres sections du filtre (1<ksn-1) :

‘Jk,k+1 — 1 ;
Za OO
tan’ 8, (I iu 2
M, = 1| Tk 8
k,k+1 4 ( Za j [ ]
J +!
e hza(M e +%J 9]
J +]
ook h'za{M o _%j [10]

On définit un paramétre de liberté sans dimension h permettant d'ajuster le niveau
d'impédance des différentes sections de lignes couplées. Ce paramétre possede une valeur
théorique permettant de fixer des niveaux d'impédances proches de 50 Q, cette valeur est

donnée par l'expression suivante :

h= 1 [11]

2
tang, N Jo
2 Z

a
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ANNEXE C : SYNTHESE DU FILTRE COMBLINE

i
Dt
0

AQg/4

—
.||_(
|

—

T [

In Out

Figure A.3 : Filtre combline

Soit 6, la longueur électrique du résonateur a la fréquence centrale, w la bande
passante du filtre, € la permittivité absolue du milieu de propagation et & la permittivité
relative, il faut déterminer les admittances normalisées caractéristiques (Y4/Y,) permettant
d'obtenir un coefficient de qualité a vide optimal du résonateur. Au méme titre que h, les
parametres Y apparaissent comme un degre de liberté pour cette synthése [1]. Une fois ce

parametre choisi, il suffit de déterminer :

b E. cotg, +6,.csc 6, ]
- Y, 2
alj=Ln a
wh
Gn__ Y 2]
Ya gO gl
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b,

Wi

C-:'Tn —_ Ya
Ya g n* g n+l

[3]

[4]

Les capacitances normalisées par unité de longueurs des résonateurs sont alors :

- Pour les transformateurs d'entrée et de sortie :

C, _3767Y, |, Gy
Ya

£ Je

C,.a _ 3767, (1 GTnj

£ \/Z'_Ya

- Pour les résonateurs 1 et n :

& :—376'7'Ya ] &—1+i—i_taneo +&
e Je 1Y, Y, Y, £

C, _ 3767y, (Yi 14 Gn _Jna
&

N S

a a a

C
.tanHOJ +—
£

- Pour les autres résonateurs :

C.

J

c _376.7Y,

€ j=2,n-1 \/Z

Y, J. 3
.(Y—a*—\’{—“.taneo —%.tanHOJ

a a a

Les valeurs des capacitances mutuelles par unité de longueur sont :

C, _3767Y, C,

£ \/Z £
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Cona _ 3767Y, C,,

£ \/z £

C

j.j+1
£

_3767Y, [J

j=Ln-1 \/Z

;“1 .taneo]

a

Les valeurs des charges capacitives sont :

S

csl =Ya'£ cotd,
i=Ln Y wo

i
a
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ANNEXE D : SYNTHESE DU FILTRE INTERDIGITE

Out

|n n+]

Ag/4

(@)

Figure A.4 : Filtres interdigités : (a) n pair et (

Les équations de synthése pour un tel filtre sont [1] :

k k+1

a

k k+1

K=0.n V gn+l

2
kk+1 tan 9
k=1.. n—l
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M, :Ya.[%\/ﬁuj [4]

Jnn+1
Z =Y, Y— h+1 [5]

Comme pour les syntheses précédentes, h est un paramétre de liberté sans
dimension permettant I'ajustement des niveaux d'admittance des résonateurs.

Les valeurs normalisées des capacitances par unité de longueur sont alors données
par les équations suivantes :

- Pour les transformateurs d'entrée et de sortie :

C, 3767Y
=22 (2v,-M,) 6]

~o
e e

(2v,-M,) [7]

- Pour les résonateurs 1 et n :

2

&:3767 Ya—l\/|1+h_Ya %+[h] +N12_ﬁ [8]

£ e 2 A Y,
Joma ) J

& _ 376.7' Y.-M_+hy, tang, o Jnen | N - n-1n ]

e e 2 Y, Y,
- Pour les autres résonateurs :
J J

C _3r767 NY,d Ny + Ny - k-1k _ Ykk+ [10]

€ j=2.n-1 \/Z ’ YA YA

Enfin les capacités mutuelles normalisées par unité de longueur sont :
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C,, _ 3767
So M, -Y [11]
< \/Z ( 1 A)

Cona _ 3767
nn+l _ M. =Y [12]
e e MY

Ciin - 376.7hY, ( ‘]k,k+1j [13]
€ k=1.n-1 Vér Ya
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ANNEXE E : TECHNOLOGIE MEMBRANE -
PROCEDE TECHNOLOGIQUE

Etape Opération Produit Epaisseur Description

1 Nettoyage Pyranha H,0,/H,SO, puis HF

2 Oxydation le substrat Si (O 0.8 pm Réalisation la
membrane

3 Déposition LPCVD Si3 4Ny 0.6 um

4 Déposition PECVD SiOg7Ng 7 5um

5 Métallisation pleine plaque Ti/Au 100/500 nm | Réalisation les
conducteurs

6 Dépot et photolithographie résine AZ 4562 10 um métalliques

7 Electrolyse Au 2.4 um

8 Enlévement résine AZ 4562 | acétone

9 Dép6bt et photolithographie résine 5214 (lift-off) 2.8 um

10 Gravure chimique Ti/Au -KI+12 100/500 nm

- Buffer HF

11 Enléevement résine AZ 5214 | acétone

12 Dépot et photolithographie résine AZ 1529 pour 2.7 um Réalisation les

combler trous ponts a air
13 Dép6bt et photolithographie résine AZ 1529 2.7 um
sacrificielle
14 Métallisation pleine plaque Au 100 nm
15 Electrolyse pleine plaque Au 2.9 um
16 Dépot et photolithographie résine AZ 1529 2.7 um
17 Gravure chimique Au Kl +12 3 um
18 Collage wafer support PLP100 Libération de
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19 Dép6bt et photolithographie résine Shipley 18 um la membrane
face arriere

20 Gravure plasma SiO, + CF,+ 0O, 1.4 um
Si; 4N, face arriere

21 Gravure plasma Si face SF¢ et C4F5
arriere

22 Décollage 2 wafers + Acétone + AZ100 Libération
enlevement de résines remover

23 Séchage sécheur CO, super

critique
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ANNEXE F : TECHNOLOGIE BCB SUR SI -PROCEDE

TECHNOLOGIQUE

Etape Opération Produit Epaisseur Description
1 Nettoyage Pyranha H,0,/H,SO, puis HF
2 Métallisation pleine plaque Ti/Au 50/50 nm Réalisation la
masse
3 Electrolyse pleine plaque Au 1.9 um métallique
4 Dép6bt et photolithographie résine négative 20 pm Réalisation les
vias
5 Electrolyse Au 20 pm
6 Métallisation pleine plaque Ti 30 nm Déposition
BCB
7 Dépot et photolithographie BCB 20 pm
8 Métallisation pleine plaque Ti/Au 100/200 nm | Réalisation les
conducteurs
9 Dépot et photolithographie Résine AZ 4562 10 um métalliques
10 Electrolyse Au 2.7 um
11 Enlévement résine AZ 4562 | acétone
12 Dépot et photolithographie résine 5214 (lift-off) 2.8 um
13 Gravure chimique Ti/Au - Kl + 12 100/200 nm
- Buffer HF
14 Enlévement résine AZ 5214 | acétone
15 Métallisation pleine plaque Ti 50 nm Déposition la
couche
16 Dép6bt et photolithographie résine AZ 1529 2.7 um diélectrique sur
électrodes du
17 | Gravure Ti Buffer HF 50 nm MEMs
18 Enlévement résine AZ 1529 | acétone
19 Dépot PECVD SizN,4 400 nm
20 Dépot et photolithographie résine AZ 1529 2.7 um
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21 Gravure plasma SisN4 CF,-0, 400 nm
22 Enlévement résine AZ 1529 | acétone
23 Dépbt et photolithographie résine AZ 1529 pour 2.7 um Réalisation la
combler trous partie mobile
du cantilever
24 Dép6bt et photolithographie résine AZ 5214 1.5 um
sacrificielle
25 Dépot et photolithographie résine AZ 5214 1.5um
sacrificielle
26 Métallisation pleine plaque Au 100 nm
27 Electrolyse pleine plaque Au 1.9 pm
28 Dép6bt et photolithographie résine AZ1529 2.7 um
29 Gravure chimique Au Kl +12 2 um
30 Enlévement tous de résines | acétone + AZ100 Libération
remover
31 Séchage sécheur CO, super
critique
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Résumé

Avec I'émergence d’'applications aux fréquences millimétriques et sub-millimétriques telles que
les communications inter-satellites, les réseaux de communications haut débit, les radars anticollision
ou l'imagerie micro-onde, nous sommes confronté aux exigences liées a ce domaine de fréquence.
Ces exigences se reportent sur les aspects performances électriques des systéemes d'une part, et
d’autre part sur les technologies mises en ceuvre pour leur réalisation. En effet, avec 'augmentation
sans cesse grandissante du nombre d'utilisateurs du spectre de fréquence, la sélectivité des
composants est un paramétre essentiel. Cette sélectivité va contraindre les performances des
dispositifs en termes de pertes, de bande passante, de réjection hors bande, notamment pour les
filtres qui constituent I'une des briques de base les plus présentes dans les systémes actuels. De plus,
ces systéemes doivent s’adapter a plusieurs standards de télécommunication. Afin de répondre a cet
aspect multinorme tout en réduisant les codts de production, on assiste a la multiplication de fonctions
reconfigurables en fréquence. Enfin, dans cette gamme de fréquence le niveau de précision
technologique doit étre en rapport avec les faibles longueurs d’onde mises en jeu.

C’est dans ce contexte que s'inscrivent ces travaux de recherche dont I'objectif est de réaliser des
fonctions agiles en fréquence en bande millimétrique exploitant les potentialités des filieres Micro

Electromécaniques (MEMS RF) sur Silicium.

Ces travaux s’articulent autours de trois axes : technologie, topologie et synthese. Dans un
premier temps, nous explorons les potentialités des différentes filieres technologiques sur silicium vis-
a-vis de la réalisation de fonctions passives en bande millimétriques. Compte tenu de ses bonnes
performances électriques nous mettons en évidence l'intérét de la filiere TFMS (Thin Film Microstrip)
sur BCB (BenzoCycloButhéne) tant pour la fonction de filtrage que pour la conception de MEMS-RF.

La deuxiéeme partie de I'étude traite de la mise en ceuvre de nouvelles topologies de filtres
accordables en fréquence dont les performances électriques sont conservées sur une large gamme
de fréquence. En effet, les limitations de I'excursion en fréquence sont généralement liées a la
dégradation progressive du niveau d’'adaptation des que I'on s’écarte de la fréquence nominale. Une
solution consiste donc a développer des topologies auto-adaptatives pour lesquelles nous proposons
des synthéses permettant de déterminer tant la valeur des composants assurant I'agilité en fréquence

que leur position dans le circuit.

La derniére partie est consacrée a la mise en ceuvre d'un MEMS-RF répondant aux exigences
de la gamme de fréquence a savoir rapidité de commutation, répétitivité des performances. La
topologie étudiée est un cantilever a contact ohmique dont les temps de commutation sont de 'ordre
de quelques microsecondes. Cette topologie a été mise en ceuvre pour une la conception de filtres
accordable de la bande W (94 GHz) a la bande V (60 GHz).

Mots clés

Filtre planaire - Filtre reconfigurable - MEMs RF - Nouvelle topologie de filtre - Synthése - Technologie

silicium



