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“Men of science have made abundant mistakes of every kind; their knowledge has improved
only because of their gradual abandonment of ancient errors, poor approximations, and
premature conclusions.”

George Sarton

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 4
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Remerciements

Je tiens premiérement a remercier Stéphane Bila, Bernard Jarry et Thierry Monédiére pour
avoir initié ces travaux sur lesquels repose ma these.

Une avalanche de remerciements a I'ensemble des membres du jury qui ont examiné
scupuleusement I'ensemble de mes travaux. Merci donc a Christian Person pour sa
présidence de mon jury de thése. Et aussi deux grands mercis a Anthony Ghiotto et Christophe
Delavaud qui ont porté la charge de rapporteur de ce manuscrit.

J'adresse de nouveau des remerciements a Stéphane Bila pour sa charge d’encadrant
principal au cours de ces travaux. J’en profite pour remercier un encadrant de 'ombre, Aurélien
Périgaud, qui m’a appris une bonne partie des compétences et du savoir professionnel dont
je dispose aujourd’hui et qu’un jeune docteur se doit d’avoir. Mes remerciements a David
Martinez et Fabien Seyfert qui ont été les pivots mathématiques de ce projet. Un chaleureux
merci a Francgois Torrés et Faycel Fezai, les antennistes de la bande, pour leur bonne humeur
et leur didactique.

Un immense merci aux secrétaires qui m’ont accompagné tout au long de ces travaux et sans
lesquelles aucune thése ne verrait le jour : Marie-Laure Guillat et Marie-Claude Lerouge !

Que serait cette page de remerciements si jen oublais les maitres qui m’ont amené la ou j'en
suis ? Mes premiéres pensées vont ainsi vers Nicolas Delhote qui, lorsque je résolvais mes
premiéres équations a I'lUT, a su me donner I'envie d’aller plus loin, d’en savoir plus,
d’experimenter. Je n’oublie pas non plus Olivier Tantot qui a fait de son mieux pour m’éviter
les affres du rattrapage en m’indiquand les « années charniéres ». Ce fut un échec mais la
lecon fut retenue ! Quelques coups de colliers plus tard, j'ai été plus qu’heureux d’avoir pu
faire partie de I'’équipe d’'une personne rayonnant (et non pas irradiant) cette chaleur humaine
qui fait maintenant trop souvent défaut. Je souhaite, pour finir, remercier Serge Verdeyme qui
a déja mis sur la paille plusieurs entreprises de matériels pédagogiques en développant sa
méthode de « visualisation de champs électromagnétiques au sein de guides cylindriques et
rectangulaires a 'aide de corbeilles a papier et de cartons de ramettes ».

Je remercie 'ensemble des camarades que j'ai pu rencontrer au cours de cette thése et ils
sont nombreux ! Tout d’abord, merci a Pierre Leclerc qui m’aura fait le plaisir d’étre mon
camarade tout au long de nos études supérieures. Ce qui s’est avéré au début étre un
formidable créditeur en cigarettes s’est révélé au final bien plus que ¢a ! Un grand merci a
Erwan Capitaine, le troisieme larron qui nous a permis de relever I'association SigmaDocX
tout en étant le gardien inflexible de cette derniére! Les cafés/babyfoot d’aprés-manger
accompagné de Arnaud Délias, Nicolas Jolly, Paul Leshauris, Yoan Marchives et Etienne
Tartaret resteront de trés bons souvenirs bien que je n’aie toujours pas réellement progressé
dans le domaine. Un petit coucou a Richard Bézin, Evans Bohl, Jean-Christope Deneuville et
Nicolas Pavie qui nous avaient bien dit de « pas faire de thése » ! Je n'oublie pas les rélistes
de MACAO (Thibault Charlet, Anthony Delage, Joseph De Saxcé, Julien Georges et Etienne
Laplanche le MJ) avec lesquels les weekends de la fin m’ont semblé moins moroses. Je sais
que j’en oublie mais si je me mets a citer tous les membres des parties de dourak ou de tarot,
on est pas sorti ! Quoigu’il en soit, sachez que je vous remercie tous. Vos passages a mes
cbtés au cours de ces quelques années auront fait partie des bouffées d’oxygéne qui m'ont
permis d’aller au bout de mes études universitaires.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 5
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Je remercie mes parents pour la qualité éducative et affective qu’ils ont pu me fournir pour me
préparer au mieux a I'avenir. J'ai 'impression que c’est pas trop mal réussi quand méme ! Je
remercie chaudement ma sceur qui m’a permis de garder le cap et rester un grand-frere
modéele. Je n’aurais pas assez de mot pour remercier ma compagne Axelle Tintignac qui tout
au long de ces années s’est révélée étre : un soutient patient et obstiné, une mére incroyable
et un formidable « phare dans la tempéte » | Merci a mes grand-parents, Georges et Fernande
qui m’auront permis de passer la mauvaise passe physique de la terminale. Il semblerait que
cela ait été plutot profitable ! Tant que je suis dans la section famille, je fais un coucou a mon
fils qui m’a montré qu’il y avait plus fatiguant qu’une thése mais aussi tellement plus...

Un merci gargantuesque aux Lalilulelo ! lls se reconnaitront. Merci pour les coups de pieds au
cul, le soutient, les messages, les soirées, les trolls... Merci d’étre la, merci d’étre vous !

Un grand merci au CROUS de Limoges, et particulierement a M Bernier, qui m’a permis
d’effectuer mes études sereinement pendant toutes ces années !

Merci a 'ensemble des personnels médicaux qui m’ont permis de tenir physiquement le coup
durant 'ensemble de cette thése.

Je terminerai par remercier mes dealeurs de drogue personnels, les vendeurs de la librairie
Page et Plume : Florence, Ludo et Vincent. Merci de m’avoir filé des petites cartouches de
plaisirs qualitatives tout au long du trajet !

A tout ceux que joublie parce qu'il est encore trop tard lorsque j'écris ces lignes mais qui se
reconnaissent ici : merci.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 6
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Droits d’auteurs

Cette création est mise a disposition selon le Contrat :
« Attribution-Pas d'Utilisation Commerciale-Pas de modification 3.0 France »
disponible en ligne : http://creativecommons.org/licenses/by-nc-nd/3.0/fr/

@030

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Table des matiéres

] (0o [8 e 1o o PP 22
Chapitre I. Les systémes de réception, co-conception et co-intégration............................... 25
I.1. Réception des ondes radio€lectriQUes ..........coooeiiiiiiiiiiiicce 25
I.1.1. Les premiers systemes de réCeption ..........ccuvveeeieeiiiiiiiiiiieeee e 25
1.1.2. Le récepteur superh@terodyne............cocooiiiiiiiiiiie e 26
[.2. Réception du signal : antenne ..........coooiiiiiiiii i 27
I.2.1. Caractéristique de rayonnement : efficacité totale et de rayonnement.................. 27
[.2.2. Sélection et €tat de A ... ..o e 28
1.2.2.1. Elément rayonnant seul : antenne PatCh..............cocoooeioeeceeeeeeeeeeeeeeeeen. 29
[.2.2.2. RESEAU d'aNtENNES........eeiiiiiiiiiieie e e e e 30

1.3. Filtrage du signal : filtre d’antenne.............oooi i 31
1.3.1. Filtres microondes : g&NEralites .............coouiiiiiiiiii e 32
1.3.2. Sélection et état de I'art .........oooiiieiiii e 33
G T2 R o 11T o] F= T F= T =T S P 34
[.3.2.1.1. Résonateurs demi-ONde...........cccuuuiiiiiiiiiiiiieeee e 34
1.3.2.1.2. Résonateurs quart d’'ONde..............uuuuuiiiiiiiiiiiiiiiiieieieeeeeeeee e e e e e eeeeees 35
1.3.2.1.2.1. Filtres a structure interdigitale ...........ccccoooiiiiiiiiiiii, 35
1.3.2.1.2.2. Filtres quart d’'onde : autres eXemples .........ccccceeveiiiinnnnennneenniinnnnnnns 36

[.3.2.2. FIrES SIVV ...ttt e e e e e e e e e e e e e 36
1.3.2.2.1. Guides d’ondes en technologie SIW.............ueviiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeee 37
1.3.2.2.2. Eat @ PAIt.....c.oeeceeeeeeeeeceeeeeeeeee e 39
1.3.2.2.3. Vers des applications plus intégrables...............cevevevieiiiiiiieiiieeiieeieeeeeeeee, 40
1.3.2.2.3.1. Mode parti€l........cccoeiiiiieiieeee e 40
[.3.2.2.3.2. GUIAES IrEPIIES ... 41
[.3.2.2.3.3. GUIAES @ NEIVUIE......eeiiiiiiiiee ettt e e e e e e 42

I.4. Amplification du signal : amplificateur d’entrée ...........cccoooiiiiiiiiiiiiiiis 43
1.5. Co-conception, Co-iNt&gration..........c.oooiiiii oo 44
1.5.1. CO-CONCEPLION ...ttt e e e e e e e e e e e e e e e nasrees 44
1.5.2. Co-INtEGration ......ooooviiiiiiiieeee 45
1.5.3. Exemples d’applications .........cooovvviiiiiiiiiiii 46
1.5.3.1. Combinaison amplificateur-antenne...............eevvviiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 46
1.5.3.2. Combinaison filtre-antenne..............oooiiiiiiii e 47
1.5.3.3. Combinaison filtre-amplifiCateur ..............oeeeeiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 49
NSRRI O g F= 11 g [N ot ] 101 o] 1= (= P 50

[.6. AXES ATEIUTES ...ttt e e e e e e e e e e e e et r e e e e e e e e ann 51
Chapitre Il. Synthése et réalisation de fonctions de filtrage ........................c, 53
[1.1. Rappel théorique, le quadripdle............ccooiiiiiiiiiie s 53
[1.1.1. Rappels surles parametres S...........oooooioiiiiiiiiiii e 54
[1.11.2. Fonction de transfert et de réflexion ...........ooooeiee i 54
[1.1.3. Fonction de filtrage .........ooeeeiiiiiieee e 55
[1.2. Fonctions de transfert typique ........cooooi oo 57
[1.3. Matrice de COUPIAQE .......coooiii oo 57
Il.4. Transformations des matrices de couplage : changement de topologie ..................... 60
IR g O (] = 11 1 PP 60
11.4.2. Topologies a COUPlagESs CrOISEES. .........cceiiiuuriiiiee e e ettt e e 62
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 8

Licence CC BY-NC-ND 3.0



[1.4.2.1. Matrice contenant des tripletS...........uuvueiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 62

[1.4.2.2. Matrice contenant des qUadruplets ..........eeeeeiiiiiiiiiiiiiiceeeeeeeeeeeeeeeee e 63
[1.4.2.3. Autres topologies USUEIIES............euvriiiiiiiiieiiieeieeieeeeeeeeeee e 64
11.4.2.3.1. Topologie en fIEChE...............uuiiiiiiiiiiiiiiiiee e 64

1R e T2 e o o] [o o | L= TN =T o] == T 65
[1.4.2.3.3. Topologie tranSVErSale............uuuuviuiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeee e ee e e eeeeeeeeeeeeees 66
11.4.2.3.4. Topologie extended-bOX .............uuuiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeieeeeeeeeeeeee e 66

[1.5. De la matrice de couplage au filtre phySiqQUE.........cccoiiiiiiiiiiii s 67
11.5.1. Point de départ : matrice dénormalisée ............ccccccooeiiiiii 67
11.5.2. Couplage inter-résonateur .........cccccoviviiiiiiii, 68
1R T2 IS o [ L= e [ oo 1H ] o] =T [T 69
[1.5.2.2. Application auX trHPIetS...........uuuiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeee e 71
11.5.3. Couplage asynChrone ............oouvvviiiiiiiiiiiie e, 72
[1.5.4. COUPIAGE QUX @CCES ....eeeeiiieeeiiiiiiiiiiie e e e e e et e e e e e e et e e e e e e e s s e e e e e e e e ennnneeees 72
I1.6. Optimisation de la structure a 'aide des matrices de couplage ...........cccceecuurrrrrnnnnnns 73
11.6.1. Presto : identification des matrices de couplage............cccccc, 73
11.6.2. Méthode d’optimisSation ..., 74
11.6.3. Variations des paramétres de design ... 74
11.6.4. Circuit électrique équivalent...........ccccccovviiiiii 75
[1.6.4.1. MOAEIE INItIAl......c e e e e 75
11.6.4.2. Problématique de largeur de bande passante.........ccccccvvevvvevieiiieiieeieeeeeeennenn, 77
11.6.5. Boucle d’optimisation ............coovvviiiiiiiii 79
2 @7 o [0 1o ) o PSP RPRPR 80
Chapitre Ill. Fabrication de filtres multicouches .............cccco 83
[11.1. Technologies MUItICOUCNES ..........ccoooiiiiiiiii e 83
[11.1.1. Applications aux dispositifs PasSifS...........ccccuereiieiiiiiiiiiiieee e, 83
[11.1.2. Substrat organique : technologie séquentielle ................ccoeeeeiiiiiiiiiieeee e, 84
111.1.3. Substrat céramique : technologie LTCC ..., 85
[ll.2. Tentative de réalisation industrielle d’un prototype .........cccooeiiiiiiiiiiiiiiiiis 86
[11.2.1. Problématique d’€paiSSEUF ...........eeeiiiiiiiiiiiiieeee et 86
[11.2.2. Solution retenue : prototypage interne............ccccoooviiiiiieieee e, 87
[1.3. Essais préliminaires.........coooooiiiiiiiii i 87
[11.4. Améliorations teChnNOIOGIQUES.........ccooiiiii i 89
[11.4.1. Métallisation par dépét autocatalytique de cuivre ...........ccceeeeeviiiiiiiiiiie e, 89
[11.4.1.1. Mécanisme de d€pOSitioN.............uuiiiiiiiiiiiiiieiiieieieeeeee e e e e e e e 90
[11.4.1.2. Paramétres extérieurs de contréle du dépodt ...........coovviviiiiiiiiiiiiiiieeiiieeeeeeee, 90
[11.4.1.3. Premiére étape : la préparation ..............eeeeeiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 91
[11.4.1.4. Deuxiéme étape : activation de surface ...........oeevveveieeiiiiiiiiiiieiieeieeeeeeeeeeee, 92
[11.4.1.5. Derniére étape : métallisation...............eeeveviiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee e 92
[11.4.1.6. Avantages de cette Méthode.............ouvvviiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeee e 92
[11.4.2. Assemblage par microbilles d’étain ..........ccc.eeeeiiiiiiiiiii e 93
111.4.3. Assemblage : guide d’alignement ..., 94
1.4.4. Gravure deS PIECES ....coviiiiiiiiiiieeeeeeee e 94
[11.5. Application de la nouvelle méthode a la réalisation d’un filtre 3 poles ...........ccc.uueee. 96
[11.5.1. Protocole de fabrication détaillé................cooriiiieiiii e 96
[11.6. Prototype de filtre 3 pdles en ligne ........cccooiiiiiiiiiii s 98
A @7 e 0= o) o P SPOPPRRRPR 100
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 9

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Chapitre IV. Conception disjointe d’'une chaine de réception GPS/Galileo......................... 103

IV.1. Radionavigation par satellite : présentation et problématiques..............cccceeeinnnnen. 103
IV.2. Conception de 'antenne ... 106
IV.2.1. Spécifications de 'antenne..............oooooiiiiiiiiiec e 106
IV.2.2. Spécifications dU rES AU .............ueeeiiiiieiiieeeee e 107
IV.2.3. Dimensionnement des éléments du réSeau ............occvvveeeeeeiiiiiiiiiiceee e 107
IV.2.4. Etude de I'élément rayonnant de base ...........ccooveueoeeeoeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee, 108
IV.2.4.1. Analyse électromagnétiqQue...........coooeviieiiiiiiiiiiiiiii 109
IV.2.4.2. Circuit d’alimentation............ooooiiiiiiiii e 110
IV.2.4.3. Prototype r€aliSE€ .........oueeeiieiieieeeeeeeeeeeeeeeeeeee ettt 112
IV.2.4.4. Conclusion sur 'antenne SEUIE ............cccuuueiiiieieiiiiieee e 114
IV.3. Conception du filtre de réception multi-bande.............cooooiiiiiiiiiiiiicc, 115
IV.3.1. Chaine de réception CONCEINEE .........ccovveviviiiiiiiiiiieie e 115
IV.3.2. Spécifications du filtre ... 115
IV.3.3. Empreinte diSPonible ...........oooviiiiiiiiiiiiiiiieeee 116
IV.3.3.1. Intégration compacte de I'élément filtrant ...................ccccc 116
IV.3.3.2. Intégration globale de I'élément filtrant ............cc.ccco 116
IV.3.4. Synthése du filtlre ........oooviiiiiiiiieee 117
IV.3.4.1. Fonction de fillrage........cueeeeiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeee e, 117
IV.3.4.2. Performances technologiques NéCessaires .........c.ccccccvvveeiiieiiiiciccecceeeee 118
IV.3.5. EtUAES PrEIMINGIIES .........eveeeeeeee oo, 119
IV.3.5.1. Technologie de fabrication ... 119
[V.3.5.2. Sélection du SubStrat...........ooooiiiiii e 119
[V.3.5.3. Caractérisation du matériau ...........cccceeiiiiiiiiiiiiie e 121
IV.3.6. Dimensionnement du fillre ............oeeiiiiiiiii e 127
IV.3.6.1. Matrice de COUPIAQE.......euvmiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeee e 127
IV.3.6.2. Couplage inter-réSONAtEUN ...........ccoviiiiiiiiiiiiiiiiieeeee e 128
IV.3.7. Optimisation du filtre .........coooevriiiiiiiii 130
IV.3.8. Fabrication du filtre 10 ples 4 ZEroS..........covvvvviiiiiiiiiiiiiiee 132
IV.3.8.1. Adaptation de la simulation au protocole de fabrication............................. 132
IV.3.8.2. Prototype final de filtre 10 pbles 4 zéros semi-volumique.......................... 133
IV.3.9. Modéle de filtre alternatif en technologie stripline ..............cccccl. 136
IV.4. Amplificateur faible bruit.................cc s 141
IV.4.1. Spécifications du LNA ... e 141
IV.4.2. Caractéristiques de la PUCE ...........eeeiiiiiiiiiieie e 141
IV.5. CONCIUSION.....ceiii ettt e e e e e e s et e e e e e e e e nnsanneeeeaeeanns 142
Chapitre V. Conception conjointe d’'une chaine de réception GPS/Galileo ........................ 145
V.1. Adaptation de 'antenne ..o ———————— 145
V.1.1. Définition de la problématique ............ccccuvviiiiiiii i 145
V.1.1.1. EtUAES PréliMINGIreS. .......coeeeee e 146
V.1.1.1.1. Parameétres des lIgNES..........uuuuuiiuuiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeseessssessesssesssesseeereeeee. 146
V.1.1.1.2. Paramétres des réSonNateurs .........cccccvviiiiiiiieeee e 147
V.1.1.2. Synthése des filtreS.......oovviiiiiiiieeeeeeeeeeeee 148
V.1.1.2.1. Déphasage @ 'aCCES ............uuuuurruuirriiiiiiiiiiiiirireeirrsressseesresssrereeeeeeee———— 148
V.1.1.2.2. Modéle utilisé pour 'antenne.............ceevveieiiiiiiiiiiiieiiieeieeeeeeeeeee e, 150
V.1.1.2.3. FIltreS QENEIES......uuuiiiiiiiiiiiiiiitiiiiii ettt eessaessessssssssesseeseeeeees 150
V.1.1.3. Réalisation du filtre d’adaptation...........ccccccvvvviiiiiiiiiii 151
V.1.1.3.1. Modéles préliminaires............uuuueiiiiieiiiiiiiiieeeeeeeeeee e aa e 151

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 10

Licence CC BY-NC-ND 3.0



V.1.1.3.2. Modéles électromagnétiqQUES...........uueeeeeiriiiiiiiiiieiieieeeeeeeeeeeeeeee e 152

V.1.1.3.3. Adaptations de la méthode de conception ...........ccevvvvevvevieveiiieiieeeeenee. 154
V.1.1.3.3.1. LigNes SIMUIEES .........uuuuiiiiiiiiiiiiiiiiiietieee vt eaeeeseeeeeeeees 154
V.1.1.3.3.2. Modeéles circuits des filtres...........cccceeriiiiiiii e 155
V.1.1.3.3.3. Optimisation du modeéle CirCuit...............ccccuvvvrrriiriiiiiiiiiiiireeeeeeeeeeee, 157

V.1.1.3.4. Modéle électromagnétiqQUue ............eevieiiiiiiiiiiiiiiieeeieeeeeeeeeeeeeee e 159

V.1.1.4. Résultats d’adaptation............cccoovvviiiiiiiiii 161
V.1.1.5. Prototype et MESUIES ......ooveeiiieieeeeeeeeeeeeeeeee e, 164

V.1.2. Adaptation de I'antenne réseau.............ccceeeeeieiiiiiiiiiiiee e 165
V1,20, ANEENNE MESEAU.......eeiiiiiiieeee ettt e e e e e e e e e e e 165
V.1.2.2. Application du modéle précédemment développé...........cccooevveieiii. 165
V.1.2.3. Nouvelle solution de filtrage adaptatif........c.cccccovvveii 167
V.1.2.4. Conceplion dU filtre .......oeeeiiiiiiieeeeeeeee 168
V.1.2.5. Prototype et MESUIE.......cooiviiiiiieeeeeeeeeeeeeeee e, 170

V.2. Filtre résiduel associé a un amplificateur faible bruit (LNA) filtrant ................c......... 170
RV I I N 7N 1= o | PP 170
V2.2, Filtre r€SIAUEN .......ooieiiie et e e e e e e e e e ennes 172
V.2.2.1. Evolution du gabarit de filtrage.............ooveeeeeee oo 173
V.2.2.2. Optimisation de la fonction de filtrage........coooovvvvviiiii 174
V.2.2.3. Solution de filtrage en technologie SIW ... 175
V.2.2.4. Solution de filtrage alternative...............ooovvvviiiiiiiiii 178

RV T @7 o 11 1] o PR SOTPRSRPR 182
(@7 o [0 1= o o 1P ERPSPRSRRR 183
Références bibliographiqUES............ooooo i 185
Y ] 0= (= PRSP 201
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 11

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Table des illustrations

Figure 1 : Les dispositifs utilisés pour la premiére communication transatlantique. .............. 22
Figure 2 : Schéma fonctionnel d’'un récepteur radio sans amplification typique des débuts

des commuNiICations SANS fil. .......ooiiiiiii s 25
Figure 3 : Schéma fonctionnel d’'un récepteur superhétérodyne. ...........ccccoeeeeiiiiiiinnninnnnnnn, 26
Figure 4 : lllustration de la répartition de I'énergie apportée a une antenne. .............ccccuuue. 28
Figure 5 : Structures typiques d’une antenne patch rectangulaire. ............cccccceieiiiininnnnnnns 29

Figure 6 : lllustration de I'association de plusieurs éléments rayonnants ou réseau
(o = 10 1= o1 TS PRSPPI 31

Figure 7 : Exemple de diagrammes en présence de brouilleur avant/aprés traitement

= o F=T o) = 1| 1P 31
Figure 8 : Actions des différents filtres dans la chaine de réception superhétérodyne.......... 32
Figure 9 : Configurations d’un filtre a structure interdigitale : a) accés par couplage de
proximité, b) accés par couplage direCt............ooooviiiiiiiiiii 35
Figure 10 : Circuit imprimé de I'analyseur de spectre 9kHz - 2,1GHz Siglent SSA3021X
exhibant plusieurs filtres a structure interdigitale. ..............oovviiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeee e, 36
Figure 11 : Concept du filtre SIW présenté dans le brevet [50]. ......cccccooeiiiiiiiiiiiiiiiis 37
Figure 12 : Structure basique d’un guide d’onde SIW.........cccooiiiiiiiiiiii s 37
Figure 13 : Filtre balun 3 péles, accordable, en technologie SIW [95]........cccccciiiiinininnnnnnns 39
Figure 14 : Représentation schématique en gradient du mode fondamental a l'intérieur de
structure compléte (a), demi-mode (b), quart de mode (c) et huitieme de mode (d). ............ 40
Figure 15 : Concept de guide d’onde replié présenté dans [98]. .......ccccceeiiiiiiiiiniiiniinns 41
Figure 16 : Structures SIW repliées (a)en T et (b) en C114] ..., 41
Figure 17 : Concept de guide d’'onde a nervure présenté dans [120]. ........cccccceeeunrrnnrnnnnnnns 42
Figure 18 : Structure typique d’un guide SIW @ NErvure. ..........ccccoieeiiiiiiiiiiaaes 42
Figure 19 : Schéma fonctionnel d’un front-end RF congu de maniére classique................... 44
Figure 20 : Schéma fonctionnel d’un front-end RF réalisé par co-conception. ...................... 45
Figure 21 : Schéma du réseau d’adaptation reconfigurable avec 9 commutateurs proposé

Lo b= Es R [ G 45
Figure 22 : lllustration des répartitions technologiques dans une démarche de co-intégration.
............................................................................................................................................... 46
Figure 23 : (a) Prototype du systéme co-congu ; (b) Comparaison du gain obtenu par le
systéme dans les deux approches (bande ciblée : 3,1 GHz a 5,1 GHz).........ccoovvvvrrrrrrnnnnn. 47

Figure 24 : (a) Simulation du systéeme DRA-PA ; (b) Comparaison du gain obtenu par
I'antenne seule et le systéme avec et sans compensation (bande ciblée : 57 GHz a 64 GHz).

Figure 25 : Comparaison des dispositifs avec un version co-intégrée (a) et classique (b)....48

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 12
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 26 : Structure de I'antenne large bande a polarisation circulaire proposée. ............... 48

Figure 27 : Résultats comparatifs des deux méthodes : (a) rapport axial de 'antenne
classique, (b) rapport axial de I'antenne co-congue et (c) efficacité des deux antennes. ...... 49

Figure 28 : Prototypes réalisés avec des démarches (a) de co-conception et (b) classique. 50

Figure 29 : Résultats comparatifs pour les deux méthodes en (a) performances et (b)
1T TSP T4 =PSSOSR 50

Figure 30 : Dispositifs de réception en technologie CMOS totalement intégrés (a) [149] (b)

50 PR PPR 50
Figure 31 : Circuit d’'un quadriplle SIMpIle. .......cooiiiiiii s 53
Figure 32 : lllustration de la répartition d’énergie dans un systéme quadripéle. .................... 53
Figure 33 : Graphe de fluence du quadriplle............coooiiiiiiiiiiieice s 54
Figure 34 : Fonction passe-bande avec 4 pbles et 2 zéros de transmission : a) réponse en
module des parameétres S, b) racines des polyndbmes P, QetR. ...l 56
Figure 35 : Schéma équivalent électrique sans pertes pour n résonateurs. .............ccccuvveeee. 58
Figure 36 : Topologie de filtre présentant trois triplets. ........cooooiiiiiiiiiicii, 63
Figure 37 : Topologie de filtre présentant deux quadruplets. ..........cccccoiiiiiiiiiiiiiiiciciis 64
Figure 38 : Filtre 6 pbles présentant 2 zéros de transmission placés symétriquement. ........ 64
Figure 39 : Matrice en fleche correspondante a la réponse. Le placement des couplages
étant directement responsable du nom donné a cette matrice. ..., 65
Figure 40 : Topologie en fleche associée a la matrice présentée en Figure 39..................... 65
Figure 41 : Matrice repliée correspondante a la répoNnSe. ........ccccceeeeiiiiiiiiiiaaes 65
Figure 42 : Topologie repliée associée a la matrice présentée en Figure 41. ........cccccuvvnnnees 65
Figure 43 : Matrice transversale correspondante a la réponse. .......cccccccceceinnnnnnnennniinnninns 66
Figure 44 : Topologie transversale associée a la matrice présentée en Figure 43................ 66
Figure 45 : Matrice de couplage associée a la réponse présentée en Figure 38. ................. 67

Figure 46 : Topologie dite « extended-box » associée a la matrice présentée en Figure 45.67

Figure 47 : Couplage de deux cavités cylindriques métalliques sur les modes TEo11 et TEo12.

............................................................................................................................................... 69
Figure 48 : Réponse en parameétre S d’une structure dans laquelle se couplent deux
(TS0 0 F= 1 (=0 PSPPSR 69
Figure 49 : Distribution du champ électrique qui s’établit lors du couplage de deux lignes
triplaques : (a) pour le mode pair et (b) pour le mode iImpair. ............ceeveeeieeieiiiieeiiieeieeeeeeeee, 70
Figure 50 : Répartition du champ électrique pour les modes impair et pair affichée par un
logiciel de simulation électromagnétique (ANSYS HFSS). ..., 71
Figure 51 : Position du zéro dans une réponse en paramétres S en fonction du signe du
couplage entre les résonateurs (1) € (3). v 71
Figure 52 : Réponse typiquement observée dans le cas d’'un couplage asynchrone. ........... 72
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 13

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 53 : Méthode analytique permettant de déterminer la valeur du couplage a un acceés.

............................................................................................................................................... 72
Figure 54 : Modeéle circuit d’'une fonction 5 pbles 2 zéros construit sous ADS. ..................... 75
Figure 55 : Fonction mutuelle inductance d’ADS. ..........ccoo oo 76
Figure 56 : Réponse en paramétres S obtenue par le circuit électrique équivalent............... 76
Figure 57 : Réponse en paramétres S obtenue par le circuit électrique équivalent avec une
Prise €n COMPLE AES PEIES. ...oiiiiiiiiiii e e e e e e e e s e e e e e e e eeeaana e s eeeaaeeennes 77
Figure 58 : Réponse en paramétres S en corrigeant la bande passante relative. ................. 77
Figure 59 : Circuit pour I'optimisation d’un filtre 6 pbles présentant tous les couplages
possibles entre 1es réSONAatEUIS...........oooviiiiiiiii e, 78
Figure 60 : Synoptique de la conception de filtres physiques optimisés. ..........cccccceevrvnnnnnnes 80
Figure 61 : Lignes de transmission triplaques et topographie des champs

2] [ et o] g g = To [ a =T (o [U L= T 83
Figure 62 : lllustration du procédé d’assemblage avec deux couches de substrat organique.
............................................................................................................................................... 84
Figure 63 : Vues en coupe de réalisations en technologie séquentielle. ...............ccccuvvnnnnnnnes 85
Figure 64 : lllustration du procédé de fabrication LTCC..........ccoiiiiiiiiiiiies 86
Figure 65 : Vue en coupe de réalisation en technologie LTCC...........ccccoiiiiiiiiiiiiiiiniiiinnns 86
Figure 66 : Modéle du premier prototype (ANSYS HFSS). .....ccoooiiiiii, 88
Figure 67 : Fabrication du prototype étape par étape : (a) gravure, (b) percage et découpe,
(c) assemblage, (d) dépdt d’'une couche de laque argent, (e) mesure. ................coeeeeeeeee. 89
Figure 68 : Filtres volumiques plastiques en bande Ku et Ka métallisés par dépbt

W) Coloz= 1 ez 1Y o (U LYo LI NNV T 90

Figure 69 : Banc de manipulation utilisé pour réaliser le dépdt autocatalytique de cuivre..... 91

Figure 70 : Piéces obtenues aprés un dépdt autocatalytique de cuivre. Les tranches des
substrats découpés en amont présentent bien une métallisation de cuivre.........ccccccceeee.. 93

Figure 71 : Vue a travers le microscope en temps réel de la machine pick-and-place.......... 94

Figure 72 : Vue au microscope numérique d’une gravure réalisée pour I'implantation d’'une
puce d’amplification faible bruit. ...........ccccoooii i, 95

Figure 73 : Piéce gravée incluse dans une empreinte créée en substrat bas colt (FR-4). ...95

Figure 74 : Photographies du prototype de filtre 3 pOles réalisé. ...........cccccoeenennninnnnnnns 98
Figure 75 : Comparatif entre la simulation issue de ANSYS HFSS (en pointillés) et les
mesures (en traits pleins) du filtre 3 pbles enligne...........ccccc 99
Figure 76 : Mesures dimensionnelles du prototype avant assemblage : (a) au niveau des
acces et (b) de la couche contenant le plot capacitif. ... 100
Figure 77 : lllustration du principe de fonctionnement du systéme de positionnement par

7= 1 (= |1 (= RO 103
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 14

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 78 : Répartition des bandes de fréquence GNSS pour 3 standards : GPS, GLONASS
L= =1 1= o PRSP 104

Figure 79 : Présentation du concept d’antenne multi-bande avec un seul toit rayonnant.... 108

Figure 80 : Réponse en parameétres S simulée pour 'antenne seule. ..........cccoceeiiiiiinnnnnn. 110
Figure 81 : Empreinte simulée avec CST-MWS du circuit d’alimentation. ........................... 111
Figure 82 : Adaptation et taux d'ellipticité dans I'axe du systéme antenne-coupleur simulé
(S11 & AR ) et e e e e e e e et e e e e e e e e annrraneeeaeeaaas 112
Figure 83 : Directivité (D), gain réalisé (G.,) et efficacité totale (Eff Tot) du systéme antenne-
(oTo 1] o] L=TUT =10 01U ] L YRR UPPPRPR 112
Figure 84 : Photos du prototype réalisé de I'antenne seule et de son circuit d’alimentation.
............................................................................................................................................. 113
Figure 85 : Coefficient de réflexion en entrée du systéme (mesure/simulation). ................. 113
Figure 86 : Taux d’ellipticité du systéme antennaire (mesure/simulation). .......................... 114
Figure 87 : Efficacité simulée et mesurée dans la bande basse et haute. ........................... 114
Figure 88 : Schéma fonctionnel de la chaine de réception dans le cadre de la conception

Lo 115 [o] 1oL LTRSS PPPPUPPPPPRR 115
Figure 89 : Volume disponible dans le cadre de la premiére approche. ............cccceeeeennnnnn. 116

Figure 90 : Volume disponible avec la seconde approche : (a) volume total, (b) volume pour
un filtre. (Schématisation non al'échelle) ... 117

Figure 91 : Topologie en triplets permettant 'implémentation d’'une fonction 10 pdles et 4
P4 (0T 0 Lo =11 (o] o PP 118

Figure 92 : Topologie « extended-box » permettant I'implémentation d’une fonction 10 péles

€1 4 ZEros de FEFIEXION. .......eiiii e e 118
Figure 93 : Parameétres S idéaux du filtre pour un facteur de qualité (Qo) de 300. .............. 119
Figure 94 : Résonateur SIW unitaire avec plot capacitif. ..o, 120
Figure 95 : fo et Qo en fonction des dimensions du plot capacitif. ...........ccccoccciiiiiiiiinnnnnee. 120
Figure 96 : Composition du substrat métallisé fourni par le constructeur. .............ccccc........ 121
Figure 97 : Topographie des champs électrique dans le cas (a) d’'une ligne coplanaire et (b)

d’'un résonateur en anneau pour la caractérisation d’'un diélectrique multicouche. ............. 122
Figure 98 : Parameétre S»1 obtenu pour un résonateur en anneau sous-couplé................... 123

Figure 99 : Capture d’écran des résonateurs congus pour la caractérisation des substrats de
(a) 0,635 mm et de (b) 2,54 MM d’€PaiSSEUN. ........ccceeeiiiiieieiee e, 123

Figure 100 : Photo des deux prototypes réalisés : a gauche le modéle a 2,54 mm
d’épaisseur et a droite celui @ 0,635 MM. ...ooooiiiiiiiiiiieeeee e 124

Figure 101 : Mesure dimensionnelle en profondeur du prototype de 2,54 mm d’épaisseur.124

Figure 102 : Mesure dimensionnelle sur le plan (X, Y) du prototype de 0,635 mm
Lo =T 0T 17T U PP P PP UPPPPPRR 125

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 15
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 103 : Capture d’écran des résultats d’'une simulation paramétrique sur la permittivité
du substrat (logiciel ANSYS HFESS). ..ooooiiiiieieeeeeeeeeee e, 126

Figure 104 : Diagramme de couplage issu de la matrice retenue..Erreur ! Signet non défini.

Figure 105 : Répartition des résonateurs pour : (a) un couplage positif vertical, (b) un

couplage négatif vertical et (c) un couplage positif horizontal........................cl 129
Figure 106 : Valeurs des couplages normalisés en fonction de variations géométriques de

(o0 1 o] = TP 130
Figure 107 : Modéle du filtre congu pour implémenter une fonction 10 péles, 4 zéros........ 130
Figure 108 : Parameétres S issus de la simulation (ANSYS HFSS)........ccoooiiiiiiiiiiiiiii, 131

Figure 109 : Modéle ANSYS HFSS du filtre 10 pbles et 4 zéros optimisé et prenant en
compte les parameétres de fabrication. ... 132

Figure 110 : Capture d’écran ANSYS HFSS de la réponse optimisée pour le filtre 10 pdles 4
zéros prenant en compte les paramétres de fabrication. ............ccccvvvvviiiiiiiiiiiiiiiiieeeee, 133

Figure 111 : Photographie des différentes couches du filtre 10 pbles 4 zéros optimisé pour la
fabrication aprés usinage et métallisation. ..............cccccuviiiiiiiiiiiiiii 134

Figure 112 : Photographie du filtre 10 pbles 4 zéros obtenu aprés I'assemblage des
différentes couches et la soudure des connecteurs SMA. ... 134

Figure 113 : Photographie du filtre 10 pbles 4 zéros obtenu aprés les mesures correctives.

............................................................................................................................................. 134
Figure 114 : Comparatif entre I'optimisation sans pertes issue de ANSYS HFSS (en
pointillés) et les mesures (en traits pleins) du filtre 10 pbles 4 zéros optimisé pour la

1= o] o= 1o o 1 SRR 135
Figure 115 : Affichage des réponses obtenues dans le cas des deux prototypes de filtre 10
Poles 4 zEros fabriQUES. ... 135
Figure 116 : Photographie d’une couche de la structure obtenue aprés un contrdle destructif.
............................................................................................................................................. 136
Figure 117 : Schéma fonctionnel de la solution alternative proposée............cccceeeeeiiicnnnne. 136
Figure 118 : Configuration recherchée pour 'assemblage des résonateurs........................ 137
Figure 119 : Capture d’écran ANSYS HFSS de la structure interdigitale stripline permettant
d’'implémenter une fonction 5 péles et 2 ZEros. ... 137
Figure 120 : Modéle permettant 'implémentation de deux fonctions de filtrage avec 5 pbles
et 2 zéros de transmissionNs AUPIEXEES. ......cooeviviiiiiiiiiiiieeieeeeeee e 138
Figure 121 : Résultat d’optimisation ADS pour la structure étudiée...............ccoeeiiieiiinnnnnn. 138

Figure 122 : Prototypes de filtres deux fois 5 pbles et 2 zéros de transmission fabriqués et
LTSS U= PRSPPI 139

Figure 123 : Meilleure réponse en paramétre S obtenue pour le prototype de filtre présentant

deux fois 5 pbles et 2 z&ros de transSmMISSION. ........covvviiiiiiiiiiiiiiiiee e 139
Figure 124 : Facteur de bruit du LNA en fonction de la température (données issues des

caractéristiques tECNNIGUES).......uuiiiiieieeeeeeeeeeeeeeeeee e 142
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 16

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 125 : Schéma fonctionnel de la chaine congue dans le cadre de la conception

Lo 15 o] 1oL TR P PP P PP PUPPPPRR 143
Figure 126 : Schéma fonctionnel de la chaine de réception dans le cadre de la conception
(o7o] a1 L0110 (=TSP PP UPPPPRR 145
Figure 127 : Lignes microruban et coplanaire étudi€es. .............cooeeiiiiiiiiiiiiiiciiccccccc, 146
Figure 128 : Réponse obtenue sur ANSYS HFSS pour le tracé de B(f) sur notre bande de
fréquence d’'intérét pour une ligne MICroruban..............ccuvvvvviiiiiiiiiiiiiiiiiee e 147
Figure 129 : Modéle de résonateur quart d’'onde simulé et réponse en paramétres S obtenue
(2 TSSOSO 148
Figure 130 : Circuit permettant la comparaison entre la simulation électromagnétique et une
réponse fidéle a la synthése réalisée avec un circuit.................ccccc 149
Figure 131 : Réponses en paramétres S pour le modéle simulé a gauche et le modéle circuit
= 0 [ (o (= RPN 149
Figure 132 : Réponses en phases déroulées a I'accés 1 pour les deux modeéles (a gauche) et
différence entre ces deux phases (A droite). .......cooevvivviiiiiiiiiii 149
Figure 133 : Modéle simulé pour le té de jonction .............oooooiiiiiiiii i, 150

Figure 134 : Circuit présentant 'ensemble des composants de la chaine visant a améliorer
Pefficacité de FantenNe. ... ... 151

Figure 135 : Résultats obtenus pour le circuit avec les fichiers générés mathématiquement.

Figure 136 : Résultats comparatifs de I'efficacité totale de I'antenne pour : I'antenne seule
(bleu), avec les fichiers générés mathématique (vert), les lignes et les filtres réalisés en
modeéle circuit (cyan) et une simulation circuit effectué sous CST (rouge). ..............o.......... 152

Figure 137 : Modéle électromagnétique de filtre d’adaptation en bande basse développé
sous ANSYS HFSS et réponse associée (en trait plein) comparée a celle du modéle
mathématique (POINLIIES). .....ooovviiiiiiei 153

Figure 138 : Modéle électromagnétique de filtre d’adaptation en bande haute développé sous
ANSYS HFSS et réponse associée (en trait plein) comparée a celle du modéle

mathématique (POINLIIES). ....cooovvviiiiiee 153
Figure 139 : Résultats obtenus pour le circuit avec les fichiers générés mathématiquement.
............................................................................................................................................. 154
Figure 140 : Circuit ADS pour tester 'antenne seule a gauche et réponse associée en
réflexion et efficacité @ droite..........ooeeeeiiiii i 154

Figure 141 : Modéle préliminaire de filtre d’adaptation. En bleu, 'encombrement disponible

pour un dispositif filtrant d’adaptation..........cccccco 155
Figure 142 : Modéle de filtre 2 pdles réalisé pour I'optimisation circuit. ...............ccccoeennei. 155
Figure 143 : Modéle de filtre 1 pdle réalisé pour I'optimisation circuit...............cccceeeiiennnne. 156
Figure 144 : Circuit permettant la comparaison entre les modéles circuits développés (au

centre) et les simulations électromagnétiques (a droite)...........oovvvvviiviiiiiiiii 156
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 17

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 145 : Comparaison des phases des modéles circuits et des simulations

2] [ et o] g g = To | a =] (e [U L= TP PP PUPPPRRR 156
Figure 146 : Comparaison des réponses en paramétres S des modéles circuits et des

simulations €lectromagnEtiQUES. .........euviiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeee e 157
Figure 147 : Circuit complet employé pour I'optimisation du systéme d’adaptation............. 158

Figure 148 : Résultats issus de I'optimisation ADS. A gauche, comparaison de I'efficacité
obtenue (rouge) par rapport a 'antenne seule (cyan) et a 'optimisation mathématique (bleu).
A droite, les réflexions obtenues sur les ports d’alimentation par rapport a 'antenne seule

(L= SOOI 158
Figure 149 : Circuit permettant de tester les simulations électromagnétiques..................... 158
Figure 150 : Efficacités obtenues avec les simulations électromagnétiques : par rapport a
I'antenne seule (a droite), par rapport a 'optimisation ADS (a gauche).............................. 159
Figure 151 : Modéle électromagnétique des filtres d’adaptation congus pour se brancher sur
uNn seul port de FanteNNE. ......oooovviiiiiieieee 159
Figure 152 : Modéle électromagnétique des filtres d’adaptation congu pour alimenter
'ensemble des ports de 'antenne...........coooovviiiiiiiiiii 160
Figure 153 : Réponse en parameétres S du modeéle électromagnétique affiché en Figure 152.
............................................................................................................................................. 160
Figure 154 : Modéle électromagnétique comprenant les filtres d’adaptation et le circut
d'accueil du COUPIEUN CIMS........oeeeeieeeeeeeeeeeeeeeee et e e e e e e e e e e e e e e e e e e e aaaaaaaaaas 161

Figure 155 : Efficacité totale de rayonnement simulée pour I'antenne seule (bleu), avec les
filtres réalisés par la synthése mathématique et avec le modéle électromagnétique des filtres

d’adaptation (rouge) sur chacune des trois bandes utiles (cyan)..........ccccccoeeeil. 162
Figure 156 : Efficacité minimum pour chaque bande utile avec et sans filtres d’adaptation.
............................................................................................................................................. 162
Figure 157 : Efficacité minimum en bord de bande pour chaque bande utile avec et sans
filtres d’adaptation. ... ————————————————————— 163
Figure 158 : Valeur moyenne de l'efficacité dans chacune des bandes utiles avec et sans
filtres d’adaptation. ... ———————————————————— 163
Figure 159 : Face arriére du prototype congu et en cours de mesure. ..........cccceeeeeeeeeennnnnns 164

Figure 160 : Captures d’écran du logiciel de simulation électromagnétique CST. Forme finale
du réseau de quatre éléments a gauche et formation d’un lobe de rayonnement dans I'axe a

o 1 (PRSP 165
Figure 161 : Circuit permettant d’observer l'influence des filtres d’adaptation précédemment

développés sur l'efficacité du réseau d’antenne. ..........cccccevvvviii 166
Figure 162 : Efficacité sur tous les ports de I'antenne réseau lorsqu’elle est chainée avec le

filtre d’adaptation pour I'élément rayonnant seul...............cc.evvviviiiviiiiiiiiiiiiieeeeeeeeee e 167
Figure 163 : Circuit électrique équivalent pour effectuer la fonction 1 péle et 1 zéro. ......... 167
Figure 164 : Réponse associée a ce circuit électrique équivalent. ............ccooooiiiiiiiiiiiiiennn, 167
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 18

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 165 : Comparaison des efficacités simulées pour le réseau seul et avec le filtre
(o 1K= To £=T o] €= 1110 o VUSSP PPPPUPPPPPR 168

Figure 166 : Plan du circuit réalisé sous Momentum permettant d'implémenter la fonction de
filtrage 1 POIE €11 ZEIO. .. ...t e s b a e e e b e s e raarareaaeaaanaaaes 168

Figure 167 : Modéle permettant d’intégrer le filtre 1 pdle 1 zéro dans le circuit d’alimentation
d’'un des ports du réseau d’antenNNES. .........ooeeiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeee e 169

Figure 168 : Comparaison entre les résultats issus de la synthése et du modéle circuit ADS.

Figure 169 : Graphe comparatif des différentes efficacités simulées : avec le réseau seul
(bleu), avec les fichiers issus de la synthése mathématique (cyan), avec les fichiers issus du

MOAEIE ADS (FOUGE)....ciiiiiiiiiiiiieieeeeeeee ettt a e e e e e e e e e e e 170
Figure 170 : Topologie de la section de filtrage transversale................ccooeeiiiiiiiiiicciiccccn, 171
Figure 171 : Photographie du circuit réalisé...................oo oo 171
Figure 172 : Réponses en paramétres S issues de la simulation (a gauche), issues des
mesures (au milieu) et facteur de bruit mesuré a gauche............................l 172
Figure 173 : Superposition des deux courbes (simulation et mesure) du coefficient de
ErANSMISSION So1. e e e et e e e e e e st e e e e e e e e eeeaeas 172
Figure 174 : Zone de la puce mise en cause dans le cadre du couplage parasite. ............. 172
Figure 175 : Visualisation de I'impact de I'antenne et du LNA filtrant sur le gabarit de filtrage.
............................................................................................................................................. 173
Figure 176 : Fonction de filtrage permettant de répondre au nouveau gabarit. ................... 174
Figure 177 : Modéle congu pour la co-optimisation de la matrice de couplage. .................. 175
Figure 178 : Réponse en parametres S de la matrice objectif obtenue a partir de
POPHIMISALION. ..o 175
Figure 179 : Modéle du filtre 6 poles 2 z&ros developpeé. ........coooeveeiiiiiieiiiicccccecccee, 176
Figure 180 : Réponse en parameétres S obtenus a I'issue de I'optimisation basée sur les
simulations électromagnétiques souS ADS. ..........oooiiiiiiiiiiiiiiiie e 176
Figure 181 : Photographies des deux prototypes de filtre 6 pbles 2 zéros en technologie
SEMI-VOIUMIQUE FEALISES. ......eveiiiiiiieeeeeeeeeeeeee ettt e e e e e e e e e e e e e e e e e e e e aaaaa s 177
Figure 182 : Solution de mesure apportée pour le filtre 6 poles 2 zéros avant I'intégration de
F= T o 18 o YU R 177
Figure 183 : Topologie du filtre 6 pdles 2 zéros retenue. ...........ccooeeiieiiiiiiiiiiiciicccceec, 178
Figure 184 : Modéle permettant 'implémentation d’'une fonction 6 pbles 2 zéros. .............. 178
Figure 185 : Réponse en parameétres S obtenue a l'issue de I'optimisation basée sur les
simulations électromagnétiques souS ADS. ..........oooiiiiiiiiiiiiiiiie 179
Figure 186 : Photographie du filtre 6 pbles et 2 zéros de transmission en cours de fabrication
— EtAPE A8 GIAVUIE. ...t ettt ee e 179
Figure 187 : Photographie du prototype fini prét a recevoir la puce de I'amplificateur faible

o U1 1= o | PRSPPI 180
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 19

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 188 : Photographies au microscope de l'interconnexion effectuée entre la puce et le
circuit d’alimentation du filtre. ... 180

Figure 189 : Résultats de mesures en réflexion de la structure constituée du filtre et du LNA
111> 1 | PO 181

Figure 190 : Résultats de mesures en transmission de la structure constituée du filtre et du
[ N {111 7= PR 181

Figure 191 : Lignes de transmission et topographie des champs électromagnétiques : (a)
micro-ruban, (b) COPIANAITE. ........covviiiiiiiieeeee e 202

Figure 192 : Guide d’onde coaxial et topographie des champs électromagnétiques du mode
L{0 e L= T g T=T 1 c= 1IN (I =) TSP 203

Figure 193 : Champs électromagnétiques autour d’'un cable métallique a proximité d’'un plan
[0 Lo g F= T PRSP 203

Figure 194 : Equivalent en éléments localisés d’un espace entre les extrémités de deux

[T =T TR 204
Figure 195 : Configuration d’un filtre a lignes couplées aux extrémités. .............ccccceeeennnnes 204
Figure 196 : Configuration d’un filtre a lignes couplées parallélement ; couplage aux acces

0=l o] (o) (11 11 (=T PR RPN 205
Figure 197 : Configuration d’un filtre a lignes couplées parallélement ; couplage aux acces

0721l ete] o1 = To: S PSSP URPPPRR 205
Figure 198 : Configurations d’un filtre hairpin : a) standard b) quasi-elliptique [194]. .......... 206

Figure 199 : Portion de circuit imprimé de I'analyseur de spectre a 20 GHz Agilent N9344C
montrant plusieurs filtres micro-rubans en technologies distribuées et notamment deux filtres

[F= 114 o] 1 o 1SR 206
Figure 200 : Représentation schématique d’un filtre a stubs court-circuité (a) et d’'un filtre

L3 1] e 1 1= X (o) S PPPPPPPPP 207
Figure 201 : Configuration d’un filtre a stubs en circuit ouvert [68]. .................cceeeeiieiniennn. 207
Figure 202 : Configuration d’un filtre a structure en peigne. ..., 208
Figure 203 : Configuration d’un filtre DBR [77]. .....cooooiiiiiii e, 208
Figure 204 : Exemple de filtre basé sur un résonateur bi-mode [214]. .....ccooiiiiiiiiiiiiiciinn, 209

Figure 205 : Schéma équivalent entre la source d’impédance Ry et la charge d'impédance
R L. ettt e e ettt e e e e e e e e a— e et et e e e e e e e nneeeeeeeeeeeaannteneeeaeeeaaanne 210

Figure 206 : Assemblage final de I'antenne avec le circuit d'excitation (PCB multicouche).214

Figure 207 : Analyse de l'adaptation avec et sans gap d'air (Rohacell HF51). .................... 215
Figure 208 : Photographie des différentes couches du filtre 10 péles 4 zéros aprés usinage
€t MELAIIISALION. .. ... s 216
Figure 209 : Filtre assemblé apres le programme de chauffage de piéce. .........cccceeennnnne. 216
Figure 210 : Comparatif entre I'optimisation sans pertes issue de ANSYS HFSS (en
pointillés) et les mesures (en traits pleins) du filtre 10 pbles 4 zéros..............ccoeeeeeieeeeeeeennn. 217
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 20

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Table des tableaux

Tableau 1 : [Spécification fournies pour 'antenne seule]..........cccccovvvviiiiiiii 106
Tableau 2 : [Spécification fournies pour le réseau].......ccccccccvvveviiiiiiiiiiiiiiee 107
Tableau 3 : [Dimensionnement des anteNNES].........oovvviiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeee e, 107
Tableau 4 : [Paramétres du design final de 'antenne] ... 109
Tableau 5 : [Performances du COUPIEUI ........coviiiiiiiiiiiiieiieeeeeeeeeeee e, 111
Tableau 6 : [Gabarit de filtrage].........uueeieeiiiiiiieeeeeeeeeeeeee 115
Tableau 8 : [Pertes d'insertion en fonction du facteur de qualité] ................ccol 118
Tableau 9 : [Spécification fournies pour 1e LNA] .......cooviiiiiiiiiiieeeieeeeeeeeeee e, 141
Tableau 10 : [Caractéristique de I'amplificateur faible bruit, réf. CHA3801-99F] ................. 142
Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 21

Licence CC BY-NC-ND 3.0



Introduction

Le XXe siécle a été le théatre d’'un grand nombre d’avancées technologiques. Parmi celles-ci,
le développement des réseaux de communication fait sans doute partie des plus importantes.
Ce déploiement est, partiellement, imputable a I'émergence des technologies de
communication sans fil. C’est en effet le 12 décembre 1901, s’appuyant sur de nombreux
travaux menés a la fin du XIXe siécle, que se déroule I'expérience qui marquera I'avénement
des transmissions par onde radioélectriques. Ce jour-Ia, le physicien italien Guglielmo Marconi
et son équipe réalisent la prouesse technique de transmettre la lettre « S » (trois petits clics
en code morse) entre son laboratoire de Poldhu dans les Cornouailles anglaises et Saint-Jean-
de-Terre-Neuve au Canada. Pour réaliser cette premiére communication transatlantique, il
faudra, a I'émission, une antenne rayonnante avec une forme de cone vertical pointé vers le
bas de 640 métres de diamétre supportée par 20 mats de 65 métres chacun et alimentée par
un générateur de 50 kilowatts. A la réception, une antenne d’un peu moins de 200 métres de
long suspendue a un grand cerf-volant (un "Levitor" de B.F.S. Baden-Powell).

Figure 1 : Les dispositifs utilisés pour la premiére communication transatlantique.
A gauche, une photo de I'antenne émettrice employée en 1901. A droite, une illustration du systéme
de réception utilisant un grand cerf-volant.
Source : < Wikimedia' > et < RF Cafe? >

Depuis lors, 'ensemble de ces dispositifs de communication sans fils ont vu leurs tailles se
réduire entrainant par la méme occasion leur démocratisation. A présent largement
répandues, ces technologies sont liées a des intéréts économiques sous-jacents qui réclament
toujours plus d’innovations. Les téléphones portables sont un exemple symptomatique de
cette dynamique. Devenus de véritable plateformes multimédia, les systémes électroniques
qui leur sont intégrés doivent étre toujours plus compacts et efficients.

Cette tendance a 'augmentation de la densité d’intégration s’applique ainsi a 'ensemble des
équipements de communications, de localisation ou de surveillance. Parallélement, ces
dispositifs doivent faire preuve de plus en plus d’adaptabilit¢é en matiére de fréquence, de
puissance ou encore de couverture. Afin de réaliser une amélioration simultanée des
performances et de la compacité, il faut envisager une approche qualifiée de « More than

" https://commons.wikimedia.org/wiki/File:The_Marconi_Company_first_antenna_system_at_Poldhu,
Cornwall,_December_1901.jpg
2 http://www.rfcafe.com/references/radio-news/radio-dream-come-true-march-1930-radio-news.htm
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Moore ». Le principe est, ici, d’inverser la démarche de progression habituelle. C’est l'industrie
des semi-conducteurs qui est le moteur technologique depuis plusieurs années dans le
domaine des mobiles ou encore de l'informatique. Dans ce champ d’application et suivant les
conjectures de Moore, de nouvelles puces toujours plus puissantes sont congues et
permettent d’étendre les performances des produits. Cette approche atteignant ses limites, la
démarche « More than Moore » propose de définir les besoins de I'application puis de trouver
les solutions techniques pour les satisfaire. La miniaturisation laissant, de ce fait, place a de
nouvelles voies : changement de matériaux, évolution des architectures de circuit, modification
des méthodes de conception...

Par conséquent, lintégration des circuits et des systéemes devra se faire de maniére
tridimensionnelle pour minimiser 'empreinte et les étages de connexion. De plus, considérer
la conception du systtme de maniére globale afin de rationaliser son architecture est
intéressant. Cette approche de conception entraine le rassemblement de fonctions
élémentaires dans le but de simplifier les étages d’'interconnexion ou méme les fonctions elles-
mémes en prenant en compte leurs interactions.

Dans le cadre de ces travaux, I'objectif est de développer une méthodologie de conception
conjointe de I'antenne et des circuits associés pour atteindre des performances (rayonnement,
efficacité, ...) optimales avec un dispositif intégré et compact. La démonstration est réalisée
dans le cadre d’'un projet de recherche (ANR ASTRID COCORAM) visant la conception et
lintégration d’'un réseau de 4 éléments actifs, tri-bande (GPS/GALILEO) et a polarisation
circulaire, pour les systémes de radionavigation par satellite (GNSS).

Le premier chapitre de ce manuscrit est d’abord consacré a une étude sur les frontaux (front-
ends en anglais) RF, les architectures d’émission-réception et ses principales fonctions. Puis,
dans un second temps, I'approche proposée est justifiée par une présentation de I'état de I'art
portant sur la co-conception et la co-intégration du front-end.

Le deuxieéme chapitre développe, quant a lui, les méthodes de synthése pour les filtres a
résonateurs couplés ; la conception et la réalisation de filtres étant le principal apport de cette
thése dans ce projet.

Les particularités des fabrications réalisées dans ces travaux sont détaillées ensuite dans un
troisiéme chapitre. A la suite d’une étude technologique concernant les dispositifs
multicouches, une méthode développée pour la fabrication de prototypes présentant de fortes
épaisseurs est exposée.

Par la suite, le quatriéme chapitre présente les différentes fonctions élémentaires du réseau
d’antennes actives congues de maniére disjointes. La conception de sous-systéme par cette
approche classique sert de référence et justifie par la suite la démarche entreprise.

Pour terminer, une cinquiéme partie décrit la mise en ceuvre des méthodes de co-conception
et co-intégration pour le méme réseau d’antennes actives. Cette partie montre alors I'évolution
matérielle de la chaine de réception d’'une part, mais aussi I'évolution de ses performances.
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Chapitre I. Les systémes de réception, co-conception et co-intégration

Ce premier chapitre sert d’introduction aux deux facettes principales de ces travaux: la
réalisation d’un récepteur compact dédié a la radionavigation par satellite puis la co-conception
et la co-intégration de ce dernier.

Une premiére partie se consacre ainsi, a la présentation des systémes de réception. Du fait
de la nature de ce projet, cette étude s’articule autour d’une logique de compacité et de forte
intégration. L’apport de mes travaux au sein de ce projet étant concentré autour de la
réalisation de dispositifs de filtrage passifs, nous accorderons une attention plus particuliére a
ces derniers lors de cette étude.

Une seconde partie a pour objectif de présenter la démarche de co-conception et de co-
intégration des systémes de communication. Ce développement s’appuie sur un état de I'art
issu de la littérature scientifique qui nous permettra par la suite de situer nos travaux.

I.1. Réception des ondes radioélectriques

1.1.1. Les premiers systémes de réception

C’est le physicien allemand Heinrich Hertz qui met en évidence les ondes radioélectriques en
1887 en voulant prouver la théorie électromagnétique de James Clerk Maxwell [1]. A I'aide
d’un oscillateur (dit oscillateur de Hertz, composé d'un éclateur agissant entre deux sphéres
creuses en laiton), de différents types d’antennes et d’'un émetteur a étincelles, il met en
évidence l'existence d’ondes électromagnétiques invisibles ; ouvrant ainsi la voie a la
télégraphie sans fil et a la radiodiffusion [2].

Durant une trentaine d’année, un ensemble de systémes de communications sans fil voit le
jour en s’appuyant sur ces expériences. Bon nombre de capteurs (plus que récepteur a
proprement parler) se développent autour d’'un principe qui reste toujours le méme : une
impulsion est générée par un circuit oscillant puis captée et restituée par un systéme de

détection [3].

*

Y

*

Filtre Démodulateur
== passe-bande e
-— (Sélection) (Détection)

Figure 2 : Schéma fonctionnel d’un récepteur radio sans amplification typique des débuts des
communications sans fil.

La Figure 2 illustre le principe de fonctionnement de ces récepteurs. La sélectivité qui était
alors assurée par la fréquence de résonance des antennes de réception fut alors optimisée
avec des circuits oscillants réglés par des inductances ou des capacités variables. Le circuit
démodulateur servant quant a lui, la plupart du temps, de détecteur.

L’invention du tube a vide par Lee De Forest en 1906 a permis un bond dans la réception des
signaux. En effet, les premiéres applications qui furent les redresseurs et les amplificateurs
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permirent d’appliquer de nouvelles modulations au signal dont les plus connues restent la
modulation d’amplitude (AM, développée autour de 1915) et la modulation de fréquence (FM,
développée autour de 1938 et permettant une bien meilleure qualité audio).

1.1.2. Le récepteur superhétérodyne

Cest peu de temps aprés, en 1918, que Edwin Armstrong invente le récepteur
superhétérodyne dont le principe est encore utilisé dans un grand nombre de récepteurs
contemporains.

Filtre RF Amplicateur ) . Amplicateur )
(sélection) RE Mélangeur Filtre FI Fi Démodulateur
VRX ~ frx frx fri ~ fri fri far
* * '
'
I foL
L}
I Réglage en paralléle .
[ e O Oscillateur
local
]
s faF VAF
]
Amplicateur

Haut-parleur
audio P

Figure 3 : Schéma fonctionnel d’'un récepteur superhétérodyne.

Ce récepteur est caractérisé par un étage a changement de fréquence contrélé par un
oscillateur local (ce changement de fréquence étant a I'origine de I'appellation hétérodyne) ;
cet étage ayant pour effet un abaissement de la fréquence de signal permettant un traitement
(notamment 'amplification) plus aisé du signal. Dans la Figure 3, la partie rouge correspond a
la prise en charge du signal radiofréquence ; la partie bleue correspond a I'étage opérant a la
fréquence intermédiaire (plus basse) alors que la partie verte indique le traitement des
audiofréquences. La plupart du temps, le filtre radiofréquence et I'oscillateur local sont réglés
en paralléle afin que le signal en sortie du mélangeur soit toujours a la fréquence intermédiaire.
Il existe également des variations de ce circuit ou I'on effectue plusieurs changements de
fréquence et ce, pour améliorer la réjection et la sélectivité.

Le développement des technologies se basant sur les semi-conducteurs constitue la derniére
grande évolution matérielle des récepteurs radiofréquences. Moins fragiles, moins gourmands
en énergie et plus compacts, les transistors, inventés en 1947, ont ainsi rapidement remplacé
les tubes dans un grand nombre d’applications. Puis, la découverte des circuits intégrés dans
les années 70 et leurs faibles colts de production permettront finalement une ouverture au
grand public de technologies jusqu’alors confinées aux applications militaires.

Depuis lors de nouvelles architectures se sont développées [4] en s’appuyant sur I'évolution
des standards (dispositifs multicanaux...) et les améliorations technologiques
(modulation/démodulation 1-Q...). Toutefois, les critéres principaux de ces récepteurs
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radiofréquences restent les mémes : fort niveau d’intégration, grande flexibilité en termes de
fréquences, de puissance ou de couverture et une faible consommation en énergie.

Ce projet s’inscrit dans cette démarche et se concentre sur la prise en charge du signal
radiofréquence : I'antenne et le « front-end® RF » (en rouge dans I'exemple en Figure 3). En
conséquence, les trois éléments d’amélioration sur lesquels portera cette étude seront:
I'antenne de réception, le filtre d’antenne et 'amplificateur faible bruit d’entrée.

I.2. Réception du signal : antenne

Une antenne peut étre définie comme un transducteur passif destiné a produire une onde
électromagnétique a partir d’'un signal électrique et inversement. Une antenne d’émission
assure donc la transmission de I'énergie électrique d’un systéme émetteur a I'espace libre.
Réciproquement, une antenne de réception assure la transmission de I'énergie d’'une onde
électromagnétique, se propageant dans I'espace libre, a un systéme récepteur.

Il est possible d'utiliser une méme antenne aussi bien en réception qu’en émission. Et d’aprés
le théoréme de réciprocité de Lorentz, I'ensemble des propriétés d’'une antenne sont les
mémes que I'antenne soit utilisée en réception ou en émission.

On peut ainsi considérer une antenne comme un adaptateur d’impédance entre un milieu de
propagation et un systéme électrique.

Les antennes sont définies par un ensemble de caractéristiques électriques et de
rayonnements. Ces derniéres ont dailleurs été standardisées par I'lEEE en 1983 ; le
document relatif est référencé sous le nom STD-145-1983 [5]. Il est a noter que ce dernier est
mis a jour régulierement ; la derniére mise a jour en date étant de 2014 [6].

1.2.1. Caractéristique de rayonnement : efficacité totale et de rayonnement

L’objectif de cette thése n’étant pas la conception d’antennes nous n’allons pas nous étendre
sur ces différentes caractéristiques. Toutefois, 'une d’entre elle va nous servir dans la suite
de ce manuscrit : I'efficacité totale de I'antenne.

Afin d’étudier ce point, il nous faut considérer I'antenne comme un systéme dans lequel nous
étudions la conservation de I'énergie. On considére alors P la puissance initiale apportée par
un systéme connecté a l'antenne. Cette puissance se décompose en deux a l'entrée de
I'antenne : P la puissance réfléchie par 'antenne et Pacc la puissance acceptée par I'antenne.
Enfin, au sein de I'antenne, une partie de la puissance acceptée est rayonnée par I'antenne
(Pray) tandis qu’une autre partie de cette puissance est dissipée au sein de I'antenne (Ppertes).
Cette énergie dissipée peut étre, en fonction des cas, imputée a des pertes dans un matériau
diélectrique servant de substrat et/ou des pertes dans le matériaux conducteur (effet Joule).

D’aprés la Figure 4, on peut extraire la relation suivante :
Ps=Pacc+Préf=Pray+Ppertes+Préf (1)

Dans le document cité en [5], I'efficacité de rayonnement est définie de maniére suivante :
« Le rapport entre la puissance totale rayonnée par une antenne et la puissance nette
acceptée par cette antenne depuis I'émetteur connecté ». L’efficacité de rayonnement, notée

3 De I'anglais : systéme en amont. Nom usuel donné a la partie servant au traitement du signal
radiofréquence
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Nray, €St donc le rapport entre la puissance rayonnée et la puissance acceptée par cette
derniére ; soit :

Pray
Nray = 55— (2)
Y Pacc
Systéme Connexion Antenne Espace
d'alimentation :  Antenne Libre
: Psource Pacceptee Prayonnee

c—_?'{) c—_?'{) [
e

Préﬂéohie Ppertes

Figure 4 : lllustration de la répartition de I'énergie apportée a une antenne.

L’efficacité de rayonnement d’'une antenne ne dépend donc que de ses propriétés
intrinséques. Afin de prendre un compte l'efficacité totale du systéme antennaire, il faut
également prendre en compte la puissance réfléchie par I'antenne et donc, sa compatibilité
avec le systéme d’alimentation. Dans la derniére version du standard [6], on retrouve la notion
d’efficacité totale de rayonnement : « L’efficacité de rayonnement d’une antenne atténuée par
son facteur de désadaptation d'impédance ». Le calcul de I'efficacité totale, notée nyt, va donc
s’effectuer de la maniére suivante :

Pray Pray
=—=—=%(1-T2 3
Ntot Prot  Pace * ( ant) (3)
On remarque dans I'équation (3) que le calcul de I'efficacité totale revient a calculer I'efficacité
de rayonnement et a la multiplier par un nouveau terme. Ce dernier permet tout simplement
de rendre compte de I'adaptation de I'antenne a son systéme d’alimentation. Ce coefficient de
réflexion, noté I par convention, se calcule de la maniére suivante :
Zant - Zc
Tont ==0—— 4
=g 4)
Ou Zant correspond a 'impédance d’entrée de I'antenne et Z. 'impédance caractéristique du
circuit d’alimentation.

|.2.2. Sélection et état de I’Art

Depuis le début des premiéres communications sans fil, les dispositifs antennaires ont
largement évolués et le nombre de structures de base pour ces derniers est trés important.
Des antennes directives aux antennes a ouvertures, la littérature regorge d’exemples qui ont
été déclinés autour de plusieurs variations.

Comme nous I'avons déja précisé, ces travaux s’orientent autour d’une logique d’intégration
et de compacité. De ce fait, 'ensemble des dispositifs volumiques sont exclus et nous allons
nous concentrer sur les antennes planaires ; en particulier les antennes patch.
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1.2.2.1. Elément rayonnant seul : antenne Patch

Ces antennes imprimées, conventionnellement désignées par leur nom anglais « patch », sont
des éléments rayonnants planaires. Les premiéres esquisses d’antenne patch apparaissent
dans les années 50 mais leur véritable développement ne s’est fait que les années 70 [7], en
paralléle de 'émergence de la microélectronique [8]. Elles sont, en effet, réalisées en gravant
un circuit imprimé. De part cette technologie de fabrication, elles sont intégrées au plus prés
des circuits électroniques occupant un volume réduit et se conformant a différents types de
surface. Un autre de leurs avantages réside dans leur faible colt de fabrication.

Le principe de I'antenne patch est relativement simple : un élément métallique est déposé a la
surface d’'un substrat diélectrique qui présente un plan conducteur (plan de masse) du coté
opposé. Comme illustré en Figure 5, cet élément métallique est traditionnellement alimenté
soit par une ligne micro-ruban soit par un accés coaxial soudé a un point du patch. Les
caractéristiques du substrat influencent les performances de I'antenne. On va, en général,
sélectionner des substrats dont I'épaisseur est négligeable devant la longueur d’'onde et
présentant a la fois une faible permittivité relative (¢;) et une faible tangente de perte (tan d).

[ Exemples d'alimentations
[ Toit rayonnant

[ Substrat

Plan de masse

——_—_] - -1t --=-=-=- - -4 = = — — |

Figure 5 : Structures typiques d’une antenne patch rectangulaire.

Le patch, quant a lui, posséde des dimensions de I'ordre de la demi-longueur d’onde guidée.
Il est de forme rectangulaire mais peut adopter une forme ronde, triangulaire [9], a coins
coupés [10], a encoches [11] ou encore plus exotique [12]-[14] en fonction de I'application et
des performances recherchées. La polarisation typique de ces antennes est rectiligne mais il
est possible d’obtenir une polarisation circulaire. Cela peut, par exemple, se faire, en tronquant
les coins de I'antenne et en jouant sur la position de la sonde d’alimentation [10], [15], excitant
ainsi 2 modes dégénérés. On peut également faire cela en alimentant 'antenne en deux points
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mais déphasés de 90° [16], [17]. Les principaux défauts de ce type d’antenne sont qu’elles ne
rayonnent que dans le demi-espace dont la frontiére est définie par le plan de masse et qu’elles
possédent usuellement une bande passante réduite (<5 % @ -10 dB).

L’objectif est, ici, de concevoir un réseau d’antenne compact, a bas co(t, multibande et a
polarisation circulaire avec un taux d’ellipticité garanti sur une large ouverture angulaire. En
effectuant des recherches dans la littérature pour un élément rayonnant seul, plusieurs
solutions s’offrent a nous. La plupart de ces derniéres présentent des systémes trop
imposants ; généralement a cause des coupleurs hybrides [18], occupant une grande surface
a cette fréquence ou a cause de la présence de plusieurs toits rayonnants [19], [20]. De plus,
le taux d’ellipticité présentés par certaines d’entre elles est trop bande étroite pour pouvoir
couvrir efficacement plusieurs bandes de fonctionnement [21]. Pour terminer, on ajoutera a
'ensemble de ces inconvénients la sensibilité de la plupart de ces systémes aux tolérances
de fabrication. Dans cet ensemble d’articles, certaines solutions semblent toutefois
s’approcher de notre objectif. Ainsi, un dispositif publié [22] présente des paramétres
intéressants tant en bande passante qu’en taux d’ellipticité dans I'axe. Néanmoins, comme
énoncé précédemment I'aérien est alimenté par un coupleur hybride ce qui augmente son
encombrement. De plus, le taux d’ellipticité rayonné en dehors de I'axe n’est pas précisé, bien
qu’il soit primordial pour le systéme envisagé dans notre cas. Ainsi, bien que la littérature ne
fournisse pas de solution directe a notre probléme, plusieurs pistes pertinentes s’offrent a nous
pour développer un élément rayonnant élémentaire répondant aux criteres mentionnés ci-
dessus.

.2.2.2. Réseau d’antennes

En associant plusieurs éléments rayonnants simples, et a condition de les arranger
judicieusement, il est possible d’améliorer le rayonnement global. C’est en s’appuyant sur ce
principe que sont formés les réseaux d’antennes. Du fait de leurs caractéristiques, ces derniers
se sont largement développés dans le domaine des télécommunications sans fil [23]-[25]. lls
permettent, en effet, de produire des diagrammes de rayonnement complexes et modifiables
électriquement ; on parle alors de formation de faisceau (beamforming en anglais). Ce principe
de fonctionnement est illustré en Figure 6.

A I'aide d’un traitement du signal complexe, ces réseaux d’antennes sont capables de modifier
leurs caractéristiques afin de s’adapter au systeme auquel ils sont associés, optimisant ainsi
les performances de la liaison. Dans le cadre de ces travaux, cette propriété sera employée a
créer des maxima dans la direction utile et des zéros de rayonnement dans les directions ou
des potentiels brouilleurs peuvent exister. Un exemple schématique de cette situation est
illustré en Figure 7.
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Figure 6 : lllustration de I'association de plusieurs éléments rayonnants ou réseau d’antennes.
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Figure 7 : Exemple de diagrammes en présence de brouilleur avant/aprés traitement adaptatif.
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Généralement, plus un réseau est constitué d’'un grand nombre d’éléments (typiquement entre
4 et 7), plus le diagramme formé va avoir la faculté de rejeter des signaux perturbateurs. La
distance entre deux éléments d’un réseau est habituellement comprise entre Ao/2 et Ao. Ainsi,
la taille des réseaux peut, en fonction de la fréquence visée, devenir trés importante. Cette
propriété va néanmoins a I'encontre de la logique de forte intégration suivie dans ce projet. On
aura alors tendance a réduire les espaces entre les différents éléments rayonnants afin
d’obtenir un réseau le plus compact possible. Toutefois, plus ceux-ci sont rapprochés, plus
des couplages en champ proche vont apparaitre. On retrouve de nombreuses études de ce
couplage inter-éléments dans la littérature [26]-[29]. Il ressort de ces études que cette
propriété nuit au comportement des antennes (polarisation, adaptation, rayonnement, ...) mais
aussi au traitement adaptatif en amont. Maitriser et réduire ces effets sera donc un objectif afin
de permettre une transmission satisfaisante du signal a I'étage suivant de la chaine.

1.3. Filtrage du signal : filtre d’antenne

Les filtres sont des dispositifs généralement passifs dont I'objectif est de sélectionner, rejeter
ou encore supprimer des signaux répartis dans diverses bandes de fréquences. On retrouve
ainsi quatre types de filtres : passe-bas, passe-haut, passe-bande et stop-bande.
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Dans ce travail de thése, c’est la fonction passe-bande qui sera notre centre d'intérét. Un filtre
passe-bande va permettre, en faisant une discrimination sur la fréquence, de sélectionner le
signal utile qui doit étre traité par la suite. Pratiquement, ce dispositif est transparent pour le
signal sur une fenétre fréquentielle appelée bande-passante. A contrario, en dehors de cette
bande de fréquence, les signaux sont atténués ce qui, dans notre cas, permet d’éviter le
brouillage du signal utile.

De la méme maniére que les antennes, 'ensemble des caractéristiques définissant un filtre
ont été définies par 'lEEE au sein de standards [30]. Parallélement, un ouvrage en deux
volumes réalisé par Matthaei, Young et Jones en 1963 est considéré comme une référence
de base en matiére de conception et de réalisation de filtres microondes [31], [32].

1.3.1. Filtres microondes : généralités

L’exemple exposé en Figure 3 va permettre de présenter simplement le fonctionnement d’'un
filtre hyperfréquence. Dans ce cas, le principe de changement de fréquence qui caractérise
les systémes hétérodynes rend vulnérable le systéme a des signaux émis aux « fréquences
images ».

Réception - Antenne

Signal parasite X Signal utile —\ ‘
(« 2 R

f—

P -
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Entrée du mélangeur

((
) ) fimage fo
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Figure 8 : Actions des différents filtres dans la chaine de réception superhétérodyne.
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En effet, les signaux situés a ces fréquences peuvent étre acceptés par la chaine de réception
et venir perturber I'information recgu. Situé a la suite de I'antenne, il incombe au filtre d’antenne
ou « présélecteur » d’éliminer ces signaux parasites. De plus, ce filtre est placé en amont de
I'amplificateur radiofréquence afin d’éviter sa saturation par des signaux en dehors de la bande
utile. Pour finir, le filtre intermédiaire vient avec une sélectivité plus élevée discriminer le signal
utile parmi 'ensemble des signaux transmis par I'étage radiofréquence.

La Figure 8 illustre bien I'opération effectuée par les filtres hyperfréquences : la sélection
fréquentielle du signal. Généralement constitués de deux accés d’entrée/sortie, ils peuvent
étre constitués par un ou plusieurs éléments réfléchissants ou résonants.

Dans le cas d’un filtre a éléments réfléchissants, les éléments constitutifs du filtre viennent a
chaque étage réfléchir une partie de I'énergie du signal incident. La superposition en phase
des signaux est alors destructive ou constructive en fonction de leur longueur d’onde. A
linverse, les filtres a éléments résonants visent a transmettre I'énergie fournie d’un accés a
I'autre en passant par des éléments qui accepteront un signal correspondant a leur fréquence
de résonance. C’est cette derniére catégorie qui sera au centre de I'étude fournie dans ce
manuscrit.

1.3.2. Sélection et état de I’art

Les deux derniéres décennies ont vu exploser le nombre de terminaux opérant a l'aide de
communications sans fil [33]. Cette gigantesque augmentation entraine une forte densification
du nombre de signaux électromagnétiques se propageant dans I'espace libre. De cette
situation est née la problématique de la sécurité et donc de la robustesse des systémes aux
perturbations par 'ensemble de ces signaux.

Si I'on s’intéresse particulierement au domaine de la radionavigation, on parle de systéme
suffisamment précis et fiable pour offrir un service dit « SoL » # [34], [35] (suffisamment digne
de confiance pour qu'il soit a I'origine de la sécurité du transport de la population). Pour les
signaux situés dans la bande utile, les compétences de « beamforming » développées par les
réseaux d’antennes (présentées en 1.2.2.2) répondent en partie au probléme.

Ceux situés en dehors de la bande utile peuvent eux aussi étre génants et venir, par exemple,
perturber le fonctionnement de I'amplificateur faible bruit (ou « LNA »°) situé en amont du
mélangeur [36]. Comme illustré en Figure 8, le tri des informations recueillies est assuré par
les différents filtres. lls doivent alors offrir deux compétences essentielles a leur tache :

e Une réjection hors bande suffisamment importante pour rendre négligeable I'énergie
des signaux situés hors de la bande utile.

o Une bonne sélectivité pour que les canaux situés a proximité de la bande utile ne
parasitent pas le message recu.

Avec le nombre d’applications dans lesquelles sont impliqués les filtres, on retrouve une
grande diversité de solutions de filtrage dans la littérature. Parmi les groupes disponibles, les
filtres dits volumiques ne peuvent étre une solution adaptée a nos besoins. Ces derniers,
largement exploités dans les premiers radars, s’appuient sur les propriétés de modes
résonants au sein de cavité ou se propageant a l'intérieur d’'un guide. Leurs résonateurs
présentent des facteurs de qualité a vide important (de I'ordre de 1000 a 10000). Le principal

4 Acronyme de I'anglais : Safety-of-Life.
5 Acronyme de 'anglais : Low Noise Amplifier.
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désavantage de ces filtres est de présenter un encombrement important ce qui, dans notre
logique de forte intégration, les exclut automatiquement de notre étude prospective.

Les structures réalisées a partir d’éléments localisés ne conviennent pas non plus. Ces
éléments, inductances et capacités essentiellement, permettent de réaliser des circuits
résonants. Ces derniers, contrairement aux résonateurs volumiques, offrent 'avantage d’étre
compacts. Néanmoins, le facteur de qualité a vide associé est souvent trés faible et leur mise
en ceuvre au-dela de 500 MHz devient complexe [37], [38].

Pour répondre au cahier des charges, il faut considérer des technologies qui vont permettre
une intégration du filtre au plus prés de I'antenne et de I'amplificateur faible bruit. Nous allons
donc nous pencher sur les technologies de filtres planaires, multicouches et semi-volumiques.

1.3.2.1. Filtres planaires

Le développement des filtres planaires s’est effectué de la méme maniére que pour les
antennes patchs. En effet, bien que des concepts aient existé dans la littérature dés les années
50 [39], c’est 'avénement de la microélectronique qui va permettre un déploiement de ces
technologies. Leur production ayant été rendu plus aisée grace aux développements de
techniques de gravure.

Réalisés sur un substrat diélectrique partiellement métallisé, ces filtres présentent 'avantage
d’étre facilement intégrables avec d’autres dispositifs. De plus, ils offrent un encombrement
réduit, un faible poids ainsi qu’une reproductibilité aisée. Leur principal inconvénient réside
dans leur facteur de qualité généralement faible.

La littérature affiche un grand nombre de technologies qui cherchent a compenser ces faibles
performances tout en conservant leur forte faculté d’intégration. Afin de réduire les pertes liées
aux substrats, des recherches ont été menées avec des matériaux faibles pertes et la
réalisation de filtres sur membranes [40], [41]. D’autres recherches visant a réduire les pertes
métalliques ont exploré les possibilités offertes par les supraconducteurs [42]-[44].

Nous aborderons le concept de filtres actifs dans la partie dédiée a I'amplification faible bruit.
On peut, néanmoins, le signaler ici en tant que solution apportée aux pertes inhérentes a cette
famille de filtres.

Malgré I'efficacité relative de ces filtres, ils se sont abondamment développés, favorisés par le
besoin d’avoir des systémes toujours plus intégrables. lls se divisent en plusieurs familles
offrant chacune des performances et des possibilités de configuration variées.

1.3.2.1.1. Résonateurs demi-onde

Les filtres a résonateurs demi-onde (ou A/2), a l'instar de 'ensemble de la famille des filtres
linéiques, sont définis comme étant « distribués ». Théoriquement, ces filtres sont congus a
partir de capacités et d’'inductances. Nous I'avons vu précédemment, les filtres réalisés a partir
d’éléments localisés ne sont plus pertinents lorsque I'on monte en fréquence. Ce modéle des
éléments distribués est applicable, quant a lui, a toutes les fréquences et il utilise les propriétés
des modes associés aux lignes de transmission. Dans cette situation, on utilise alors des
morceaux de lignes de transmission afin de réaliser des composants distribués.

Dans le cas présent, les longueurs de lignes correspondent a la demi-longueur d’onde guidée
de la fréquence centrale du filtre (notée fo). La réponse associée a ce type de d’arrangement
est périodique et de période fo.
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Cette famille de filtre n’ayant pas été utilisée au cours de ces travaux, elle ne sera pas traitée
plus exhaustivement ici. Toutefois, une étude plus détaillée est présentée en Annexe 1.2.1.

1.3.2.1.2. Résonateurs quart d’onde

Les filtres a résonateur quart d’'onde (ou A/4) sont construits a partir de morceaux de lignes
dont les longueurs coincident au quart de la longueur d’onde guidée de la fréquence centrale
du filtre. La seconde résonance, et donc bande passante, de ces filtres survient a 3.f,. En
outre, il N’y a pas possibilité d’'une génération de parasites dans I'espace fréquentiel situé entre
ces deux résonances. Cela constitue une qualité non négligeable lorsqu’il s’agit de parvenir a
un comportement fiable sur une large bande ou de concevoir un filtre a large bande passante.

Les résonateurs A4 procurent deux avantages importants par rapport aux résonateurs demi-
onde:

¢ Une meilleure compacité,

¢ Un meilleur comportement large bande (en effet, la moindre erreur de réglages dans
un filtre a résonateur A/2 va venir générer des parasites bande étroite a 2.fy).

Toutefois, leur utilisation implique un désavantage notable. En effet, ces résonateurs
nécessitent qu’une de leurs extrémités soit mise en court-circuit. La plupart du temps, pour
répondre a cette condition, ce seront des vias qui réaliseront ce retour a la masse. Intégrer
ces éléments dans le circuit vient d’'une part complexifier le processus de fabrication mais
apporte également des limitations techniques. Par exemple, I'épaisseur de substrat ne doit
pas excéder une certaine hauteur sous peine de rendre impossible le percage ou la
métallisation. D’autre part, les filtres réalisés avec ces résonateurs présentent des pertes
d’insertion légérement plus importantes.

1.3.2.1.2.1. Filtres a structure interdigitale

Cette famille de filtres a 'avantage de proposer de forts couplages entre chaque élément ce
qui la rend adaptée aux bandes fréquentielles moyennes et larges [45], [46] (10% de bande
passante relative minimum pouvant aller jusqu’a 40% selon les cas). Des variations répondant
aux demandes en bandes étroites (et donc inférieures a la limite de 10%) ne sont pas exclues
pour autant [47]-[49].
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Figure 9 : Configurations d’'un filtre a structure interdigitale : a) accés par couplage de proximité, b)
acces par couplage direct.

La configuration, renseignée en Figure 9, permet a ces filtres de figurer parmi les plus
compacts. lls sont, toutefois, trés sensibles aux tolérances de fabrication que ce soit dans le
positionnement des vias ou des gaps inter-résonateurs.
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Figure 10 : Circuit imprimé de I'analyseur de spectre 9kHz - 2,1GHz Siglent SSA3021X exhibant
plusieurs filtres a structure interdigitale.
Source : < Flickr® >,

1.3.2.1.2.2. Filtres quart d’onde : autres exemples

Il existe bien d’autres applications de filtrage s’appuyant sur ce type de résonateur. Toutefois,
a l'instar des résonateurs demi-onde, les travaux présentés dans ce manuscrit ne se sont pas
appuyés dessus. Ces applications, ainsi que d’autres exemples de filtres s’appuyant sur des
principes plus exotiques, sont rassemblées et détaillées en Annexe 1.2.

1.3.2.2. Filtres SIW

Les filtres « Substrate Integrated Waveguide »” ou SIW constituent un compromis entre les
technologies planaires et les technologies volumiques et ce, en matiére de facteur de qualité
ou d’encombrement.

Ce concept de filtre apparait pour la premiére fois dans les années 90 ou l'on retrouve
notamment un brevet déposé par Piloto et al. en 1995 [50]. Comme le montre la Figure 11,
des cavités résonantes étaient délimitées au sein d’un substrat a l'aide de trous métallisés et
ce, sur plusieurs couches. L'ensemble de la structure était ensuite assemblé avec la
technologie multicouche LTCCS.

Dans la méme décennie, on retrouve également la réalisation de guides d’ondes [51] ou
d’antennes a fentes [52] s’appuyant sur le méme principe technologique. |l faut attendre le
milieu des années 2000 pour que la communauté scientifique s’intéresse a cette famille de
filtre [53], [54]. Dés lors, les avantages en comparaison des technologies planaires ont permis
un fort développement des recherches sur le sujet. lls proposent, en effet, des facteurs de
qualité plus élevés, une isolation a I'environnement quasi parfaite et une bonne tenue a la
puissance.

8 https://www.flickr.com/photos/eevblog/27234643073

7 De I'anglais : Guide d’onde intégré au substrat

8 Acronyme de I'anglais : Low Temperature Co-fired Ceramic pouvant se traduire en Céramique Co-
cuite a Basse Température.
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Figure 11 : Concept du filtre SIW présenté dans le brevet [50].

En somme, ils ont hérité des propriétés du modele initial : le guide d’onde rectangulaire. Pour
finir, ces filtres ont 'avantage de pouvoir présenter des colts de fabrication faibles. En effet,
lorsque I'on travaille sur une couche simple de substrat organique métallisé les opérations a
effectuer sont simplement la découpe, le pergcage et la métallisation des vias ; opérations qui
sont bien maitrisées par les industriels.

1.3.2.2.1. Guides d’ondes en technologie SIW

La structure de base d’'un guide d’'onde en technologie SIW est illustrée en Figure 12. La
plupart du temps, les murs électriques qui rendent la structure imperméable aux ondes
électromagnétiques sont constitués de vias.

Les caractéristiques de ce guide sont déterminées de la méme maniére que pour un guide
d’'onde classique. La permittivité € et la perméabilité y du substrat ainsi que la hauteur h et la
largeur a sont les paramétres prédominants. Toutefois, il ne faut pas ignorer 'espacement s
ou le diameétre d des vias qui peuvent, s’ils sont mal maitrisés, fragiliser la structure ou fournir
une mauvaise isolation du guide.
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Figure 12 : Structure basique d’un guide d’onde SIW.

D. Deslandes et K.Wu, deux auteurs ayant largement participé a la démocratisation de ces
filtres, ont fourni en 2006 un article énongant les différentes regles de design a suivre lors de
leur réalisation [55]. Les auteurs rappellent d’abord que leurs méthodes de calcul ne peuvent
s’appliquer qu’aux modes TEmo. En effet, les discontinuités présentes au sein de ce guide
empéchent les courants se propageant le long de I'axe de propagation de circuler. Cette
propriété montre alors tous les modes ayant une composante magnétique verticale, soit les
modes TEon, TEmn €t TMmn, sont susceptibles de présenter de fortes fuites.
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Les régles de construction fournies visent a :
o Empécher que la densité de vias ne vienne fragiliser la structure,
o Limiter les fuites entre les percages métallisés,
o Eviter la présence de bandes interdites dans la bande de fréquence de fonctionnement.

Il faut, dans un premier temps, définir A la longueur d’'onde de coupure a laquelle les
paramétres s et d sont souvent reliés dans ces guides de conception :

1
1 =
N AET

Ou f. représente la fréquence de coupure du guide, € et y respectivement la permittivité et la
perméabilité du matériau.

()

Une premiére régle qui semble évidente est que s, I'espace du centre d’un via au suivant, doit
étre supérieur a d, le diamétre du via. Viennent ensuite les deux régles suivantes :

0,05 <~ < 0,25 (6)
A
s<2d (7)

L’équation (6) expose I'écart que peuvent prendre les trous métallisés afin d’éviter la présence
de bandes interdites (< 0,25) et de s’abstenir d’'un percage trop dense inutile pouvant, qui plus
est, fragiliser la structure (0,05 <). L’équation (7) fourni la limite a partir de laquelle les fuites
intervenant au niveau des discontinuités ne seront plus négligeables.

Par la suite, d’autres travaux ont été menés afin d’étudier les sensibilités échues a ce type de
guide pour différentes dispersions [56], [57]. Dans ces derniers, une analyse des performances
est fournie en assimilant un guide SIW a un guide d’onde rectangulaire classique rempli de
substrat. Si (6) et (7) sont respectées, cette assertion est considérée comme vraie et la largeur
efficace werr de ce guide est définie par :

dZ

Weff =w- 0,95 (8)

S

Une autre formule empirique plus proche de la valeur vraie est proposée dans [58] :

2 d? (9)
Werr=w—108X—+0,1 X —
eff s + w

Notons que ces formules peuvent également s’appliquer a la longueur efficace Ler d'un
résonateur par exemple.

Grace a ces formules, il est alors possible d’obtenir un comportement satisfaisant et d’anticiper
les caractéristiques de I'application envisagée. En s’appuyant sur ces bases, de trés nombreux
modeles ont été développés et la littérature est devenue, en trés peu de temps, abondante sur
le sujet. Pour preuve, la librairie digitale IEEE Xplore affiche plus de 2700 articles sur le sujet
SIW seul.
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1.3.2.2.2. Etat de I’art

En un peu plus d’'une dizaine d’année, la technologie SIW est devenue incontournable. La
théorie de cette derniére étant analogue a celle des guides d’ondes rectangulaires, son
développement en a été d’autant plus aisé.

La majeure partie des fonctions passives a été réalisée avec cette technique. On retrouve
ainsi, non exhaustivement : des antennes [59]-[62], des coupleurs [63], [64], des diviseurs de
puissance [65], [66], des déphaseurs [67], [68] ou encore des atténuateurs [69], [70]. Il est
également possible de trouver des adaptations aux technologies actives [71]-[73]. Notre
centre d’intérét, les filtres, ont été également largement étudiés [74]-{78]. Il est possible de
trouver quelques exemples avec des particularités de conception spécifiques telles qu’une
isolation électrique réalisée par des tranchées [79] ou encore des trous d’air au sein de la
structure résonante [80].

Ces différentes réalisations ont permis I'exploration de la faisabilité avec diverses technologies
de réalisation. On retrouve ainsi des exemples réalisés sur circuit imprimé [81], avec la
technologie LTCC [82], [83] ou par technologies additives plastiques [84]-[86]. Dans le champ
des ondes millimétriques, il existe méme des applications réalisées par micro-électronique en
technologie CMOS® [87]-[89]. Pour finir, il est intéressant de pointer certaines réalisations
faites sur des matériaux textiles [90], [91].

Au cours du temps, plusieurs chercheurs ont cherché a améliorer les performances des filtres
SIW. L’amélioration du facteur de qualité est un objectif poursuivi dans la plupart des
technologies appliquées au filtrage. A titre d’exemple, une étude a montré une augmentation
du facteur de qualité en fabriquant un guide SIW monté en surface avec des cavités remplies
d’'air [92]. Tout comme I'amélioration du facteur de qualité, I'élimination des résonances
parasites fait partie des axes de recherches pour optimiser les fonctions de filtrage. Dans le
cas présent, on retrouve des études montrant qu’il est possible d’accomplir cette tadche en
réalisant des gravures en surface de la structure [93], [94].

Enfin, l'accordabilité des filtres a été prospectée afin de couvrir plusieurs canaux de
communication en un espace réduit [95], [96]. D’autres fonctions ont également été
implémentées avec une caractéristique accordable telles que des antennes ou encore des
oscillateurs contrélés en tension (voltage controlled oscillators ou VCOs en anglais) ; un article
trés complet résumant bon nombre de méthodes pour rendre accordables ces structures a été
publié en 2015 [97].

Figure 13 : Filtre balun 3 pdles, accordable, en technologie SIW [95].

% Acronyme de 'anglais : Complementary Metal Oxyde Semiconductor
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Nous venons de le voir, les avantages indéniables des circuits en technologie SIW leurs ont
permis de devenir fortement exploités dans plusieurs systémes en peu de temps. Cependant,
malgré leurs nombreux avantages en comparaison des technologies planaires (intégration,
facteur de qualité, ...), ils souffrent d’'un inconvénient: leur encombrement. En effet, tout
comme les guides dondes métalliques, leurs fréquences de résonance vont étre
conditionnées par le paramétre de largeur w. Ainsi, aux fréquences basses, les technologies
planaires seront souvent préférées car occupant moins d’espace. C’est pour cette raison que
plusieurs techniques ont été développées afin d’apporter des circuits SIW compétitifs dans ces
gammes de fréquences.

1.3.2.2.3. Vers des applications plus intégrables

En ce qui concerne les guides d’ondes en technologie volumique, les premiéres recherches
s’intéressant a la réduction de leurs encombrements sont publiées dés le début des années
40 [98]. Si I'on poursuit sur 'analogie avec cette technologie, certaines solutions permettent
d’obtenir une réduction de taille qu’il est possible d’appliquer aux dispositifs SIW. Le concept
multimode est notamment un exemple qui s’est développé pour les filtres SIW [99], [100].

Néanmoins ces principes, en plus d’étre parfois difficiles a implémenter, ne permettent pas de
réaliser une réduction réelle de la largeur w. Une approche primale peut alors étre de chercher
a la réduire en modifiant la géométrie de la structure pour une fréquence de coupure donnée,
ou sa solution duale, qui est complémentaire, ou I'on cherche a réduire la fréquence de
coupure du guide pour une largeur donnée.

1.3.2.2.3.1. Mode partiel

Cette solution est peut-étre celle que I'on peut considérer comme plus intuitive. En effet,
comme illustré en Figure 14, le mode fondamental du guide SIW dispose d’'une symétrie
magnétique verticale. Cette propriété permet de venir placer une découpe dans ses axes de
symétrie sans venir perturber outre mesure la propagation du champ.

Les conditions de circuit ouvert ne sont pas parfaites au niveau de ces plans de découpe. Ainsi
pour avoir la méme fréquence de coupure si 'on se place dans une configuration « demi-
mode » (ou la structure est découpée en deux dans le sens de propagation), il faudra un guide
Iégérement plus large que la moitié du guide initial.

Ces systémes sont moins performants que ceux complets et, afin de maximiser les
performances, un compromis doit étre fait sur la hauteur de substrat. En effet, plus ce dernier
est fin, plus la capacité parasite créée par la découpe est faible et plus les pertes par fuites
sont faibles. A contrario, plus le substrat est fin plus les pertes métalliques augmentent et plus
le facteur de qualité se trouve réduit.

Axes de symétrie

ARl <

(@) ' (b) ' (© ' (d)

Figure 14 : Représentation schématique en gradient du mode fondamental a l'intérieur de structure
compléte (a), demi-mode (b), quart de mode (c) et huiti€me de mode (d).
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Le principe est introduit dés 2006 [101] et s’applique trés rapidement aux coupleurs [102]-
[104] et aux diviseurs de puissance [105], [106]. Les filtres ne tardent pas a également exploiter
ce principe et des applications quart de mode voir huitieme de mode sont publiées [107]-{109].
La découpe effectuée rend ces filtres particulierement sujets aux pertes par radiation. Un
article publié en 2017 [110] montre qu’il est néanmoins possible de tirer avantage de cette
particularité pour réaliser des couplages magnétiques entre les différents résonateurs.

La conception de ce type de dispositif est rendue compliquée et difficile a maitriser de par la
discontinuité brutale introduite. Quelques articles présentent alors quelques solutions
analytiques afin d’appréhender plus facilement ce principe [111], [112].

1.3.2.2.3.2. Guides repliés

Ce concept fait partie des idées apportées par W. L. Barrow et H. Schaevitz dans leur
publication de 1941 [98]. L’ objectif est ici d’augmenter le chemin parcouru par I'onde en créant
des replis a lintérieur d’un guide d’onde ; le nombre de replis influant directement sur la
miniaturisation obtenue. Le principe introduit dans la publication est présenté en Figure 15.
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Figure 15 : Concept de guide d’onde replié présenté dans [98].

Tout comme pour le modéle précédent, cette miniaturisation se fait aux dépens des
performances. Pour exemple, si I'on se place dans le cadre d’'une cavité rectangulaire, plus la
hauteur de cette derniére décroit plus le facteur de qualité sera faible (cf Annexe 1).

Cette technique est rapidement appliquée aux guides SIW et la littérature présente deux
configurations principales [113], [114]. Ces études théoriques montrent que ces guides
présentent des caractéristiques de propagation similaires aux SIW si les dimensions du repli
suivent certains criteres. Leurs formes « en T » ou « en C » sont mises en lumiére en Figure
16.

11111111111111111111111111

Figure 16 : Structures SIW repliées (a) en T et (b) en C [114].

Des filtres sont rapidement implémentés avec cette technique [115]-[117]. L'implémentation
de cette méthode s’appuyant sur les technologies multicouches, les couplages sont souvent
effectués d'un étage a l'autre en multipliant les couches pour obtenir des fonctions plus
avanceées. En pratique, les réalisations sur cartes imprimées par LTCC sont répandues mais
il est également possible de retrouver des applications a 200 GHz de ces guides en
technologie CMOS [118].
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1.3.2.2.3.3. Guides a nervure

Cette derniére technique de miniaturisation s’inspire encore d'un principe développé
initialement pour les guides d'ondes. Le principe de « Ridge wave guide » apparait, de
nouveau, tres tét en 1947 et est introduit par S.B. Cohn [119]. Il y présente les avantages de
ces guides, par rapport aux guides conventionnels, sous différents points :

¢ Une fréquence de coupure plus basse,
e Une séparation des modes d’ordres supérieurs plus importante,

¢ Une impédance plus faible.

(a) (b)
Figure 17 : Concept de guide d’onde a nervure présenté dans [120].

Cette derniére propriété sera celle qui sera le plus exploitée et ce, pour réaliser des
adaptations d'impédance. En procédant par étapes ou se succédent des morceaux de guides
avec une nervure plus ou moins profonde, on vient créer des profils locaux d'impédances « en
escaliers » qui permettent I'adaptation [121]. C’est ce principe qui est, par exemple, utilisé pour
réaliser une transition entre une ligne micro-ruban et un guide d’onde [122], [123]. Dans le cas
des SIW, un exemple de transition est donné avec un enchainement de paliers basés sur les
technologies multicouches [124, Fig. 1(c)].

Comme rapporté en Figure 18, ce type de réalisation nécessite un nombre important de vias.
Cette particularité rend le tout plus compliqué a manufacturer et fragilise la structure. C’est
donc la forme en U, présentée en Figure 17(a), qui sera la plus exploitée lors de la réalisation
de structure SIW.

Figure 18 : Structure typique d’'un guide SIW a nervure.

Les guides SIW développés autour de ce principe montrent une reproduction des
performances similaires a celles des guides d’ondes métalliques. De plus, une étude de 2009
montre qu’il est possible d’améliorer encore la bande passante monomode dans ces guides
[125]. Pour ce faire les auteurs ont relié les plots insérés dans le guide par une ligne métallique
afin de se débarrasser de la périodicité du motif qui venait dégrader la bande passante. lls ont
également inséré des trous d’air sur les bords de la structure afin de perturber le
développement du second mode. D’autres travaux ont montré la possibilité d’utiliser deux
substrats de natures différentes, I'un situé sous le plot métallique et l'autre au-dessus, afin
d’optimiser les performances du guide [126].

Plusieurs applications de ce motif sont exposées dans la littérature pour I'application de filtre
passe-bande. Un article montre, pour un résonateur unitaire et une fréquence de résonance
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identique, une réduction de taille d’environ 20 % et une augmentation d’environ 15% de la
fréquence des modes d’ordre supérieur [127]. Bien qu’aucune indication ne soit donnée sur le
facteur de qualité ce dernier sera, a l'instar des guides repliés, plus faible que son pendant
classique. L’objectif poursuivit étant toujours d’améliorer la compacité, on retrouve des
combinaisons de plusieurs méthodes permettant de réduire la taille des résonateurs : modes
évanescents [128], modes évanescents et repliés [129], demi-mode [130]. Une publication
récente montre méme la combinaison de I'ensemble des techniques de miniaturisation
présentées dans cette sous-partie dans le cadre d’'une application large-bande [131].

1.4. Amplification du signal : amplificateur d’entrée

La puissance d’'une onde électromagnétique décroit proportionnellement au carré de la
distance qui sépare le récepteur de I'antenne émettrice. Ainsi, méme avec des émetteurs
déployant des signaux de fortes puissances, le signal intercepté par I'antenne devient
rapidement trop faible pour étre traité en I'état. Pour augmenter la puissance du signal recu,
avoisinant parfois le picowatt, il est nécessaire d’amplifier le signal. Dans la plupart des
récepteurs modernes, cette fonction est assurée par un circuit a base de transistors qui permet
une intégration facile de la fonction au sein de la chaine de réception.

Cette premiére amplification incombe a I'amplificateur d’entrée communément appelé
amplificateur faible bruit (ou LNA) qui est, en effet, congu pour présenter un rapport signal a
bruit aussi élevé que possible. Dans nos fréquences d’application, le bruit interne au
composant est la principale limitation.

La production scientifique en rapport avec la conception d’amplificateur faible bruit
radiofréquences et microondes est trés abondante. Elle illustre une évolution importante des
technologies de réalisation des circuits qu’elles soient planaires, volumiques, intégrées de type
-1V (e.g. AsGa) ou encore silicium (CMOS ou BiCMOS). Plusieurs ouvrages traitent des
méthodes de synthése de circuits actifs et notamment des LNA qui sont notre centre d’'intérét
ici [132].

Les tendances actuelles de ces dispositifs s’articulent autour :

¢ D’une montée en fréquence ; les technologies intégrées permettent d’atteindre les
bandes de fréquences submillimétriques. On peut donner I'exemple d’'un LNA de type
MMIC'™ HEMT™ AsGa fonctionnant & 180 GHz [133].

o D’une haute densité d’intégration issue de I'émergence des technologies silicium, de
leur montée en fréquence et du développement de techniques de conception
spécifiques. On peut présenter ici un récepteur intégré a 4 étages comportant un LNA
et un mélangeur en structure différentielle utilisant une topologie cascode. Réalisé en
technologie SiGe, il opére a 245 GHz [134].

Dans le cadre de cette thése, nous nous limiterons a venir interfacer avec des dispositifs de
filtrage avec des dispositifs d’amplification faible bruit. Ainsi, nous ne développerons pas plus
avant cette étude. Il est toutefois intéressant de noter le développement de solutions de
filtrages actives qui apportent notamment une réponse aux problématiques de pertes

0 Acronyme de I'anglais : Monolithic Microwave Integrated Circuit pouvant se traduire par circuit
intégré monolithique hyperfréquences (qui est un type de circuit intégré).

" Acronyme de I'anglais : High-Electron-Mobility Transistor qui est un type de transistor a effet de
champ.
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inhérentes aux filtres passifs [135], [136]. De plus, en suivant une logique de conception
conjointe, il est possible d'imaginer une répartition de la fonction de filtrage dans plusieurs
éléments et notamment dans I'amplificateur d’entrée.

I.5. Co-conception, co-intégration

Nous en faisions état dans l'introduction de cette thése, les équipements de communication,
de localisation ou de surveillance sans fil sont soumis a des demandes d’intégration toujours
plus fortes. En paralléle, les performances de ces systémes doivent conserver leur efficacité
ou méme présenter, par exemple, des couvertures ou des puissances plus importantes. Ces
exigences industrielles et commerciales mettent a mal des technologies qui frélent la plupart
du temps leurs limites.

Normalisation Normalisation
d'impédance d'impédance
500 ~~ 50 Ql— 500
Y LNA -
Antenne Filtre LNA
(gain, efficacité) (sélectivité, pertes) (bruit, consommation)

Figure 19 : Schéma fonctionnel d’un front-end RF congu de maniére classique.

La Figure 19 présente une chaine de réception telle qu’elle est produite et assemblée de
maniére classique. On constate rapidement la présence d’éléments supplémentaires ajoutés
aux composants fondamentaux. Ces étages de normalisation ont une impédance réelle de
50 Q qui présente 'avantage d’étre invariante en fréquence. De ce fait, en les utilisant il est
possible de procéder a un assemblage direct de composants congus séparément sans
problématiques de compatibilité. Cette méthode de conception, bien que pratique, implique
deux désavantages notables :

e Ces interconnexions seront souvent synonymes d’un accroissement de l'espace
occupé par le dispositif complet.

e Comme abordé dans la partie 1.2.1, la différence entre 'impédance d’'un élément de
chaine et 'impédance caractéristique de normalisation entraine une réflexion qui peut
étre quantifié¢e par I (Equation 4). Cet étage additionnel est donc I'objet d’un
accroissement des pertes au sein des systémes.

S’affranchir de cette normalisation a 50 Q permet donc d’améliorer lintégrabilité et les
performances des systémes. C’est afin de valider cette assertion que cette thése propose deux
axes d’études permettant sa mise en ceuvre.

1.5.1. Co-conception

Cette méthodologie de conception vise a optimiser les interactions entre les différents
composants du systéme. Pour ce faire, il faut que chaque bloc de la chaine présente un accord
d'impédance avec son ou ses composant(s) voisins. L'optimisation du transfert d’énergie est
introduite par la théorie de la transmission maximale de puissance qui précise que : pour
réduire les réflexions entre deux éléments il faut que I'impédance de sortie d’un premier
élément tende vers le complexe conjugué de I'impédance d’entrée d’'un second élément.
Pratiquement, lorsque l'on veut venir créer une liaison entre deux éléments dont les
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impédances sont trop différentes on insére un réseau d’adaptation qui permet de réduire cet
écart.

Dans le cas présent, les solutions pour une transmission optimale de I'’énergie sont
recherchées en amont. La Figure 20 illustre I'objectif idéal poursuivi lorsque I'on veut mettre
en place cette méthode.

Antenne  Z ., Filtre Z LNA Z s Filtre

Gain, efficacité, sélectivité, pertes, bruit, consommation...

Figure 20 : Schéma fonctionnel d’'un front-end RF réalisé par co-conception.

La synthése, afin de bénéficier au mieux des contributions de chaque élément, se fait au
niveau systéme. Ainsi, chaque sous-élément qui le constitue est congu de sorte a opérer au
mieux avec les autres. Afin de permettre 'implémentation de cette méthode, il faut prévoir une
stratégie de synthése ainsi que le développement d’outils spécifiques.

Pratiquement, ces adaptations sont généralement réalisées a 'aide de stubs ou de réseaux
d’adaptations [137]. Bien que certaines structures soient en mesure d’assurer une forte
couverture d'impédance, elles ne sont pas capables de le faire autrement que sur une bande
assez étroite. Une publication propose une solution pour adapter une antenne sur une bande
plus large mais la structure proposée, reporté en Figure 21, est complexe et la bande de
fréquence relativement faible (220 MHz a 450 MHz) [138].

- e -
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Figure 21 : Schéma du réseau d’adaptation reconfigurable avec 9 commutateurs proposé dans [138].

1.5.2. Co-intégration

Cette démarche doit venir se placer en paralléle de la précédente. En effet, 1a ou I'on cherche
a apporter des solutions aux problématiques de compatibilité d’impédance, la co-intégration
vise a établir une compatibilité technologique des sous-éléments du systéme.

En associant judicieusement différentes technologies, il est possible d’optimiser I'équilibre
performances/encombrement. La Figure 22 met en avant une solution adaptée a notre
problématique dans le cas d’'une conception conjointe ou disjointe du systeme.
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Antenne Filtre LNA
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Eléments distribués : Technologie MMIC :
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Figure 22 : lllustration des répartitions technologiques dans une démarche de co-intégration.

Afin de réduire I'empreinte occupée par les différents dispositifs, il est pertinent d’aborder
l'intégration de maniére tridimensionnelle. Cette démarche s’accompagne d'une étude en
amont des différentes compatibilités matérielles de nos éléments entre eux.

Dans notre exemple, la répartition technologique proposée permet une intégration du front-
end RF au plus prés de I'antenne tout en proposant un équilibre au niveau des performances.

1.5.3. Exemples d’applications

Plusieurs auteurs ont déja exploré cette approche afin de I'appliquer a la conception de sous-
systémes de communications sans fil. Nous proposons ici une étude de I'état de l'art divisée
pour chaque sous-systéme afin d’établir une cartographie du paysage dans lequel s’insére ce
projet.

1.5.3.1. Combinaison amplificateur-antenne

Cette sous-catégorie pourrait étre divisée en deux parties : les amplificateurs de puissance et
les amplificateurs faible bruit. Néanmoins, les problématiques sont la plupart du temps
identiques et des études séparées ne seraient pas réellement pertinentes.

Deux articles écrits en 2006 et 2007 par le méme laboratoire proposent une approche de co-
conception entre un amplificateur faible bruit et une antenne pour une application large-bande
[139], [140]. L’amplificateur, réalisé en technologie CMOS 13 um, présente des performances
équilibrées et est adapté a une application large bande. Une antenne « Bow Tie »'? est
sélectionnée pour son comportement large bande et sa structure planaire qui facilite
l'intégration de la puce. La partie réelle de I'impédance de cette antenne est réglable en
modifiant 'angle des bras de I'antenne. Pour venir faire correspondre les parties imaginaires,
il faut venir présenter une impédance de nature inductive pour venir compenser I'aspect
capacitif du LNA dans ce type de dispositif. Modifier Iégérement la structure de I'antenne
n’étant pas suffisant deux bras reliant les deux parties de I'antenne ont été rajoutés. Comme
présenté en Figure 23, un paramétre (noté ici Yc) permet de contréler 'impédance ramenée
dont la partie imaginaire vient compenser celle du LNA.

2 De I'anglais : nceud papillon ; nom donné par analogie avec la forme prise par I'antenne.
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Figure 23 : (a) Prototype du systéme co-congu ; (b) Comparaison du gain obtenu par le systéme dans
les deux approches (bande ciblée : 3,1 GHz a 5,1 GHz).

En 2013, un article fait état du méme type de démarche pour une combinaison amplificateur
de puissance-antenne [141]. Il y est fait état de l'intégration d’'un systéme d’amplification de
puissance (PA) avec une antenne a résonateur diélectrique (DRA) pour une application a
60 GHz. La connexion est assurée par jonction de fils (wire bonding) d’or mais a cette
fréquence l'effet inductif rapporté vient fortement perturber les performances de I'ensembile.
L’ajout d’'un stub permet de compenser cet effet sur une faible bande de fréquence. La Figure
24 présente les résultats obtenus avec cette compensation.

St —— DRA alone
—DRA + PA no compensation

—DRA + PA with compensation
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Figure 24 : (a) Simulation du systéme DRA-PA ; (b) Comparaison du gain obtenu par I'antenne seule
et le systéme avec et sans compensation (bande ciblée : 57 GHz a 64 GHz).

Pour terminer, il est intéressant de noter qu’une publication présente une solution d’adaptation
ou un simple gap d’air sert a ramener un effet capacitif qui permet d’effectivement réaliser
I'adaptation d'impédance [142]. Toutefois, I'application visée est a fréquence unique et il n’est
pas réellement fait état de I'impact de ce type de gap sur les performances d’un systéme.

1.5.3.2. Combinaison filtre-antenne

Cette combinaison utilise un dispositif de filtrage passif afin de réaliser I'adaptation
d'impédance avec I'antenne. De plus, la fonction de filtrage ajoutée permet d’améliorer les
performances de l'ensemble. Il faut, toutefois, prendre garde a ce que le bilan entre
amélioration des performances de I'antenne et pertes ramenées par le filtre soit positif.

En 2009, une démarche de co-conception et co-intégration est menée avec deux dispositifs
passifs simples : une antenne patch et un filtre a lignes repliées [143]. La Figure 25 (a) et (b)
présente les différences de configuration du dispositif avec les deux démarches ; I'intégration
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tridimensionnelle du dispositif étant mise en avant. Néanmoins, ce changement de structure
provoque un changement de comportement de I'antenne. Ainsi, lorsque I'on s’intéresse aux
résultats comparatifs en Figure 25 (c), on constate une amélioration des performances de
'antenne dans la bande visée mais également un élargissement de la bande passante de
I'antenne co-intégrée. Avec cette occurrence, il est difficile de statuer sur le bilan réel de cette
méthode mais lillustration de la démarche est notable.
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Figure 25 : Comparaison des dispositifs avec un version co-intégrée (a) et classique (b).
Résultats comparatifs des deux versions (c).

Une publication datant de cette année met en avant une démarche plus aboutie. Wu et al. y
décrivent 'amélioration de la bande passante et des performances d’'une antenne patch a
polarisation circulaire par co-conception de son circuit d’alimentation [144]. La structure
proposée, reportée en Figure 26, expose un résonateur demi-onde et un quart d’'onde reliés a
une jonction en T en guise de circuit d’alimentation couplant une antenne patch par proximité.

l—w

X

i_’)’

/2 resonator

Patch

Feeding

Equal magnitude in-phase
T-junction

Feeding network

Layer 2:
Feeding network

Layer 1:

Patch Top view

Layer 1 —
Layer 2—

Figure 26 : Structure de I'antenne large bande a polarisation circulaire proposée.

Une version classique dans laquelle un circuit d’alimentation simple a jonction en T placé sur
le méme étage que I'antenne patch est également congue pour servir de référence. Les
résultats, copiés en Figure 27, présentent une efficacité plus réguliére et plus large bande ainsi
qu’'une amélioration de la bande passante relative (calculée ici a I'aide du rapport axial de
I'antenne) par un facteur proche de 3. Notons également que les réponses en réflexion et gain
réalisé des deux antennes sont fournies ([144, Fig. 11]) et que I'antenne co-congue, bénéficiant
de l'influence des filtres, affiche une sélectivité plus importante en plus d’un gain plus constant
dans la bande.
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Figure 27 : Résultats comparatifs des deux méthodes : (a) rapport axial de I'antenne classique, (b)
rapport axial de I'antenne co-congue et (c) efficacité des deux antennes.

La méme équipe de recherche a publié un mois plus tard un article dans lequel ils présentent
une amélioration de cette antenne. Un diviseur de Wilkinson est ajouté en amont des filtres et
le résonateur quart d'onde est remplacé par un demi-onde. Ces modifications permettent
I'ajout d’'un minima dans le tracé du rapport axial ; cela se traduit par 'amélioration de la bande
passante relative qui est portée a 9 % [145].

La démarche inverse, dans laquelle un filtre vient réduire la bande passante du systéme, peut
également étre appliquée dans cette démarche [146]. Dans ce cas, le filtre se rapproche de
sa fonction initiale de discrimination du signal.

Pour finir, le développement d’outils dédiés a la conception conjointe ont été proposés [147].
Dans cet exemple, une méthode est développée afin de réaliser un filtre 6 pdles en paralléle
d’'une antenne dipolaire. Cette derniére est validée par le biais de la fabrication d’'un prototype
fonctionnel. Néanmoins, 'interconnexion entre les deux éléments étant conservée a 50 Q |l
n’est pas évident de l'inclure comme exemple de dispositif co-concu.

1.5.3.3. Combinaison filtre-amplificateur

L’approche poursuivie reste la méme et c’est ici généralement un dispositif de filtrage passif
qui va venir adapter un amplificateur.

L’exemple le plus probant trouvé dans la littérature met a la fois en avant la co-intégration et
la co-conception d’'un ensemble amplificateur de puissance et filtre semi-volumique [148].
L’exercice sera illustré par la comparaison entre des assemblages congus par les deux
méthodes. La Figure 28 rapporte les dimensions de dispositifs exécutés en suivant les deux
approches. L'intégration proposée permet une réduction de l'aire occupée par un facteur de
plus de trois.
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Figure 28 : Prototypes réalisés avec des démarches (a) de co-conception et (b) classique.

Comme le montre la Figure 29, les performances des deux dispositifs suivent également la
méme tendance. En effet, 1a ou I'ajout d’un filtre a 'amplificateur fait passer I'efficacité de 80 %
a 64 % avec une conception classique, on atteint 72 % par conception conjointe. Rajoutons
que la linéarité, pour un écart de fréquence inférieur a 20 MHz, du dispositif congu
conjointement affiche un point d'intermodulation d’ordre 3 plus faible indiquant une meilleure
linéarité. Lorsque I'écart augmente, I'effet de filtrage devient plus important et le dispositif
classique récupére 'avantage.
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Figure 29 : Résultats comparatifs pour les deux méthodes en (a) performances et (b) linéarité.

Il est intéressant de noter que cette publication propose également une méthodologie de
synthése de filtre basée sur une impédance d’entrée différente de 50 Q.

1.5.3.4. Chaine compléte

Lors de cette étude bibliographique, nous n’avons pas trouvé de systéme de transmission
complet faisant état d’'une démarche de co-conception. Il est néanmoins intéressant d’'indiquer
ici deux réalisations en technologie CMOS ou I'ensemble de la chaine de réception a été
pleinement intégrée [149], [150].

| Amc
| Yagi Antenna

Amplifier

(b)
Figure 30 : Dispositifs de réception en technologie CMOS totalement intégrés (a) [149] (b) [150].
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1.6. Axes d’études

Ce chapitre a mis en évidence plusieurs technologies permettant une intégration
tridimensionnelle et compacte d’'un front-end RF. Plusieurs variations de ces derniéres ont été
présentées afin de proposer des solutions adaptées aux demandes de performances et de
compacité nécessaires dans une démarche de conception et d’'intégration conjointes.

Concernant le domaine du filtrage deux solutions principales ressortent :
e Les solutions de filtrage planaires dont les technologies sont bien contrélées et dont
l'intégrabilité est aisée.
e Les solutions de filtrage semi-volumique dont les performances sont meilleures mais
dont la réalisation, généralement multicouche, est plus complexe

Finalement, les bonnes performances de plusieurs sous-systémes congus et intégrés
conjointement ont été mises en évidence. Ces exemples valident la démarche entreprise et
mettent en avant plusieurs problématiques :

o La difficulté a couvrir une bande fréquentielle large car I'impédance varie beaucoup et
elle n’est plus purement réelle dans cette démarche.

o Les fonctions de filtrage semblent étre une solution pertinente pour effectuer une
adaptation complexe. Cependant, les performances des filtres doivent étre suffisantes
sous peine de venir dégrader les performances du systéme plus que les améliorer.

e La compatibilité technologique des différentes parties du sous-systéme fait partie des
premiers sujets a traiter lors de la mise en place de cette démarche.
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Chapitre Il. Synthése et réalisation de fonctions de filtrage

Ce second chapitre a pour objectif de présenter les outils qui permettent de réaliser ce qui
constituera le cceur de cette thése : la conception de systémes de filtrage passifs.

La base théorique ayant été déja largement traitée, une trés courte partie y sera consacrée
afin de rappeler les différentes notations communément employées. Les matrices de
couplage, leurs spécificités ainsi que leurs topologies usuelles seront ensuite plus largement
traitées. Une méthode de conception de filtre physique, partant de la matrice de couplage et
allant jusqu’a I'optimisation de la structure physique, sera finalement présentée.

I.1. Rappel théorique, le quadripéle

Un filtre hyperfréquence, modifiant le signal incident suivant une loi fréquentielle, peut étre
assimilé a un quadripdle représenté sur la Figure 31.

E, V1T Q Tv2 R,

Figure 31 : Circuit d’'un quadripble simple.

La Figure 32 présente les puissances qui circulent au sein de ce systeme.

P

) S )

Rg sz R,
—

PV

Figure 32 : lllustration de la répartition d’énergie dans un systéme quadripble.

On peut ainsi définir :
e P::lapuissance réfléchie a I'entrée du quadripdle.
o P, :la puissance dissipée par le quadripdle lui-méme.
e PvL:la puissance délivrée a la charge

RIAE
L™ 2R,

(10)

e Py: la puissance fournie par le générateur :

2
V.,
ggz% (11)
g
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1.1.1. Rappels sur les paramétres S

En présentant le graphe de fluence de ce systéme, on est en mesure de faire apparaitre les
paramétres S d’un tel systéme.

821
81 — > < 82
S, l Q T Sy,
b, «— —D,
812

Figure 33 : Graphe de fluence du quadripéle.

On peut déduire de ce systéme les relations suivantes :

{bl =514 + 5120,
b, = S31a; + S3;a,

(12)

Soit :

3821 = — S22 = — (13)

1 a2=0 2 a1=0 al a2=0 az a1=0

Les conditions a1 = 0 et a» = 0 indiquent que, respectivement le quadripble est adapté en sortie
et en entrée.

On peut alors relier ces parameétres aux puissances fournies précédemment :
e La puissance délivrée a la charge :
|bz|2 =P (14)
e La puissance fournie par le générateur :
la,|? = Pg (15)
e La puissance réfléchie en entrée :

1b:1]? = P (16)

11.1.2. Fonction de transfert et de réflexion

Il est alors possible de déduire de ces expressions la fonction de transfert et de réflexion du
quadripble.

La fonction de transfert H(p) s’exprime sous la forme suivante par rapport aux pertes
d’insertion :
1 B 1
[H(p)I> P, |521(p)|éadapté

(17)
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Et la fonction de réflexion T(p) prend alors la forme :

IT®)I?

= 18
1511 () |é adapté (18)

1 Py 1

P,
Avec p = ot+jw (ou jw représente la partie fréquentielle du signal et o généralement associé
aux pertes intrinséques du quadripdle). Dans le cas ou le quadripdle ne présente pas de pertes

(P,=0), la relation de conservation de I'énergie |H|?+|T|*=1 est établie.
La fonction de transfert d’un filtre passif peut étre définie comme un rapport de polynéme :

_agtaptap®+ -+ ayp™

= 19
H(p) bo + blp + -+ bnpn ( )

On peut également formaliser cette expression sous la forme suivante :

(0 — 7)

) = =i —p)

(20)
Ces expressions font clairement apparaitre p; et z;, respectivement les pdles et les zéros réels
ou complexes conjugués de la fonction de transfert.

11.1.3. Fonction de filtrage

La fonction de filtrage s’écrit généralement a partir des équations (19) et (20). On formule ainsi
la fonction de transfert d’un filtre pour un prototype passe-bas :

H(p)* = avec D(p) = = (21)

1
1+ID@P’
On appelle D(p) la fonction discriminante du filtre. Le type de polyndme utilisé pour D(p)
détermine le type de la fonction de transfert. Cette fonction permet uniquement de définir un
filtre passe-bas normalisé par rapport a sa pulsation de coupure w.. Afin de concevoir des
fonctions passe-bande, stop-bande ou passe-haut, il est nécessaire de réaliser des
transformations de la variable fréquentielle w.

En analysant I'équation (21), on en déduit les deux conséquences suivantes : lorsque la
transmission est totale D(p) s’annule, inversement I'atténuation du filtre est maximum lors que
D(p) tend vers linfini.

Dans le cas d’'un quadripble sans perte, on peut poser les équations suivantes :

R(p)

T(p) = 511(P)|Q adapté = @ (22)
1pP
H) = Sa(Plg s = ¢ o (23)
R(®) _T®)
Et D(p) =e——~=—+% 24
®)=20w ~H®) @
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Dans les expressions ci-dessus, € représentent 'ondulation de la fonction de transfert et P, Q
et R sont des polyndmes a coefficients réels. On note également que Q(p) est un polynéme
de Hurwitz dont les racines sont complexes et a parties réelles négatives.

De cet ensemble d’équations, il apparait que :

o Les zéros de P(p) sont les zéros de transmission de H(p) et donc les valeurs pour
lesquelles la transmission est nulle.

o Les zéros de R(p) correspondent eux aux zéros de T(p) et correspondent donc aux
valeurs pour lesquelles la réflexion est nulle.

e Les zéros de Q(p) définissent les pdles de la fonction de transfert ; leur nombre vient
définir 'ordre du filtre

La Figure 34 présente une fonction passe-bande d’ordre 4 avec deux zéros de transmission
et la représentation des racines de ses polynémes P, Q et R.

X [S], [Y], 2] (X Vs Y) : 1

Série(s) de données : 1=
? Y Y (4p22]521jcB — G
/ \ A [4p22].1511/dB. — 5
-10 \ |
| \
\ \
[ [
20 et [ \ —
e | |/ 7] N\ | \ 3
T \\ [\ / \ | J/ B
et \ \ / \ | [
300 H l" \f \f | H
& \ || | [ [ |/
g || |1
@ ‘ [ | ‘
-40 i \H ‘
-50
-60
-7%.0 8.5 9.0 9.5 10.0 10.5 11.0 11.5 12.0
Freq (GHiz)
(a)
X [8], [Y], [Z], PQR (Polaire) :
Séria(s) de données : [El
R —_— .H
a — %)
P — X
: e g

L 45]

(b)

Figure 34 : Fonction passe-bande avec 4 pdles et 2 zéros de transmission : a) réponse en module des
paramétres S, b) racines des polynémes P, Q et R."3

3 Captures d’écran issues de SyMaCo, un outil en ligne développé par A.Périgaud et permettant
notamment la synthése et la manipulation de matrices de couplage.
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On constate ici que les zéros de R(p) et de P(p) sont purement imaginaires. La réponse en
module du filtre synthétisé permet une visualisation directe de leur impact sur la réponse. On
peut noter que leurs parties réelles peuvent parfois étre non nulles dans certaines applications
spécifiques telle que 'amélioration du temps de groupe [151].

Il.2. Fonctions de transfert typique

Nous l'avons évoqué dans la partie précédente, I'ensemble des types de filtre est réalisé a
partir du prototype passe-bas par transformations fréquentielles. Ainsi, la synthése théorique
d’'un filtre commence toujours par la synthése de la fonction passe-bas associée. La fonction
transfert voulue et les performances visées conditionneront I'ordre du filtre.

L’ensemble de ces fonctions ayant été largement présenté dans les ouvrages et la littérature
[152], [153], nous nous contenterons de rappeler les propriétés principales des différentes
fonctions :

e Fonctions Butterworth : 'ensemble des zéros de R(p) sont confondus et nuls. Les
réjections de ce type de filtre sont donc faibles. Les zéros de D(p) sont égaux a 0 ; il
n’y a donc pas d’ondulation dans la bande.

o Fonctions Chebychev : les réjections offertes par ce type de fitire sont, a ordre
identique, meilleures que celles des fonctions Butterworth. Les polynédmes associés
présentent une ondulation constante dans leur bande passante. La distorsion de
phase, et donc de temps de groupe, est également plus importante.

e Fonction pseudo-elliptique ou Chebyshev généralisée : ces fonctions sont les plus
complexes mais elles permettent d’obtenir les meilleures rejections car elle possédent,
a linstar des fonctions Chebychev, des zéros de réflexion répartis dans la bande
passante pour satisfaire I'équi-ondulation mais également des zéros de transmission
en dehors de la bande bande pour augmenter la sélectivité ou égaliser le temps de
propagation de groupe.

11.3. Matrice de couplage

Les filtres passe-bande a bande étroite peuvent donc étre associés au modéle en éléments
localisés présentés en [154]. Dans le cas de fonctions pseudo-elliptiques, le filire n’est pas
constitué uniquement de couplages adjacents mais également de couplages non-adjacents.
La Figure 35 met en avant cette situation en présentant 'ensemble des couplages pouvant
exister sur un modéle simplifié de filtre a plusieurs résonateurs.

Notons que le filtre représenté par ce schéma est considéré sans pertes car aucun élément
résistif en dehors du générateur et de la charge n’apparait. Dans le cas contraire, les
résonateurs LC se verraient adjoindre une résistance R. De plus, seuls les couplages croisés
entre résonateurs sont considérés.
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L /2L, /2
(n-1)

Figure 35 : Schéma équivalent électrique sans pertes pour n résonateurs.

Sur ce circuit les résonateurs sont associés aux couples Li et C; et les couplages inter-
résonateurs sont représentés par les mutuelles inductance notées M. En appliquant la loi des
mailles sur ce circuit on obtient le systéme d’équations suivant :

1 _
) +jM12(,() * iz + °ee

r . .
Eg =1, (Rg +jLiw +jC1a)

A

= s 1
0=jMp,w=*i; +1, (]Lza) +jC2a)) + - (25)

_ _ 1
0= lenw*il +jM2nw*i2+"’+in(RL +]an+ N )+"'
jChw

Afin de simplifier I'étude, on admet que les inductances disposent toutes d’'une valeur de

référence constante et que seules les capacités C; permettent de contréler la fréquence des
résonateurs.

Pour étendre ces solutions a différentes fréquences et bandes passantes, on effectue une
normalisation en utilisant les notations suivantes :

e Wwo: la pulsation centrale du filtre.

o EtRBW (de I'anglais relative bandwidth) : la bande passante relative du filtre (le rapport
de la fréquence centrale du filtre, fo, par sa bande passante, Af).

Af
RBW = — (26)
fo
On obtient les notations suivantes :
R; 1 1 M;;
= (Lo + ) ety 27
T e LRBW T wo L RBW VY T icw) ¢ M= RBW 1)
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En utilisant ces derniéres, il est possible d’écrire la matrice suivante :

[ 7 +d ;& Ty
4] 1 mypq.J o Mmyq.J o
Eg w w 11
_ J— d My j—| |
0 | = wo.L.RBW.|M12:T ) 2 n2J 1| iz (28)
0 Mo my i e o4, | ln
| Wy Wy |

L’approximation des filtres a bande étroite permet d’approcher le rapport w/woe a 1; des
simplifications sont alors possibles.

Il en découle :
Eg i
0 | = wg.L.RBW.[z].|i; (29)
0 in
Avec :
[z] = ([r] +j.[m] + j.[d]). wo. L. RBW (30)
rn O 0
—m=2 2 (31)
0 0 T
0 myq Mnp1
—m=|m2 O e (32)
Mipn Myp 0
di/j 0 0
—p=|0 %0 (33)
0 0 - dy/j
Ou:

e [r] représente la matrice correspondant aux résistances d’entrée et de sortie,

e [m] représente la matrice correspondant aux couplages normalisés entre les
résonateurs,

o [d] représente la matrice correspondant aux décalages fréquentiels de chaque
résonateurs par rapport a la fréquence centrale.

Dans la majorité des cas, la matrice de couplage [m] utilisée correspond, en réalité, a la somme
[m]+[d].
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On obtient alors la matrice [m] suivante :

my; My 0 My
My Mpy 0 Mpy

[m]=| .7 .7 .. .. (34)
Mypn Min = Mpy

Les termes sur la diagonale (i=j) correspondent alors aux décalages fréquentiels des
résonateurs avec la formule de simplification suivante :

Les termes autour de la diagonales (i#j) traduisent toujours les couplages inter-résonateurs et
la formule dans ce cas est :

_ 36
L.RBW (36)

mij
On constate que ces matrices ne dépendent plus d’'un paramétre fréquentiel d’ou I'appellation
normalisée. Les paramétres ri et r, correspondant aux couplages d’entrée-sortie et il est
possible de réunir les matrices [m] et [r] en une seule matrice d’ordre n+2 pour rendre compte
de l'intégralité des couplages qui seront présents dans la structure physique.

Cette démonstration et la méthodologie développée s’appuient sur un modéle bande étroite.
Cette condition semble alors exclure les réalisations a large bande mais il n’en est rien. En
effet, la matrice de couplage normalisée restera celle développée ici. La normalisation implique
une fréquence centrale située a 0 et une bande passante comprise entre -1 et 1. Venir poser
par la suite w#wo et multiplier les coefficients m;; par w/woe permet d’obtenir une réponse plus
conforme au comportement réel du filtre. Finalement, les différences notables seront sur le
design du filtre ou les coefficients de couplage réels a atteindre seront plus importants. Enfin,
la relation entre paramétres S et matrice [Z] est exposée en Annexe 2.

A partir des polyndmes de base définis précédemment, il est donc possible possible de déduire
un circuit équivalent et une matrice de couplage. Ce probléme inverse permettant le passage
de ces polyndmes a une matrice de couplage a été également largement traité au sein de
théses [155] et d’ouvrages [156] et n’a sera donc pas été rappelé ici.

Les conceptions de filtre présentées dans cette thése se basent toujours sur une matrice de
couplage qu’il est parfois nécessaire de transformer pour faciliter 'implémentation physique
du filtre. Nous allons maintenant détailler ces principes.

I.4. Transformations des matrices de couplage : changement de topologie

11.4.1. Rotations

La rotation est une transformation orthogonale qui permet de conserver la réponse du systéme
matriciel initial ; on parle de transformation similaire.
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Elle est caractérisée par un angle t et un pivot i,j. La matrice de rotation [R] est une matrice
orthogonale (son opposé et sa transposée sont égale) qui vérifie :

ryj = —71j; = sin(t)
1y = 15 = cos(t) (37)

T'kk=1Vk¢i/\k¢j

Exemple : une rotation de pivot 1,3 et d’angle t d’'une matrice 3x3 :

0 1 0
—sin(t) 0 cos(t)

[R] =

cos(t) 0 sin(t)
] (38)

Afin d’obtenir une nouvelle matrice de couplage a partir de cette matrice [R], on utilise la
formulation suivante :

[Mrinat] = [R] [Minie]. [R]* (39)

Ainsi, une matrice de couplage, compliquée a mettre en ceuvre physiquement, pourra
bénéficier de transformations la rendant plus en accord avec une réalité physique. A l'aide de
cette transformation, il est possible d’obtenir des configurations topologiques particulieres
pratiques pour lesquelles certaines valeurs spécifiques sont nulles.

Une série de rotations particulieres permet ainsi de passer d’'une topologie a une autre. Les
pivots sont prédéfinis mais les angles sont, eux, calculés pour chaque rotation en fonction des
valeurs que prend la matrice aprés la rotation afin d’annuler un terme précis de la matrice. Si
I'on reprend I'exemple ci-dessus et qu’on I'applique a une matrice de couplage générique :

cos(t) O sin(t)]1[a d el [cos(t) 0 —sin(t)
[Meina] =| 0 1 0 |.|d b fl.] 0 1 0 (40)
—sin(t) 0 cos(t)l le f cl Lsin(t) 0 cos(t)
On obtient alors le résultat suivant :
(a. cos(t) + e.sin(t)). cos(t) + (e.cos(t) +c. sin(t)).sin(t) d.cos(t) + f.sin(t) —(a. cos(t) + e.sin(t)). cos(t) + (e.cos(t) +c. sin(t)). cos(t)
d.cos(t) + f.sin(t) b —d.sin(t) + f.sin(t) ] (41 )
(—asin(t) +e. cos(t)).cos(t) + (—e.sin(t) + C.sin(t)).sin(t) —d.sin(t) + f.cos(t) —(—asin(t) +e. cos(t)).sin(t) + (—e.sin(t) + c.cos(t)).cos(t)

Derriére cette formulation complexe, on retrouve trois cas d’annulation de terme possible :

¢ Annulation de m;, a dans le cas présent :

m;; m;;.M;; — M. M ;
t=arctan<—li\/ g - ”) (42)

m;j mj

e Annulation de mj, e dans le cas présent :

2 2 2

(43)

t = arctan
2.my;
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¢ Annulation de mi, d dans le cas présent :

t = arctan <— —) (44)

La méthode développée ici et présentée pour une matrice d’ordre 3 est valide pour des
matrices d’ordres plus importants [157], [158].

Cette transformation, grace a I'annulation localisée de termes dans la matrice de couplage,
est la clef qui permet de passer d’'une topologie de matrice de couplage a une autre.

1.4.2. Topologies a couplages croisées

Cette partie vient illustrer le propos développé dans la partie précédente. Nous allons en effet,
présenter quelques topologies couramment employées et que I'on retrouvera dans la suite de
ce manuscrit.

L’'objectif est ici de présenter également des assemblages de résonateurs classiques
permettant de générer des zéros de transmission. Pour pouvoir réaliser ces zéros, il faut
généralement pouvoir développer des couplages négatifs et positifs afin de satisfaire les
couplages donnés par la matrice.

Finalement, pour illustrer proprement ce principe d’équivalence des différentes topologies ainsi
que linvariance des rotations, nous allons présenter trois matrices et topologies faisant
référence a la méme réponse.

1.4.2.1. Matrice contenant des triplets

Un triplet est un assemblage de trois résonateurs consécutifs dont chacun des couplages
possibles est réalisé.

D’un point de vue matriciel, un triplet est développé de la fagon suivante :

0 msq 0 0 0
Mys Mqp My My3 0
0

(45)

o O OO

M3z1 M3z Mgz3z Mgy
0 0 myz my, ms,

0
0
0
0 0 0 0 ms O

Mis en rouge dans I'exemple ci-dessus un ftriplet permet de développer un zéro de
transmission. Si I'on calcule la fonction de transfert issue de cette matrice on obtient :

May. (—My3. Myz + My3. My — My3. W)

H(w) = -2.j (46)

' 2
My Mgy (Maz. M3z — Myp. @ — M33. 0 + W —My3)
Cette fonction de transfert a été largement décrite dans la partie 11.1.2 et I'on rappelle que pour
trouver les zéros de transmission il suffit de trouver les valeurs pour laquelle cette réponse
s’annule. Cela revient ici a chercher pour quelle fréquence le numérateur est nul. On obtient
alors la formule suivante :

—Myp.Myz + My3. My,
w, = (47)
my3
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Un triplet permet donc de créer un zéro de transmission a une fréquence donnée en fonction
des parameétres de couplage définis au sein de la matrice.

Plusieurs triplets peuvent ainsi s’enchainer au sein d’'une matrice pour former une réponse
présentant plusieurs zéros de transmission. Une topologie typique présentant un
enchainement de trois triplets est illustrée en Figure 36.

(2D A L8
O—0O—"C0C——~0E—~CO——~C0

Figure 36 : Topologie de filtre présentant trois triplets.

1.4.2.2. Matrice contenant des quadruplets

Un quadruplet est une configuration de résonateurs permettant d’obtenir deux zéros de
transmission symétriques.

Tout comme pour les triplets, il est possible de positionner précisément ces zéros de
transmission. Dans cette configuration, on note néanmoins que les décalages fréquentiels (soit
la diagonale de la matrice) sont nécessairement nuls.

On illustre de nouveau la situation avec une matrice simple :

meq 0 0 0
0 my, 0 ev

mzq 0 mp3 0
0 m3 0 mgy

myq 0 mys 0
0 0 0 myg

(48)

occo§o

1%)
om§ coc oo
=~

De nouveau mise en évidence par la couleur rouge, cette matrice présente une fonction de
transfert complexe dont nous ne présenterons que le numérateur car le dénominateur est trés
volumineux et présente peu d’intérét dans le cas présent.

Meq. My (MyyMyaMay — My w2 + M32.m
H(w) = —2.]. 51- Myp- (MyMy3M3y 14 53-Myy) (49)

On calcule de nouveau les valeurs pour lesquels le dénominateur s’annule. Ce dernier
présentant un terme d’ordre deux la solution sera duale et 'on obtient :

\/m14m23- (—myymsy + myzmyy) (50)

w, ==
Mg

Cette solution confirme le fait que I'on obtient deux zéros symétriques par rapport a la
fréquence centrale lorsque 'on met en place un quadruplet. La Figure 37 montre une topologie
formant deux quadruplets.
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Figure 37 : Topologie de filire présentant deux quadruplets.

1.4.2.3. Autres topologies usuelles

Nous venons de présenter deux topologies simples permettant de démontrer facilement
implémentation de zéros de transmission. Il existe, en fait, un grand nombre de topologies
qui correspondent a différentes implémentations physiques. Dans les exemples suivants,
chacune des topologies correspondra a une méme fonction de transfert. Les différentes
topologies peuvent étre obtenues par rotation ou par transformation orthogonale d’une
maniére générale.

La fonction de transfert commune est présentée en Figure 38. Elle présente 6 plles et 2 zéros
de transmission. Les matrices de couplages que nous allons donner comprendront les
couplages aux acceés et seront donc de dimension 8x8.

""" $11[dB) — S21(d8

-t

eeeeesnetauLSNRIEELE!

:0
\
H
H
H
;’I
1
H
.l‘:
H
8.34

60 1, " i L : N
836 838 84 842 844 846
Frequency [GHz]

8‘28 313 6132
Figure 38 : Filtre 6 pdles présentant 2 zéros de transmission placés symétriquement.

1.4.2.3.1. Topologie en fleche

La matrice constitue généralement une base de départ a partir de laquelle d’autres topologies
vont étre obtenues par le biais de transformations. On retrouve des exemples de cette
assertion dans la littérature ou I'on peut également faire référence a cette topologie et tant que
matrice « roue » [160]. Notons qu’il est toujours possible de se ramener a une matrice en
fleche et que cette derniére posséde I'avantage d’étre unique (forme canonique).
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—— e = ———— -

: 0.0000 0.9944 ~ ~@: @0ge _ ©.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000
~@.9944 -0.0093 -0.8289 TO.000Q -0.0000 -0.0000 0.0000 0.0000
.0007 ~—0.8289 -0.0105 -0.5980 ~"—0’.-@0.0,@\ -0.0000 :'_0_. 0006 ~ ~0.0000 "
.0000 0.0000~--0,5980 -0.0111 -0.5300 ~ 00000 ; 0.2247 0.0000
.0000 -0.0000 0.0000~ -~0,5300 -0.1853 -0.6767 -0.2900 0.0000
.0000 -0.0000 -0.000p — =0 0080~ -0.6767 0.4192 -0.7433 0.0000
.0000 0.0000 0.0000 0.2247 -0.2900 -0.7433 -0.0093 0.9944
.0000 0.0000 0.0009 0.0000 0.0000 0.0000 0.9944 0.0000

[N

Figure 39 : Matrice en fléche correspondante a la réponse. Le placement des couplages étant
directement responsable du nom donné a cette matrice.

(D— () ()
O—0O0—@——06B—-«

Figure 40 : Topologie en fléeche associée a la matrice présentée en Figure 39.

Bien que pratique d’un point de vue théorique, cette matrice présente le défaut d’étre rarement
en adéquation avec I'architecture physique du filtre auquel elle sert de base de construction.

1.4.2.3.2. Topologie repliée

Les matrices de cette famille, en favorisant la mise en place de quadruplets, permettent de
maximiser le nombre de zéros de transmission réalisables. Cette particularité, ainsi que la
facilité de sa mise en ceuvre physique, en font une des topologies les plus utilisées. Notons
que cette topologie peut également étre référencée comme matrice en échelle.

Ces matrices peuvent facilement étre reconnues par les couplages non adjacents entre les
résonateurs qui forment une diagonale de couplage mise en avant en Figure 41.

—-—— e = - —— -

:-0.0000 -0.9934"‘*0-.&020\ -0.0000 -0.0000 0.0000 -0.0000 -0.0000

>8.92944 -0.0093 -0.8289 = =0- 0000 0.0000 _ 0.8808 — -0.0000 -0.0000
0.0000 ~ <-Q.8289 -0.0105 -0.5756  =0.800¢ ~  0.1621 0.0000 -0.0000

-0.0000 alm\:o.wse -0.1196 0.6658 -0.1924 0.0000 0.0000

-0.0000 0.0000 . BTO000 0.6658 0.3528 0.5425 0
0.0000 0.0000 '0.1621 -0.1924 0.5425 -0.0105 0

-0.0000 -0.0000 'e.-em——e.—eeee—-o.—em\\ 0.8289 -0.0093 9.9944 :

-0.0000 -0.0000 -0.0000 0.0000 0.0000 Dreeeo_ _ 0 |

- e - -

Figure 41 : Matrice repliée correspondante a la réponse.

®—0—0—=@

(A
O—6E@—06B
Figure 42 : Topologie repliée associée a la matrice présentée en Figure 41.

La topologie présentée en Figure 42 illustre bien la maximisation des quadruplets en tant que
sous-éléments constitutifs. On peut d’ailleurs déduire de cette derniére qu'il serait possible
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d’'implémenter un quadruplet supplémentaire et donc deux zéros de transmission, symétriques
par rapport a la fréquence centrale, supplémentaires.

1.4.2.3.3. Topologie transversale

Aprés avoir montré la matrice de couplage basique ainsi que la plus répandue, nous allons a
présent illustrer les possibilités offertes par les transformations de matrice avec la matrice
transversale.

Cette matrice présente la particularité, un peu contre-intuitive, de n’avoir aucun couplage entre
les résonateurs. A l'inverse, les accés d’entrée et de sortie sont couplés a tous les résonateurs
qui portent tous un décalage fréquentiel.

La matrice rapportée en Figure 43 et la topologie en Figure 44 font toujours référence a la
réponse de la Figure 38.

| 0.0000 -0.4779 -0.4446 -0.2616 _ 0.2991 _ 0.4102 _ 0.4865 0

| -0.4779 _ 0.4989  07VEVE T 0,000V — DDV — 0.000T — D00 T 0

1 -0.4446 T T.9000_ -0.9927  TV.0080_ _0.0000  0.0000 ©0.0000 | o.

| -0.2616 | 0.0000 T00e02 _ 1.1349 ~0.0908 _ 0.0000  0.0000 | 0.2616
T 0

| 0.4102 | 0.0000 0.0000 ©0.0000 _ 3.0980 _ _1.0612  0.0088 I ©

| 0.4865 L -3.8080— —0-0800- — -0.9000— —0-0008- — 979000 -0.3271 0

| 9.0000  0.4779  ©0.4446  ©.2616  ©.2991  0.4102  0.4865 @

|
0.2991 | 0.0000 0.0000 0P8R _-1.1815  0.0D080~ _ 0.0000 |
|

Figure 43 : Matrice transversale correspondante a la réponse.

Bien que I'implémentation de ce type de structure ne soit pas toujours aisée, la littérature
affiche quelques applications de ces topologies et notamment en technologies planaire [161],

Figure 44 : Topologie transversale associée a la matrice présentée en Figure 43.

1.4.2.3.4. Topologie extended-box

Pour cette topologie, plusieurs solutions peuvent étre obtenues pour une méme fonction de
transfert. La topologie n’est donc pas canonique. Cet exemple est décrit plus précisément dans
[159]. Dans le cas précis de cette fonction de transfert, les deux solutions réelles aboutissent
a la matrice de couplage exposée en Figure 45, la seconde étant obtenue en inversant entrée
et sortie.
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0 1193 0 0 0 0 0
1.193 0013 0229 0 -0891 O 0

0 0229 -02570.832 0 0 0

0 0832 0.164 0486 0 -0.671
-0.891 0 0486 0.032 0586 0

0 0 0 0.586 -0.158 0.628 0

0 0 -0671 0 0.628 0013 1.193

0 0 0 0 0 1193 0

S O © © O

S O O © O

Figure 45 : Matrice de couplage associée a la réponse présentée en Figure 38.

La topologie associée est reportée en Figure 46.

O—0O—@O—C

—C@—0©—=0
Figure 46 : Topologie dite « extended-box » associée a la matrice présentée en Figure 45.

I1.5. De la matrice de couplage au filtre physique

La partie précédente fait état du potentiel de design offert par les matrices de couplage. En
effet, la flexibilité offerte par les transformations de matrice permet d’envisager I'application
d’'une réponse par plusieurs configurations physiques. En fonction de I'application visée, il est
possible de choisir la topologie qui s’adapte le mieux aux problématiques physiques afin de
répondre a un gabarit de filtrage donné.

L’ensemble des filtres congus, réalisés et présentés dans ce manuscrit sont réalisés a partir
de matrices de couplage.

Une topologie est sélectionnée pour s’adapter aux problématiques physiques d’'implantation.
Une structure physique est ensuite congue et simulée par ordinateur a l'aide de logiciel de
simulation électromagnétique. Ce modéle est ensuite optimisé afin de présenter une réponse
au plus proche de la réponse fournie par la synthése de filtres.

L’objectif de cette partie est de présenter la méthode suivie et les outils employés dans cette
thése pour obtenir un prototype réalisable physiquement

11.5.1. Point de départ : matrice dénormalisée

Comme nous venons de le préciser, une matrice de couplage répondant a un gabarit fixé sera
notre point de départ. Cette matrice, ainsi qu’introduit dans la partie 11.3, est normalisée et donc
pour le moment générique. Afin de la rendre propre a notre situation, il faut effectuer une
dénormalisation de la matrice de couplage. Rappelons ici que cette matrice est de dimension
n+2 par rapport a la fonction de filtrage synthétisée d’ordre n car la matrice comprend les
couplages d’entrée et de sortie.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 67
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Mg Myp My My, Myp Mg My, My, My, My
Mys Myq My My, My M M M M M
[m] — ; N [M] — :25 21 :22 2n 2L (51)
Mps Mp1 My Mpn My MnS Mnl MnZ Mnn MnL
mps My My mp, My Mys M, My, My, My

Comme le montre I'équation (51), I'objectif est de passer 'ensemble de la matrice normalisée
[m] a une matrice dénormalisée [M]. Les formules permettant d’effectuer cette opération sont
différentes pour les couplages aux acceés, les décalages en fréquence et les couplages inter-
résonateurs. Nous rappelons ces formules :

o Couplages aux acces (ici les paramétres avec un indice L ou S) :

2 Af

— a2 _ =
Maccés dénormalisé — Mgcces normalisé: RBW = Macces normalisé: f (52)
0

o Couplages inter-résonateur (ici les paramétres avec i#j) :

i, A
L fo

e Fréquence de résonance d’'un résonateur (i) (ici les paramétres avec i=j) :

fi=fobmiss (54)

Une fois la matrice dénormalisée calculée, nous disposons d’une base qui a un rapport direct
avec les valeurs a réaliser physiquement au sein de la structure simulée.

En ce qui concerne les fréquences de résonance des résonateurs, I'opération a effectuer est
assez simple. En effet, le réglage s’effectue simplement en dimensionnant les résonateurs. La
fréquence de résonance étant d’autant plus élevée que le résonateur est de faible dimension.
D’un point de vue pratique, ces valeurs peuvent étre rapidement calculées par des simulations
en oscillations libres dans des logiciels tels que ANSYS HFSS ou CST.

1.5.2. Couplage inter-résonateur

Ce paramétre fait apparaitre I'énergie qui est transmise entre deux éléments résonants. Ce
principe est illustré dans la Figure 47 ou I'on montre que plus un iris entre deux éléments
résonants se réduit, plus les fréquences de résonances des deux modes affichés sont proches.

Une simulation en oscillation libre permet généralement d’accéder a des valeurs approchées
de modes se développant dans la structure. Néanmoins, lorsque I'on veut effectuer un calcul
au plus proche de la valeur vraie de ce couplage, on effectue une simulation en oscillation
forcée.

La structure simulée se compose alors des deux résonateurs dont on veut caractériser le
couplage et de I'interface qui permet le couplage. Cette interface peut étre un iris, comme dans
I'exemple ci-dessus, mais aussi 'espacement entre deux résonateurs, une ligne... Dans cette
situation, les accés sont faiblement couplés dans |'objectif d’obtenir une réponse en
paramétres S qui se rapproche de celle qui pourrait étre obtenu en oscillation libre. Les
fréquences auxquelles les modes s’établissent présentent une transmission maximum entre
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les acces faiblement couplés (par convention, on vise un maximum de transmission a - 20 dB).
La réponse en paramétres S observable est alors semblable a celle schématisée en Figure
48.

Mode TE,,, Mode TE,, Mode TE,,,
Mode TE,, Mode TE Mode TE,,
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Figure 48 : Réponse en parameétre S d'une structure dans laquelle se couplent deux résonateurs.

L’espacement des deux fréquences faisant état directement de l'intensité du couplage. Le
calcul de la valeur absolue de ce couplage M est alors réalisable avec la formule :

fzz - 12
A

Notons que dans certaines structures complexes, la géométrie environnante va venir
influencer le couplage entre les deux résonateurs. Il est alors pertinent de faire la simulation
dans la structure compléte en éliminant 'ensemble des autres résonateurs pour avoir une
estimation plus juste du couplage.

|M| = (55)

11.5.2.1. Signe du couplage

Nous en avons fait état précédemment : pour réaliser des fonctions elliptiques de filtrage, nous
avons besoin de couplages de signes différents. En effet, les couplages peuvent prendre une
valeur « positive » ou « négative » en fonction de leur nature magnétique ou électrique.
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Prenons, pour exemple, le couplage de deux lignes triplagues adjacentes. Lorsque 'on vient
exciter cette structure, deux modes propres s’établissent :

o Le mode pair que I'on peut assimiler a I'excitation en phase des deux lignes.

e ATinverse, le mode impair correspond a I'excitation en opposition de phase des deux
mémes lignes.

Cette situation est renseignée en Figure 49 et fait apparaitre les formes prisent par le champ
électrique pour ces deux modes.

Interface de couplage

Interface de couplage

|
|
]
|
|
|
|
|
|
|
|
h
wa

(@)

Figure 49 : Distribution du champ électrique qui s’établit lors du couplage de deux lignes triplaques :
(a) pour le mode pair et (b) pour le mode impair.

Par convention, si le premier mode établi est impair (a fi sur la Figure 48), alors le couplage
est considéré comme positif. L’autre option, ou le premier mode est pair, implique évidemment
un couplage négatif.

Il est alors possible de réécrire la formule (55) :

_ '2
M fo 1 (56)

=fp2 +fi2

Ou f, représente la fréquence de résonance du mode pair et fi la fréquence de résonance du
mode impair.

Il est en revanche impossible d’analyser ces couplages autrement qu’en visualisant les
champs et la nature dominante du couplage a une fréquence donnée.

Pratiquement, 'analyse de la nature du couplage se fait en observant visuellement les champs
électriques aux fréquences auxquelles s’établissent les modes. La Figure 50 fait apparaitre
deux captures d’écran du logiciel ANSYS HFSS dans lesquelles on observe la répartition en
champ électrique de deux modes différents. Dans cet exemple, ce sont deux lignes micro-
rubans qui sont simplement couplées par proximité.

Bien qu’il soit ici facile de reconnaitre la nature des couplages, cela n’est pas toujours le cas
pour des couplages s’effectuant sur de faibles ouvertures par exemple. Se référer alors au
sens du champ électrique permet de faire remonter facilement l'information d’'un accord ou
d’'une opposition de phase et donc d’identifier facilement le signe du couplage.

Pour établir une structure permettant la mise en ceuvre d’'une matrice de couplage proposant
des signes différents, il est nécessaire d’identifier les assemblages permettant de favoriser 'un
ou l'autres des signes. Quantifier la force maximum atteignable de couplages en fonction des
limites technologiques disponibles est également nécessaire afin d’anticiper la faisabilité ou
non d’'une fonction donnée.
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Figure 50 : Répartition du champ électrique pour les modes impair et pair affichée par un logiciel de
simulation électromagnétique (ANSYS HFSS).

11.5.2.2. Application aux triplets

Lors de la construction d’'une structure complexe, il peut étre possible de faire une vérification
supplémentaire afin de valider la nature du signe du couplage. En effet, I'équation (47)
rappelée ci-dessous permet de donner la pulsation normalisée a laquelle va se développer un
zéro de transmission.

—Myp.Myz + My3. My,
w, = (47)
my3

Si le décalage fréquentiel du résonateur (2) est faible, il est alors possible de relier directement
le signe du couplage au signe du paramétre mss, couplage entre le résonateur (1) et (3).

Effectuer cette étape durant la conception permet les vérifications suivantes :
e La nature du couplage entre deux résonateurs est bien celle attendue.

e L’identification de couplages parasites au sein de la structure qui peuvent venir
dégrader la réponse (création de zéros en dehors ou méme a l'intérieur de la bande-
passante).

Ainsi, construire un dispositif pas a pas permet de valider un arrangement et d’identifier de
potentiels problématiques physiques qui pourraient venir par la suite nuire a I'optimisation de
la réponse.

Typiquement, dans une structure en triplet, les couplages m+2 et mz3 sont positif et la position
du zéro est déterminée par le couplage m1s. Dés lors, le zéro sera situé a gauche si le couplage
m43 est positif et a droite s'il est négatif. La Figure 51 schématise les deux situations qu’il est
possible d’observer dans une réponse en paramétre S de 'une ou l'autre des situations.

IS, 4 1S,/ 4

>
f

Figure 51 : Position du zéro dans une réponse en paramétres S en fonction du signe du couplage
entre les résonateurs (1) et (3).
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11.5.3. Couplage asynchrone

Dans les faits, les couplages réalisés sont rarement purement magnétiques ou électriques ;
on parle alors de couplages mixtes. La situation idéale décrite en Figure 47 n’est alors plus
respectée et la fréquence de résonance des deux modes varie lorsque I'on change les
paramétres de couplage. Le couplage effectué est alors défini comme asynchrone et la Figure
52 avance une schématisation des réponses qui peuvent étre observée dans ce cas.
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Figure 52 : Réponse typiquement observée dans le cas d’un couplage asynchrone.

Dans la situation décrite en Figure 52, fo1 et fo2 sont les fréquences de résonance dans la
situation initiale. Les fréquences fi et f> sont alors les fréquences de résonance observées
aprés une variation des paramétres de couplage dans un cas asynchrone.

Cette situation a été décrite et analysée électriquement par une publication parue en 2000
[163]. L’auteur donne alors une formule permettant de compenser le caractére asynchrone du
couplage grace a la formule suivante :

2 2
M=+l (& &)_ <f_zz ‘f12> _ <_f022 - 021) (57)
2 fOl f02 f2 +fl fO2+f01
Cette formule est également applicable au couplage synchrone et dans ce cas elle dégénére
en I'équation notée précédemment (55).

11.5.4. Couplage aux accés

Puisqu’il s’agit ici de déterminer la valeur du couplage a I'entrée ou a la sortie du dispositif
indépendamment I'un de I'autre, il n’est pas possible d’utiliser ici la transmission. Le calcul est
donc effectué en envoyant une onde par un seul accés et c’est la phase de la réflexion qui
permet de déterminer la valeur du couplage a l'accés.
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Figure 53 : Méthode analytique permettant de déterminer la valeur du couplage a un acces.

La fréquence de résonance de la structure a l'accés pourrait étre déterminée grace a la
réponse en parameétre S de la réflexion Sq11. Néanmoins, dans la pratique, cette valeur peut
étre faussée en fonction de la résolution accordée par le logiciel. Il est donc utile de se fixer

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 72
Licence CC BY-NC-ND 3.0



une seule référence : la phase de la réflexion. Comme indiqué sur la Figure 53, la fréquence
centrale fy est déterminée par le point d’inflexion de phase. En reportant cette fréquence au
niveau de la phase de la réflexion, il est possible d’établir un écart fréquentiel a partir d’'un
déphasage de + 90° par rapport a la phase a fo.

Le calcul du couplage aux acceés est alors le suivant :

Macc — f+90° — f—90° (58)

fo

La valeur calculée par cette formule étant le couplage dénormalisé aux acceés.

11.6. Optimisation de la structure a I’aide des matrices de couplage

Une fois que la matrice de couplage a été validée en vérifiant que les valeurs de couplages
sont atteignables et que la topologie est implémentable, on commence a construire
I'architecture physique du filtre. La synthése du filtre est alors vérifiée en réalisant un modéle
réel du filtre a 'aide d’un logiciel de simulation électromagnétique.

Comme lors des étapes précédentes les différents couplages entre les résonateurs ont été
étudiés, cette conception se traduit par un assemblage des différentes sous-ensembles
étudiés séparément.

Méme si cette phase préliminaire a été réalisée avec minutie, il est trés rare que la réponse
corresponde a celle établie par la synthése. En effet, la mise en place de I'ensemble des
résonateurs dans la structure peut faire apparaitre des couplages croisés ou parasites qui
viennent détériorer la réponse. De surcroit, le simple assemblage des résonateurs entre eux
viendra changer la répartition énergétique dans I'ensemble et donc impacter la réponse.

Une phase d’optimisation est donc systématiquement nécessaire. Les logiciels de simulation
possédent généralement un optimiseur intégré mais ce dernier est rarement efficace. Dans le
cas, par exemple, de ANSYS HFSS l'optimisation passe par des simulations complétes
successives de I'ensemble du modele qui tentent de s’approcher des buts indiqués en
enchainant plusieurs itérations. Pour certaines structures, ou les simulations peuvent prendre
plusieurs heures, cette méthode est trop colteuse et peu efficace.

La mise en place d’'une méthode d’optimisation alternative est donc tout a fait pertinente. Nous
allons, dans un premier temps, introduire le concept d’extraction des matrices de couplage
pour finir par présenter la méthode compléte employée dans ces travaux.

11.6.1. Presto : identification des matrices de couplage

Cette extraction repose sur I'approximation de la réponse par un polyndme rationnel complexe
puis, par la détermination (synthése) d’'une matrice de couplage.

Etre capable d’extraire cette matrice de couplage est nécessaire & la mise en place de la
méthode d’optimisation. En général, si le travail en amont de la simulation compléte a été bien
effectué, la réponse simulée approche suffisamment la réponse cible pour permettre une
extraction. Néanmoins, dans certains cas, la réponse simulée reste trop éloignée de I'objectif
et il peut alors étre utile d’effectuer une division de la structure pour permettre cette approche.

Un logiciel développé par 'INRIA, nommé Presto, accompli I'extraction d’'une matrice de
couplage normalisée a partir de la réponse du filtre.
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11.6.2. Méthode d’optimisation

Le principe de base est le suivant: associer une réponse en paramétres S issue d’'une
simulation électromagnétique a une matrice de couplage qui permet de relier le modéle
physique a un circuit équivalent en éléments localisés. Cette méthode est issue des travaux
de recherches menés conjointement entre XLIM avec S.Bila et I'INRIA avec F.Seyfert et
publiés en 2001 [164].

Il est possible de mettre une premiére méthode d’optimisation itérative a partir des matrices
de couplages identifiées par le programme Presto. En effectuant une comparaison entre la
matrice objectif et la matrice analysée, il est possible d’identifier les couplages ou les
résonateurs qui nécessitent une correction. Toutefois, cette méthode est a réserver a des
structures simples ou quasiment optimisées car elle ne permet pas de prendre en compte les
couplages parasites dont I'apparition est trés probable dans une structure physique.

Une deuxiéme méthode s’appuie sur 'optimisation de la réponse du filtre a partir du circuit
électrique équivalent du filtre. A partir des matrices extraites, des relations sont établies entre
les paramétres géométriques du filtre et chaque terme des matrices extraites. Plus laborieuse,
cette méthode nécessite un grand nombre de simulations pour établir des lois de variation
suffisamment complétes. Malgré sa complexité apparente, cette méthode permet de contrdler
de certains couplages parasites et ainsi d’arriver plus efficacement a la solution finale. De plus,
certaines des étapes redondantes ont été automatisée afin d’optimiser le temps de travail de
l'utilisateur.

1.6.3. Variations des paramétres de design

Une fois les premiéres étapes de design validées, on simule I'ensemble de la structure et une
premiére extraction est effectuée. Afin de vérifier que le point de départ de I'optimisation est
correct, il faut vérifier que les informations données par le logiciel Presto impliquent une
matrice correspondant a la réponse électromagnétique. Par la suite, il faut renseigner les
valeurs obtenues avec l'extraction dans un circuit électrique équivalent et vérifier que la
réponse obtenue par ce dernier est conforme avec la simulation initiale.

Lorsque I'on congoit un modeéle électromagnétique d’un dispositif par ordinateur, il est pertinent
d’effectuer cette construction a I'aide de variables. Une structure construite a base de variables
pourra voir 'ensemble de sa géométrie s’adapter lors de la modification d’'un seul paramétre.
Cette pratique est utile pour la conception de filtres simples mais elle est indispensable pour
réaliser 'optimisation d’un systéme complexe.

L’étape de vérification étant effectuée, on analyse alors l'influence des variations géométriques
du dispositif sur la réponse en parameétres S. Pour ce faire, on applique de légéres variations
+ At a des paramétres évalués par I'utilisateur comme impactant la réponse. Cela concernera,
par exemple, les dimensions d’un résonateur ou I'espacement entre deux éléments. Réaliser
deux variations autour de la valeur initiale d’'un paramétre permet d’avoir une meilleure
évaluation de I'influence de ce dernier sur la réponse. Pour chacune de ces N variations, une
matrice de couplage est extraite et consignée.

L’ensemble de ces matrices sont ensuite traitées afin d’évaluer la pondération des différents
paramétres sur les coefficients de la matrice. Ainsi, tous les m; de la matrice sont traduits
comme fonctions des variations géométriques, ce qui permet d’évaluer les couplages
parasites ou involontaires.
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11.6.4. Circuit électrique équivalent

Les logiciels circuits tels que ADS sont des outils puissants de calcul capables d’analyser des
circuits complexes en des temps réduits. Les outils d’optimisation embarqués sont également
tres efficaces et permettent généralement une convergence rapide vers une solution si
I'optimiseur parvient a en trouver une (qu’elle soit existante ou non).

11.6.4.1. Modéle initial

En utilisant le modéle présenté en 11.3, il est possible d’établir un modéle circuit permettant de
remonter a une fonction de filtrage. La Figure 54 reporte un exemple réalisé au début de ces
travaux ou I'on synthétise une fonction possédant 5 péles et 2 zéros de transmission.
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Figure 54 : Modéle circuit d’'une fonction 5 pdles 2 zéros construit sous ADS.

Comme nous l'avons précisé au cours de la partie théorique, les résonateurs sont symbolisés
par des circuit LC. Les couplages aux accés seront représentés par des transformateurs
d’'impédance et les couplages inter-résonateurs par des mutuelles inductances.

Pour constituer les résonateurs LC il faut fixer une valeur arbitrairement pour pouvoir calculer
la suivante. Dans le cas présent on fixe la valeur de I'inductance a 1 nH et le calcul de la valeur
de la capacité s’effectue grace a la formule précisée par I'équation (59). La capacité permet
alors de reporter les décalages fréquentiels situés sur la diagonale de la matrice [cf. Eq. (54)].

1

Li=1nHVi; LiCw? =1 = C; = Py

(59)

Ou fi est la fréquence de résonance d’un résonateur exprimé en GHz.

Les couplages inter-résonateurs sont réalisés grace a une fonction de mutuelle inductance.
Les valeurs employées pour les M; sont les valeurs dénormalisées grace a I'équation (53)
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Figure 55 : Fonction mutuelle inductance d’ADS.

Les couplages aux accés sont représentés par des transformateurs d’'impédances. Afin de
transcrire les valeurs indiquées par la matrice de couplage on suit la formule suivante :

2nAf

7 (60)

Tace = Mgec

Ou Tacc représente le rapport de transformation, Af la bande passante en GHz et Zo
'impédance caractéristique du circuit.

On s’attache a reporter une fonction large bande afin d’évaluer les limitations de cette
application. La bande passante relative est ici d’environ 30% et la réponse obtenue est affichée
en Figure 56.
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Figure 56 : Réponse en paramétres S obtenue par le circuit électrique équivalent.

Notons ici qu’il est possible de renseigner les pertes dans le modéle. Pour ce faire, on ajoute
un élément résistif a I'inductance dans le circuit. La valeur de cette résistance est définie par
la formule suivante :

f
R=2r.00

Ou Qo représente le facteur de qualité a vide moyen de I'ensemble des résonateurs. Cet
ajustement du schéma analytique permet de prendre en compte les pertes du systéme. |l est,
en revanche, trés compliqué d’attribuer a chaque résonateur les pertes qu’il développe. En
effet, I'extraction Presto n’est pas exacte sur les répartitions des pertes et les attribue de

(61)
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préférence aux accés. Pratiquement, on fait la somme de ces pertes et on les répartit,
équitablement, sur tous les résonateurs par le biais du facteur de qualité a vide.

8= -2 ]
A 2 f
Q9 ] " S e
% m -30— \ f \}

freq, GHz

Figure 57 : Réponse en paramétres S obtenue par le circuit électrique équivalent avec une prise en
compte des pertes.

La Figure 57 montre linfluence de I'ajout de pertes dans ce circuit électrique équivalent.
Notons que le modéle d’inductance d’ADS permet d’intégrer directement une résistance a

I’élément localisé.

11.6.4.2. Problématique de largeur de bande passante

Pour le tracé de la Figure 56, les paramétres de couplage sont ceux issus directement de la
synthése de filtre. La synthése ayant été réalisée avec une adaptation constante, I'aspect du
tracé obtenu n’est donc pas celui attendu. Cela s’explique par le fait que le modéle sur lequel
se base la synthése est bande étroite (bande passante relative de l'ordre de quelques
pourcents). Si I'on effectue une correction de la bande passante sur la simulation afin d’avoir
une bande passante relative d’environ 3 %, on obtient la réponse reportée en Figure 58.

dB(S(1.2))
dB(S(1.1))

T T
130 1.32 134 136 138 140 1.4
freq, GHz

Figure 58 : Réponse en paramétres S en corrigeant la bande passante relative.

La réponse n’est toujours pas idéale mais elle permet de mettre en avant les problématiques

liées a la largeur de la bande passante.
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Par conséquent, pour les cas ou I'approximation w/w0 = 1, il faut considérer que les valeurs
des couplages dépendent de la fréquence. De plus, les valeurs des inductances et des
capacités sont modifiées par homothétie fréquentielle. La corrélation, entre les données issues
de la simulation électromagnétique et celles obtenues par le simulateur analytique, s’en trouve
améliorée. Ces améliorations peuvent étre observées sur I'accord fréquentiel et 'adaptation
des deux réponses.

Ces ajustements sont effectués grace aux formules suivantes :

e Les couplages inter-résonateurs :

fo _my
e Lafréquence de travail du circuit est modifiée :
_f 1Y o o O

Ou S est le coefficient de correction dont la valeur est fixée a 100 pour ramener
'ensemble des filtres sur des bandes passantes relatives inférieur a 1 %. Cela se
traduit par une nouvelle bande passante Af qui est simplement divisée par S:.

e Les pertes sont alors corrigées avec le méme coefficient de correction :

n
Yi- pertes;;

ViAV],R; = (64)
]’ l Tl.Sf
Ou n représente 'ordre du filtre.
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Figure 59 : Circuit pour I'optimisation d’'un filtre 6 pbles présentant tous les couplages possibles entre
les résonateurs.
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Ces corrections sont issues des travaux de thése d’A.Périgaud. Ces derniéres sont
implémentées dans une série de circuits ADS qu’il a congu et dans lesquels 'ensemble des
couplages, pour un filtre d’ordre n, peuvent étre modélisés. Il a également créé un tableur qui
permet de traiter rapidement 'ensemble des matrices extraites et d’établir les lois de variation
fonctions des paramétres [165]. La Figure 59 présente une capture d’écran du circuit créé.

Ces deux outils seront ceux utilisés pour la réalisation des filtres de ce manuscrit.

11.6.5. Boucle d’optimisation

Une fois 'ensemble des lois de variation rentrées dans le circuit ADS, on effectue une
optimisation qui peut avoir plusieurs objectifs. De maniére générale, on va venir reporter le
gabarit de filtrage employé pour la synthése du filtre. Cette optimisation est généralement
rapide et vient donner directement les corrections Ae. a apporter aux N paramétres initiaux
afin de converger vers la réponse cible.

Il peut arriver que cette optimisation n’arrive pas a converger vers une solution, deux options
sont alors disponibles :

¢ Un relachement sur les objectifs d’'optimisation (adaptation, réjection, etc.).

e Si un relachement des contraintes n’est pas possible avec I'application souhaitée, on
va venir apporter X nouveaux parameétres de variations géométriques. Cette option

porte le nombre de simulations a effectuer a 2*(N+X) et rallonge donc le temps
nécessaire a I'optimisation.

Dans le cas ou l'optimisation trouve une solution, on va venir apporter des variations
correctives * Aec au modeéle. Une fois la simulation de la nouvelle structure effectuée, la
réponse obtenue doit étre proche de celle indiquée par I'optimisation analytique. Si le résultat
est trop loin du cahier des charges, une nouvelle itération de cette méthode d’optimisation peut
étre effectuée.

Notons que cette méthode permet d’effectuer une analyse en dispersion des différents
paramétres sélectionnés pour I'optimisation. Le comportement du filtre au regard de certaines
modifications peut ainsi étre étabilit et si la structure est trop sensible, une nouvelle topologie
peut étre mise en place.

Le synoptique présentant l'intégralité de cette méthode de conception de filtre est exposé en
Figure 60.
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Figure 60 : Synoptique de la conception de filtres physiques optimisés.

I.7. Conclusion

Ce chapitre a permis I'introduction du concept des matrices de couplage. Aprés avoir montré
leur synthése, les performances et la flexibilité qu’elles offrent pour la conception de fonctions
de filtrage ont été mises en avant.

Au cours de la derniére décennie, cet outil a prouvé son efficacité au point que, récemment,
le logiciel CST a commencé a l'intégrer directement au sein de ses outils de design.

Dans une deuxiéme partie, nous avons présenté une méthode pour la conception assistée par
ordinateur d’une structure de filtrage. Les étapes initiales ont permis de relier I'instrument
mathématique qu’est la matrice de couplage aux phénomeénes physiques intervenant au sein
d’'un dispositif de filtrage.

Pour terminer, nous avons retranscrit une procédure d’optimisation qui permet de prendre en
compte d’éventuels couplages parasites tout en étant indépendante de la nature du filtre
développé. Nécessitant un grand nombre de simulation pour étre mise en place, elle permet
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nonobstant d’opérer une analyse des simulations électromagnétiques et d’apporter des
corrections sur la structure géométrique du filtre.

Bien que colteuse en temps, cette méthode permet d’établir des modéles simulés dont la
réponse obtenue, pour une géométrie donnée, est fiable. Cette fiabilité permet d’aborder
sereinement I'étape suivant ces simulations électromagnétiques : la fabrication des dispositifs
congu par ordinateur.
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Chapitre llI
Fabrication de filtres multicouches
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Chapitre Ill. Fabrication de filtres multicouches

Situé en aval des simulations électromagnétiques, la fabrication des dispositifs reste une étape
présentant de nombreuses difficultés. En effet, cette derniére doit se conformer aux limitations
inhérentes a la technologie de fabrication choisie pour sa réalisation. Ainsi, une étude des
moyens industriels disponibles est généralement effectuée avant toute simulation. Cela
permet d’éviter I'écueil de ne pouvoir fabriquer le dispositif simulé par la suite. Toutefois, il est
parfois nécessaire de s’affranchir de ces limitations afin de pouvoir réaliser des modéles
répondant a un cahier des charges exigeant. Il faut alors mettre en place une nouvelle
méthodologie de fabrication soit avec les moyens disponibles sur places soit, lorsque cela est
possible, en partenariat avec une entreprise de fabrication de dispositifs microondes.

Le Chapitre | en a fait état, les dispositifs multicouches permettent de mettre en place plusieurs
avantages de conception. Amélioration du facteur de qualité, plus grande flexibilité de design
ou encore la diminution de la surface occupée sont autant d’avantages offerts par cette
meéthode de conception. Ce sont ces derniers qui nous ont amené a considérer I'option d’'un
filtre de réception multicouche pour répondre aux besoins de I'application visée.

lll.1. Technologies multicouches

Lors de la partie précédente, bon nombre des exemples donnés s’appuyait sur les
technologies multicouches. Cette partie a pour objectif de présenter rapidement les deux
principales technologies utilisées dans la gamme de fréquences que nous visons.

ll.1.1. Applications aux dispositifs passifs

Les technologies multicouches permettent tout d’abord d’'implémenter aisément les lignes
triplaques ; autrement appelées par leur dénomination anglophone « stripline ». Ces lignes
affichent, grace au blindage créé autour de 'dme conductrice, des performances globalement
meilleures et la propagation d’'un mode purement TEM. Initialement prévue pour fonctionner
dans I'air a 'aide de support diélectrique [166], une commercialisation avec un pourtour du
conducteur purement diélectrique est rapidement réalisée par plusieurs laboratoires [167, Fig.
4].

Figure 61 : Lignes de transmission triplaques et topographie des champs électromagnétiques.

Cette configuration est applicable a I'ensemble des résonateurs planaires que nous avons
décrit dans la partie 1.3.2.1. Ce qui permet généralement d’améliorer Iégérement leur facteur
de qualité ainsi que la force des couplages inter-éléments.

Les filtres multicouches désignent des filtres dont les couplages ou les résonateurs sont
répartis sur plusieurs niveaux. Dans le cas des filtres planaires on parlera typiquement de
filtres striplines. Le potentiel offert par ces technologies dans la réalisation de filtres planaires
semi-volumiques peut étre vu dans un article de A.Périgaud publié en 2016 [168]. Les filtres
SIW, quant a eux, sont généralement réalisés avec une configuration multicouche et n’ont

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 83
Licence CC BY-NC-ND 3.0



donc pas de dénomination particuliére. L’application de ces techniques multicouches offre
plusieurs avantages :

e Des résonateurs plus compacts : la surface occupée par les filires sera réduite. Les
parties 1.3.2.2.3.2 et 1.3.2.2.3.3 montrent deux applications pour les résonateurs SIW.
Pour les résonateurs planaires, on peut donner 'exemple de filtre interdigités dont la
longueur des barreaux a été réduite par I'ajout d’un effet capacitif [169].

e Une augmentation du nombre de couplages réalisables : dans les deux cas la
verticalisation des résonateurs offre de nouvelles opportunités de configurations qui
permettent I'implémentation de nouvelles topologies.

ll.1.2. Substrat organique : technologie séquentielle

Cette technologie s’appuie sur 'enchainement dans un ordre prédéfini de plusieurs étapes. La
structure réalisée doit en tenir compte lors de la conception car plusieurs limitations y sont
directement liées.

Avant de considérer les limitations liées a un empilement, il faut étudier les limitations
matérielles inhérentes a I'utilisation de substrats organiques. Les gravures peuvent ainsi étre
réalisées mécaniquement par gravure ou chimiquement par un procédé lithographique.
Industriellement, c’est ce dernier qui sera le plus souvent retrouvé car offrant de meilleures
résolutions et ne présentant pas de phénoméne de sur-gravure. La résolution typique offerte
va de 80 a 120 ym de largeur de piste ou d’espace entre deux pistes. Le percage des
différentes couches également soumis a une régle directement liée a I'épaisseur du substrat.
Ainsi, le ratio entre I'épaisseur de substrat et le diamétre de pergage ne peut excéder une
valeur allant de 0,8 a 1,2 ; cette régle s’applique également aux dispositifs multicouches.

L’enchainement répétitif appliqué est alors le suivant :

o Percage des substrats nécessitant une connexion sur une épaisseur,

o Meétallisation des vias obtenus (cette étape vient également « recharger » en métal les
faces du substrat, les étapes de gravures se réalisent donc apreés),

e Gravure des faces intérieures du futur assemblage ou sous-assemblage,
o Collage des différentes couches de I'assemblage ou du sous-assemblage.

Ce procédé se répéte ainsi jusqu’a obtenir 'assemblage final. La derniére étape consiste alors
a reprendre les trois premiéres étapes : pergage des vias nécessaires dans toute I'épaisseur,
métallisation des vias et gravure des faces extérieures. Un exemple de réalisation est donné
en Figure 62.

Percage et métallisation
desvias

Gravure et collage
des faces intérieures

Percage et métallisation
des vias multicouches

+ Gravure

= Film de collage I
des faces extérieures

Figure 62 : lllustration du procédé d’assemblage avec deux couches de substrat organique.
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A mesure que le nombre de couches augmente, 'assemblage devient de plus en plus
complexe et soumis a des limitations. De plus, le colt de la réalisation est également tributaire
de ce facteur et peut devenir rapidement important.

Pour assurer la continuité électrique entre deux couches, il faut percer un trou débouchant sur
la totalité de 'assemblage et le métalliser. En fonction de I'épaisseur a traverser le diamétre
de ce via peut devenir important et géner la réalisation de certaines fonctions telles que des
transitions ou des filtres. Notons de plus qu’il est impossible avec cette méthode d’obtenir un
contact métallique continu entre deux épaisseurs.

Des percages dont I'épaisseur est contrélée pour réaliser des trous non débouchant (aussi
appelé vias borgnes) sont possibles. Cela permet d’obtenir une plus grande flexibilité dans la
conception. Toutefois, I'épaisseur du percage n’est pas trés bien maitrisée et la métallisation
n’est pas garantie.

Figure 63 : Vues en coupe de réalisations en technologie séquentielle.
Sources : <Line Tek'> et <Gideon Analytical Labs'>.

Remarque : il existe une autre technologie d’assemblage intitulée « Smart Via » qui permet
d’'assembler les différentes couches métalliquement. Néanmoins, cette derniére n’était pas
disponible lors de nos contacts avec les industriels et ne sera donc pas développée.

1ll.1.3. Substrat céramique : technologie LTCC

Contrairement aux technologies appliquées aux substrats organiques la technologie LTCC'®
n’utilise pas de médium pour réaliser 'assemblage de plusieurs couches. C’est, en effet, les
différentes épaisseurs de matériau diélectrique qui se contractent lors de la cuisson et forment
un bloc monolithique.

Chacune des couches est préparée en amont de I'assemblage du dispositif multicouche. Des
vias y sont percés et métallisés et les pistes métalliques sont déposées a la surface des
substrats unitaires. La température d’assemblage étant relativement basse (= 900 °C) des
métallisations telles que I'or ou 'argent sont possibles.

Une fois ces étapes préparatoires effectuées, les étages sont superposés et montés en
température afin de permettre I'agglomération de ces derniers ; le frittage est le terme
consacré pour cette étape ou sous l'effet de la chaleur les grains constituant la matiére
viennent se souder entre eux et assurer la cohésion de la piéce. Durant cette étape, la

4 hitp://www.line-tek.com/p-387.html

'5 hitps://gideonlabs.com/posts/fire-on-multilayer-pcb

8 Accronyme de I'anglais : Low Temperature Co-fired Ceramic pouvant se traduire par Céramique co-
cuite a basse température.
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structure se réduit pour atteindre ses dimensions finales et des déformations dues a
'inhomogénéité de cette rétractation sont possibles.

Pergage et métallisation Dépots des différentes Assemblage des Bloc LTCC réduit
des vias i pistes métaliques i différentes couches ! aprés le frittage
= = = Cuisson !
i i 900°C !

Figure 64 : lllustration du procédé de fabrication LTCC.

Les épaisseurs de couches utilisées dans le cadre de ce procédé sont généralement faibles
(de 100 a 200 pm). Le nombre de couches assemblables sans surcodt ou problématiques de

déformation est de I'ordre de la dizaine.

Figure 65 : Vue en coupe de réalisation en technologie LTCC.
Source : <Thése Aurélien Périgaud [155]>.

lll.2. Tentative de réalisation industrielle d’un prototype

1ll.2.1. Problématique d’épaisseur

Aprés avoir établi un modéle préliminaire avec le logiciel ANSYS HFSS, plusieurs entreprises
ont été contactées pour réaliser un filtre présentant une conception multicouche. Plusieurs
entreprises ont alors été contactées pour obtenir un devis pour cette piece.

Cependant, une épaisseur inhabituelle de 'ensemble rend sa fabrication impossible. En effet,
I'épaisseur maximale traitable par les entreprises contactées est d’environ 5 mm. Par exemple,
I'entreprise A&P - LITHOS annonce pouvoir traiter des épaisseurs de 4,5 mm. L’entreprise
CIBEL, quant a elle, permettrait de traiter une épaisseur maximale 5,5 mm. Notons que dans
le cadre de ce projet, certaines structures vont présenter une épaisseur dépassantles 11 mm
soit plus de deux fois supérieure a la limite supérieure, sans prendre en compte d’éventuelle

épaisseurs de colles.
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Une solution envisageable serait alors de séparer la structure en deux en trouvant des
substrats légérement plus fins pour fabriquer deux piéces pouvant étre usinées et assemblées
par la suite. Plusieurs points de doutes subsistent alors :

e Le contact entre deux plaques serait assuré par une épaisseur de colle diélectrique ce
qui exclut la possibilité d’'une continuité de masse autrement que par des vias qui seront
trés larges a cause de I'épaisseur de la piéce.

e Le paramétre énoncé ci-dessus implique la nécessité d'utiliser des vias non
débouchant pour assurer la continuité de masse au niveau du plot capacitif. Cela
entrainerait plusieurs incertitudes au niveau de ce point critique de la structure.

o La qualité de I'empilement final n'est pas assurée tant en continuité de masse qu’en
assemblage. |l est, en effet, peu probable que des vias de dimension convenable
puissent traverser l'intégralité de la structure tout en étant métallisés.

Ces premiéres constatations rapides apportent la conclusion qu’il semble peu fiable de
s’engager avec cette méthode de production. Qui plus est, pour la réalisation de ces piéces
dont les dimensions sont considérées comme exotiques, le colt d’'un prototype devient
rédhibitoire.

Lors des étapes préliminaires de conception, ce modéle était prévu pour fonctionner avec une
technologie appelée Smart Via qui aurait permis un assemblage de la structure par des
contacts meétalliques localisés. Malheureusement, lors de nos démarches auprés des
industriels, cette technique n’était pas disponible.

1ll.2.2. Solution retenue : prototypage interne

Afin de trancher ce nceud gordien, la décision a été prise d’essayer de réaliser le prototype en
interne, avec les moyens dont dispose le laboratoire XLIM. Cela permettant de s’astreindre
d’une réalisation colteuse et dont les résultats ne sont pas garantis.

Initialement, cette solution s’appuyait simplement sur une machine de gravure basique et une
métallisation réalisée par une laque argent de marque Ferro [documentation en ligne'’]. Nous
verrons qu’au fur et a mesure des tests, nous bénéficierons de nouveaux moyens qui nous
permettrons de nous orienter vers des prototypes plus aboutis.

lll.3. Essais préliminaires

Une premiére expérience a donc été réalisée a partir de substrats échantillons Rogers
RT/duroid® 6010.2LM disponibles directement au sein du laboratoire. Deux couches de
substrats de 1,27 mm couvertes d’'un dépbt 17 um de cuivre sont combinées pour fabriquer
un prototype de filtre multicouche.

L’objectif étant de voir si cette méthode est efficace, on va ici se contenter de concevoir un
résonateur unitaire. Il s’agit, en outre, de constater si les points suivants sont réalisables :

¢ Un contact entre les deux plaques de diélectrique.
e Un plot métallique au sein de la structure.

¢ Une isolation électrique du résonateur.

7 hitp://www.cds-electronique.com/TDS/BT%20LAQUE %20L-200%20N.pdf

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 87
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Le modele, exposé en Figure 66, mesure 27,5 mm de c6té avec une surface effective de
20 mm pour le résonateur. Le plot métallique mesure 10 mm de diamétre et I'alimentation du
résonateur se fait avec deux lignes coplanaires court-circuitées alimentées par des
connecteurs SMA'®. Un facteur de qualité de 250 pour une fréquence de résonance du premier
mode fre101 = 2,75 GHz est obtenu en simulation.

Figure 66 : Modéle du premier prototype (ANSYS HFSS).
Cette premiére fabrication se fait en différentes étapes successives :
e Une premiére étape de gravure effectuée par une machine dédiée, Figure 67(a).

o Le percage, la découpe et I'arrachage de la couche métallique sont effectués a la main
avec toutes les incertitudes apportées, Figure 67(b).

o L’assemblage se fait par le biais de vis sur la majeure partie de la structure pour assurer
un serrage homogeéne et deux piges sont insérées pour laisser la place au connecteur
SMA tout en assurant la continuité du mur électrique, Figure 67(c).

o L’isolation électrique du plot métallique est assurée par plusieurs couches de laque
argent recuite au four (= 140°C), Figure 67(d).

o Deux connecteurs SMA sont découpés et soudés pour alimenter la structure, Figure
67(e). Une découpe des connecteurs est nécessaire car I'épaisseur atypique du
résonateur fait qu’il n'y a pas de connecteurs correspondants ; il faut alors découper
les cales inférieures d’'un connecteur standard pour qu’il puisse s’adapter.

e Les mesures indiquent un facteur de qualité de 140 (une réduction du facteur de qualité
de 44 %) avec freio1 = 2,739 GHz (un décalage de 4 % de la fréquence centrale).

o Le léger décalage en fréquence n’est pas choquant aux vues de la méthode de
fabrication (percage, découpe et ablation de la couche métallique étant effectués
manuellement). En revanche, une diminution de 40 % du facteur de qualité est
inquiétante. L’influence de ce paramétre est, en effet, forte sur les pertes d’insertions.

Une phase de rétro-simulation est alors lancée pour voir d’ou pourrait provenir cet écart de
facteur de qualité. Une série de simulations a permis d’'imputer ces écarts a une somme de
facteurs :

e La qualité de la métallisation autour de la structure. En effet, lors des premiéres
simulations nous avions pris une valeur de conductivité globale de 20 S.um™. Aprés
plusieurs phases de caractérisations menées notamment dans [170], la conductivité
de la laque argent s’avére étre beaucoup plus faible que prévu soit 3 S.um™.

8 Acronyme de SubMiniature version A
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e Le contact mécanique entre les deux plaques. L’absence de contrdle sur ce paramétre
souléve plusieurs inconnues. Ainsi, méme si le contact mécanique semble étre correct
sur les bords de la structure, nous n’avons aucune certitude au niveau du plot
métallique, il peut subsister une lame d’air entre les deux substrats.

e Ce point recoupe les deux points présentés ci-dessus mais il semble critique pour les
performances du filtre : les performances du plot capacitif. Durant les mesures, une
Iégére imperfection au sein de la premiére couche de métallisation avait complétement
compromis l'efficacité de 'ensemble. Aprés 3 couches de métallisation et la correction
de ce défaut, la réponse en paramétre S était beaucoup plus proche de celle attendue.

e La qualité de la soudure au niveau des accés. L’erreur commise pour cet essai a été
d’effectuer cette soudure aprés le dépdt de laque argent, ce qui empéche l'alliage
d’étain d’adhérer a la surface.

8O e "0

Figure 67 : Fabrication du prototype étape par étape : (a) gravure, (b) percage et découpe, (c)
assemblage, (d) dép6t d’une couche de laque argent, (€) mesure.

Fort de I'expérience acquise lors de ce premier essai, plusieurs vagues de prototypes se sont
succédées afin d’améliorer ce qui reste le point critique de cette réalisation : le facteur de
qualité.

lIl.4. Améliorations technologiques

Plutét que de décrire les différentes vagues de prototypes, les avantages apportés et les
défauts constatés, nous allons décrire dans cette partie successivement les différents apports
technologiques qui ont permis d’arriver au meilleur résultat.

1l.4.1. Métallisation par dépo6t autocatalytique de cuivre

La métallisation autocatalytique, ou electroless, de matériau isolant (céramique, polymére,
etc.) est un procédé largement employé dans I'industrie notamment dans le domaine de la
microélectronique. Elle a été initialement implantée au laboratoire XLIM pour effectuer des
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métallisations cuivre de piéces céramiques. Des travaux ont également été menés afin
d’appliquer cette technique a la métallisation de piéces plastiques pour des applications de
filtrage microonde.

Effectuer un dépbt electroless revient a réaliser une réaction d’oxydo-réduction en solution
aqueuse entre les ions d’'un métal que I'on souhaite déposer et un réducteur puissant. Dans
ce processus autocatalytique, le substrat sert simultanément d’anode et de cathode pour la
réaction redox. Le dépbt de métal est la base de la réaction cathodique alors que la réaction
anodique correspond a l'oxydation d’'une molécule organique. Ainsi, une fois la réaction
amorceée, elle s’entretient puisque le dépot métallique devient lui-méme le catalyseur de la
réaction. Afin d’amorcer la réaction, il faut activer le substrat dont on veut recouvrir la surface
par absorption d’un catalyseur spécifique. Les matériaux de nature polymére, naturellement
inertes, devront obligatoirement étre nettoyés et traités pour que puisse se produire
I'absorption du catalyseur permettant le dép6t métallique.

Figure 68 : Filtres volumiques plastiques en bande Ku et Ka métallisés par dépét autocatalytique de
cuivre.

Plusieurs bains de solutions différentes sont alors nécessaires pour réaliser un dépét
autocatalytique de cuivre.
11.4.1.1. Mécanisme de déposition

Nous I'avons abordé au-dessus, cette réaction se base sur le contrble de la réaction
autocatalytique de complexes métalliques sur la surface d’'un matériau.

La réaction globale est la somme de réactions électrochimiques anodiques et cathodiques que
nous ne préciserons pas ici. La réduction du métal et 'oxydation d’'un réducteur se produisent
simultanément suivant la réaction globale suivante :

ML + Red = M + mL + Ox™* (65)

Avec MLI™ lion du métal M™™ complexé par m molécules Let Red/Ox™" la molécule
organique qui permet la réaction d’oxydation.

Dans le cas présent d’'un dépét de cuivre la réaction est la suivante :
Cu?* + 2HCHO + 40H™ - Cu® + 2HCOO™ + H, + 2H,0 (66)

11.4.1.2. Paramétres extérieurs de contréle du dépot

La stabilité des bains dans lesquels on plonge la piéce a métalliser est primordiale afin
d’assurer la qualité du revétement et la vitesse de réaction. Plusieurs paramétres permettent
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de stabiliser un bain de déposition chimique par leurs ajustements précis : température, pH,
agitation du bain, ajout d’additifs, etc.

Un des phénomeénes les plus problématiques qui peut survenir pendant la réaction est une
précipitation désordonnée du métal contenu dans la solution. Elle se solde généralement par
une métallisation de mauvaise qualité sur le matériau mais aussi par une métallisation de tout
ce qui est en contact avec la solution (sonde de température, bécher, agitateur, etc.). Cette
singularité est expliquée par un changement local du pH [171]. C’est pour éviter ces problémes
au cours de la réaction que I'on utilise des composants de coordination (les complexes) pour
maintenir I'ion métallique en solution. De plus, I'adjonction de certains tampons appropriés
permet de maintenir un pH constant.

La température, quant a elle, modifie considérablement la cinétique des réactions
électrochimiques. Pratiquement, on n’observera pas de dépdbts chimiques en dessous de
40 °C (la vitesse de déposition étant trop faible). Une température trop élevée sera également
nuisible puisqu'au-dela de 95°C, les bains seront instables et se décomposeront
spontanément.

Pour finir, l'agitation du bain est également une donnée importante car elle permet
d’homogénéiser la température de la solution généralement chauffée localement. De plus, cela
permet un apport constant d’espéces chimiques sur les surfaces de la piéce cible.
Industriellement, les bains sont constamment alimentés par un flux de solutions dont les
paramétres sont contrdlés afin d’assurer et de maitriser complétement les dépbts.

111.4.1.3. Premiére étape : la préparation

Le dépdt autocatalytique de cuivre est un processus qui nécessite une série d’étapes
successives et obligatoires. En effet, le dispositif que I'on souhaite métalliser doit subir
plusieurs prétraitements afin d’assurer une homogénéité et une bonne adhérence du dépot.

La phase initiale est dédiée au nettoyage et a 'oxydation des surfaces a métalliser. L’état de
surface, quelle que soit la méthode de dépét utilisée, joue un rdle fondamental dans
'adhérence du dépbt et de sa qualité.

Figure 69 : Banc de manipulation utilisé pour réaliser le dép6t autocatalytique de cuivre.
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Un nettoyage « classique » de la piéce est alors quasi-systématiquement nécessaire. Afin de
débarrasser la pieéce de la plupart des contaminants qui la jonchent. Ces derniers seront
généralement des saletés diverses telles que des empreintes digitales, des résidus de
fabrications, etc. Dans cette situation, la piéce va étre plongée dans un bain d’alcool
isopropylique puis le tout sera mis dans un bain a ultrasons. Cette étape devrait permettre de
se débarrasser de la majorité des macro-impuretés typiques.

Un second prétraitement intensif de nettoyage est alors appliqué. L'objectif est ici de venir
oxyder les surfaces sur lesquelles on veut déposer. En clair, cela signifie que I'on veut
augmenter la rugosité de surface des piéces afin d’améliorer I'accroche des catalyseurs puis
de la métallisation. Pratiquement, ce bain est généralement a base d'un mélange
sulfochromique (mélange d’acide chromique CrO; et d’acide sulfurique H2SO4) qui présente
'avantage d’étre trés corrosif.

Le temps d’'immersion dans ce bain est généralement court (de I'ordre de quelques minutes).

ll.4.1.4. Deuxiéme étape : activation de surface

L’objectif est de fournir des emplacements catalytiques a la surface du diélectrique. Les
catalyseurs, autrement appelés activateurs, sont des matériaux qui contiennent
communément des métaux précieux tels que le palladium, le platine ou l'or.

Dans le cas d'un activateur au palladium, la mise en solution vise a créer des amas de
palladium a la surface du diélectrique. Ce faisant, la surface devient catalytique et donc propice
a I'absorption des ions cuivre dans le bain final.

Le temps d'immersion dans ce bain est également généralement court (de I'ordre de quelques
minutes).

111.4.1.5. Derniére étape : métallisation

La derniére étape consiste a la métallisation a proprement parler de la piéce. Elle se déroule
dans le bain de dépdét autocatalytique que nous avons décrit précédemment. Aprés la
réduction chimique du catalyseur, une couche métallique mince de cuivre se dépose sur les
surfaces. Le phénoméne de métallisation peut s’observer dans les secondes suivant
limmersion. L’épaisseur du dépdt ainsi effectué dépend de plusieurs parameétres et
notamment du temps pendant laquelle la piéce reste immergée ainsi que de la température
de la solution.

Le temps d’'immersion est alors dépendant de I'épaisseur de métallisation désirée. Dans notre
cas, cette étape de métallisation était de I'ordre d’'une vingtaine de minutes pour déposer
quelques microns de cuivre. Le temps d'immersion était quoiqu’il en soit limité puisque notre
paillasse de manipulation ne dispose pas d’'un systéme permettant d’établir un flux contrélé de
la solution. Les concentrations de réactifs sont donc limitées et il faut procéder a plusieurs
bains successifs si 'on veut augmenter I'épaisseur de la métallisation. Dans notre cas, ces
quelques microns sont suffisants pour I'application visée.

11.4.1.6. Avantages de cette méthode

Ainsi, malgré I'utilisation de composant chimique dangereux, cette méthode est trés efficace
et peu colteuse lorsqu'il s’agit de venir déposer du cuivre en surface d’'un matériau non
conducteur. Ces performances lui ont permis de connaitre un essor considérable dans les
milieux industriels a la fin du siécle dernier.
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Dans notre cas, elle vient remplacer la laque argent qui nécessitait plusieurs dépéts et recuits
pour arriver & une conductivité relativement faible de 3 S.um™. Les caractérisations faites sur
les dépbts autocatalytiques de cuivre montrent une conductivité trés Iégerement supérieure
de 5S.um™. Bien que présentant un résultat finalement proche de la laque argent, la
métallisation electroless permet de réaliser un dépét homogéne sur toute la surface de la piece
(attention toutefois au rapport diameétre/épaisseur des vias qui peut rendre la métallisation
compliquée). De plus, une fois cette couche de cuivre appliquée, il est possible d’effectuer un
« flash » d’or de quelques centaines de nanométres afin de protéger la piéce de I'oxydation
de ces surfaces.

Figure 70 : Piéces obtenues aprés un dépbt autocatalytique de cuivre. Les tranches des substrats
découpés en amont présentent bien une métallisation de cuivre.

ll.4.2. Assemblage par microbilles d’étain

L’assemblage des différentes couches faisait I'objet de nombreuses interrogations lors des
premiéres étapes de prototypage. En effet, 'assemblage doit permettre localement un contact
métallique pour permettre une continuité de masse puis diélectrique afin de permettre la
propagation du champ.

L’utilisation de colle diélectrique ou métallique étant exclue nous nous sommes tournés vers
une meéthode de soudure locale.

Nous avons ainsi utilisé une machine de « pick-and-place'® » LPKF Protoplace S
[documentation en ligne]. Cette machine permet de déposer de maniére trés localisée des
microbilles d’étain a travers une seringue par un systéme de mise en surpression. La Figure
71 montre un dépét de microbilles sur la partie métallisée a gauche du circuit. Les différentes
parties métalliques en regard sont alors recouvertes et assemblées. Une fois les différentes
couches assemblées I'ensemble est passé sur une durée trés courte dans un four allant
jusqu’a 235 °C. Les microbilles sont alors fondues, les différentes couches sont soudées et
viennent garantir 'assemblage de la piéce. En fonction de la géométrie de la piéce, il peut étre

' De I'anglais « saisir et placer ».
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nécessaire de venir appliquer une pression lors de cette étape de montée en température afin
d’assurer une bonne jonction des différentes couches.

Figure 71 : Vue a travers le microscope en temps réel de la machine pick-and-place.

11l.4.3. Assemblage : guide d’alignement

Lors des phases d’empilement, il est nécessaire de pouvoir garantir un maintien de
I'alignement des différentes couches. Pour ce faire, des vias d’alignement ont été ajoutés aux
différentes couches des dispositifs. Ces vias sont situés a I'extérieur de la structure et
minimisés au maximum. Leurs diamétres sont dépendants des normes mécaniques qui
imposent les diamétres standards des vis et des piges ; les diamétres que nous avons
généralement sélectionnés sont de 1,6 mm et 2 mm. Afin dempécher une quelconque
influence de ces vias sur les différents résonateurs, ils sont généralement isolés du reste de
la structure par des vias de plus petite dimension qui viennent assurer une isolation électrique.

ll.4.4. Gravure des piéces

Au cours de ce projet, le laboratoire XLIM s’est doté d’'une machine de gravure performante :
une LPKF ProtoMat S63 [documentation en ligne?].. La résolution avancée par la machine est
de 0,5 um ce qui permet d’assurer une fidélité de reproduction entre la simulation et le circuit
réalisé. La Figure 72 présente un zoom effectué sur une zone gravée apres les différentes
étapes de métallisation.

20 https://www.lpkfusa.com/datasheets/prototyping/s63.pdf
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Figure 72 : Vue au microscope numérique d’une gravure réalisée pour I'implantation d’'une puce
d’amplification faible bruit.

Le procédé utilisé par la machine pour maintenir les piéces pendant la gravure est un systéme
d’aspiration qui vient coller la plaque de substrat sur le plan de travail. Cette méthode est
suffisante lorsque I'on usine une plaque entiére de substrat mais trés peu fiable lorsqu’il s’agit
des dimensions que possédent certaines de nos piéces.

Afin de résoudre ce probléme, dans les premiéres étapes de prototypage, les piéces étaient
maintenues a I'aide d’un adhésif double face aprés les étapes de métallisation. Cependant, la
force d’adhésion était telle qu’elle venait parfois arracher la métallisation obtenue lors du dép6t
autocatalytique de cuivre.

Figure 73 : Piéce gravée incluse dans une empreinte créée en substrat bas colt (FR-4).

La solution finalement retenue consiste a venir percer une empreinte des piéces a graver dans
un substrat a bas co(t et donc sacrifiable (ici du FR-4). Ce substrat qui posséde une empreinte
du circuit a graver est ensduite fixé a la table. Durant la création de 'empreinte, I'enlévement
de matiére se fait a I'intérieur du contour et nous prenons une marge de sécurité d’une centaine

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 95
Licence CC BY-NC-ND 3.0



de microns afin d’éviter tout probléeme d’emboitement. De plus, des trous sont rajoutés aux
coins de la piece afin de permettre son extraction facilement.

La Figure 73 expose un exemple de circuit gravé alors qu’il est inclus dans une empreinte
réalisée par découpage dans un autre substrat moins colteux.

lll.5. Application de la nouvelle méthode a la réalisation d’un filtre 3 poles

A I'issue de la réalisation d’une dizaine de prototypes nous avons fini par établir un processus
de fabrication permettant d’obtenir des performances acceptables ainsi qu’une bonne
reproductibilité.

Le dernier résonateur unitaire fabriqué reproduisait I'élément de base des filtres SIW a plots
capacitifs qui seront utilisés par la suite. Il exposait une fréquence de résonance de 1,389 GHz
pour un facteur de qualité de 275. Cela représente des décalages respectifs de moins de 1 %
(fo= 1,4 GHz) pour la fréquence et de 15 % (Qo = 325) pour le facteur de qualité. Ce modele
validant le protocole de fabrication nous avons décidé de mettre en place la fabrication d’'un
filtre 3 pbles en ligne afin de procéder a une vérification approfondie de la méthode fabrication.

111.5.1. Protocole de fabrication détaillé

Nous présentons ici le protocole de fabrication développé au cours de cette thése et
permettant I'implémentation de dispositifs de filtrage semi-volumique multicouches constitués
de substrats semi-organiques.

Ce protocole de fabrication se déroule a partir du moment ou les masques de la structure
optimisée ont été créés.

Etape 0 — Exportation des masques

e Export des masques au format gerber.

e A chaque couche métallique correspond un fichier de gravure. Les polygones pleins
correspondent aux parties a garder. Si deux couches métalliques viennent en vis-a-
vis, les dimensions de I'une des deux sont diminuées afin de conférer a I'ensemble une
certaine tolérance a la dispersion de positionnement a |'étape 4.

e A chaque couche de substrat correspond deux fichiers : un pour les vias et les trous,
un autre pour le contour a découper. Les contours sont représentés par des arrétes de
polygones (pas des polygones pleins).

o |l faut prévoir des contours supplémentaires pour créer les empreintes dans le FR-4
(ces empreintes sont utilisées pour maintenir les pieces a graver lors de I'étape 3). Ces
empreintes sont Iégérement plus grandes (~ 50 um) que les contours des substrats et
intégrent des trous aux coins.

Etape 1 — Percage et détourage (plus empreintes dans FR-4)

o Les pergcages sont d'abord créés. Ces percages incluent des "trous fiduciaires" qui
serviront de repéres a I'étape 3. Ces fiduciaires pourront également accueillir des piges
de positionnement pour I'étape 4.

e Les circuits sont ensuite détourés.
e Des empreintes sont également créées dans des plaques de FR4 (bas codt). A

l'inverse du détourage, I'enlévement de matiére se fait a l'intérieur du contour.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 96
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Etape2 — Métallisation : préparation, dépdt autocatalytique, dépdt électrolytique

o Les piéces sont ébavurées.

o Les pieces sont légérement polies en surface de maniére a gommer les irrégularités
créées par le percage des vias.

o Les piéces sont nettoyées avant métallisation. Elles passent par un simple bain d’alcool
isopropylique ou deux bains successifs d’acétone et d’alcool isopropylique. Un
passage de chaque bain par un bac a ultrasons pendant quelques minutes est conseillé
(pour assurer un niveau minimum d’impuretés sur la piece).

o Meétallisation par procédé auto-catalytique, en phase liquide : electroless. Cette étape
permet de métalliser les vias et les bords de circuit. Les noms donnés aux bains sont
issus des indications données par le fabricant :

o Conditionner - Bain acide qui vient oxyder le substrat : préparation de la surface
des piéces.

o Catalyst - Dépose une couche d'activateur a la surface de la piéce : couche qui
permet d’amorcer la réaction.

o Electroless Copper - Métallisation de la piéce : dépdt d'une fine couche de
cuivre.

e Electrolyse or : la couche d'or déposée permet protéger la nouvelle métallisation, qui
est naturellement trés réactive a tous les polluants ambiants.

Etape 3 - Gravure et nettoyage

e Les circuits sont positionnés dans les empreintes des plaques FR4 créées a I'étape 1.
Le cas échéant, des plaques trop fines peuvent étre maintenues par un scotch double
face (on prend alors soin de ne déposer de I'adhésif que sur des zones qui disposaient
d’'une métallisation cuivre nativement sur le substrat).

o Les pistes sont ensuite gravées. L'alignement se fait grace aux "trous fiduciaires" créés
a l'étape 1.

o Des morceaux de substrats sacrificiels sont découpés au bout des pistes d’alimentation
du dispositif afin d’assurer un contact diélectrique au niveau des connecteurs SMA qui

seront soudés a la fin de I'étape 4. (Etape optionnelle, dépendante du besoin ou non
de connecteur SMA)

e A lissue de la gravure, les restes de matiéres sont éliminés avec un procédé peu
abrasif. Une inspection a la binoculaire permet de s’assurer de la qualité de la
réalisation. L'utilisation d’aiguilles ou de pointes de foret peut étre nécessaire pour
dégager des résidus de gravure dans les vias et de s’assurer de leur métallisation.

Etape 4 — Assemblage

e Des microbilles d'étain sont déposées sur les bordures des couches (celles qui ont des
dimensions plus petites).

e Les fiduciaires recoivent des piges ou des vis puis les différentes couches du circuit
sont posées les unes sur les autres. Il est également possible d’aligner la piéce avec
des cales créées spécialement aux dimensions de la piéce.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 97
Licence CC BY-NC-ND 3.0



¢ Elles sont maintenues en pression pendant le chauffage.

o Des connecteurs SMA sont soudés sur le circuit pour permettre sa mesure si I'option
des pointes de mesure n’est pas possible.

lll.6. Prototype de filtre 3 poles en ligne

La réalisation d’un filtre constitué de 3 pdles en ligne constitue une étape intermédiaire qui
permet d’évaluer la validité de la méthode développée. Ce modéle constitue, en effet, un
exemple plus complexe qu’un simple résonateur ou que deux résonateurs couplés et des
fonctions de filtrage plus complexes peuvent déja étre réalisées dés 3 péles (i.e. les triplets).
Il reste néanmoins simple car ne faisant intervenir que les couplages par proximité et se base
sur une fonction de trois résonateurs couplés sans couplages croisés. De ce fait, le modéle
est rapidement congu, optimisé et présente une réponse simple facilement analysable.

Les photographies du prototype congu sont affichées en Figure 74.

Figure 74 : Photographies du prototype de filtre 3 pbles réalisé.

Pour ce prototype, nous avons opté pour une mesure sous pointe du dispositif car les accés
sont tous deux situés sur la face supérieure du dispositif. De plus, les couplages inter-
résonateurs sont contrélés non seulement par proximité mais également par un iris créé par
les trous d’alignements qui ont ici une double fonction.

Les résultats de mesures obtenus sont comparés a la simulation en Figure 75. Plusieurs points
positifs ressortent de cette manipulation :

¢ Premier point, la fonction obtenue est bien ressemblante a celle d’origine.

o Lefiltre est plutdt bien calé en fréquence (décalage mesuré de -9 MHz) et la bande
passante réalisée est proche de celle spécifiée. L’'un des objectifs de ce prototypage
était de voir si les simulations permettraient de prendre en compte les gaps d’air
présents entre les couches (issus a la fois des gravures et des sur-gravures en
épaisseur, soit environ 100 um d’air). Les résultats obtenus montrent que les potentiels
décalages sont bien pris en compte par les simulations.
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o Les pertes sont cohérentes avec celles attendues (Qo = 190). Cependant, des
améliorations seraient les bienvenues afin d’atteindre un facteur de qualité de 'ordre
de 250-300.
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Figure 75 : Comparatif entre la simulation issue de ANSYS HFSS (en pointillés) et les mesures (en
traits pleins) du filtre 3 pbles en ligne.

Parallélement, plusieurs défauts font surfaces :

o L ‘adaptation est un peu décevante (= -11 dB contre = -18 dB en simulation). La
matrice de couplage analysée fait ressortir une dispersion en fréquences au niveau
des résonateurs. L'utilisation d’un plot capacitif rend les résonateurs trés sensibles aux
dispersions de fabrication. Dans ce processus ou tous les aspects technologiques ne
sont pas parfaitement maitrisés, il est normal de voir se produire ce type de décalage.
L’allure globale de la réponse, ou le paramétre S¢1 est assez différent de Sy,
s’explique par le fait que les fréquences de résonance des résonateurs 1 et 3 sont
relativement éloignées.

e Les mesures dimensionnelles, présentées en Figure 76, montrent un assez bon
accord entre les simulations et la réalisation. Les décalages observés ne pouvant étre
expliqué par les légéres dispersions mesurées, ce sont les microbilles d’étain qui
pourraient étre en cause. En effet, lorsque I'on décolle les différentes couches, on
percoit parfois un dépot excessif de microbilles causant un bourrelet d’étain qui peut
venir modifier les performances du plot capacitif.

Malgré ces quelques défauts, la réponse obtenue est satisfaisante et valide le protocole de
fabrication mis en place.
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Figure 76 : Mesures dimensionnelles du prototype avant assemblage : (a) au niveau des acces et (b)
de la couche contenant le plot capacitif.

l11.7. Conclusion

Une méthode de fabrication a été développée pour solutionner les problématiques
d’épaisseurs atypiques des dispositifs a venir dans ce projet. En utilisant les différents moyens
de production présents au laboratoire XLIM, un filtre microonde SIW multicouche et a plot
capacitif a été fabriqué. Les résultats obtenus pour ce prototype en ligne a 3 pbles permettent
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de valider le processus de fabrication exposé. Le contrble destructif du dispositif a montré une
bonne cohérence géométrique entre les simulations et le modéle. Cependant, certains fluages
de I'étain qui sert a la jonction des différentes couches pourraient étre problématique par la
suite. Les quelques sources de variations ainsi observées sur un dispositif simple et en ligne
pourraient devenir problématiques pour des dispositifs plus complexes.
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Chapitre IV
Conception disjointe d’'une chaine de
réception GPS/Galileo
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Chapitre IV. Conception disjointe d’'une chaine de réception GPS/Galileo

IV.1. Radionavigation par satellite : présentation et problématiques

Les systemes de positionnement par satellite, pouvant étre également désignés par le sigle
anglais GNSS?', sont des dispositifs permettant & un utilisateur d’accéder a sa position dans
'espace tridimensionnel, sa vitesse, la date et I'heure. Généralement inclus dans des
récepteurs portables de faibles dimensions (ordinateurs de bord des véhicules de loisirs,
téléphones portables, etc.), ils s’appuient sur une constellation de satellites artificiels orbitant
constamment autour du globe terrestre.

Comme l’illustre I'infographie reportée en Figure 77, le principe de cette technologie repose
sur la méthode mathématique de la trilatération. A l'instar de la triangulation, cette technique
permet de déterminer la position relative d’'un point en s’appuyant sur la géométrie des
triangles. Toutefois, la ou la triangulation utilise les angles et les distances, la trilatération utilise
uniquement les distances qui séparent les points émetteurs de I'objet cible. Il est alors
nécessaire de disposer d’au moins trois satellites pour déterminer la position exacte d’'un
terminal.

RN
PRSI
R N
4\\“‘0‘0"111\%\'
SO
Ve
K77/

}’//

Figure 77 : lllustration du principe de fonctionnement du systéme de positionnement par satellite.
Source : <GISGeography??>

Développés a l'initiative des Etats-Unis dans les années 70, le GPS? est le premier systéme
du genre a étre opérationnel en 1995. Sa constellation, constituée d’au moins 24 satellites,
permet a un utilisateur de pouvoir toujours établir un contact avec 4 d’entre eux. Son usage se
démocratise dans les années 2000 lorsque le président Bill Clinton annonce la fin de la
dégradation volontaire du signal pour les applications civiles. La résolution horizontale qui était
avant d’environ une centaine de métres passa alors a une dizaine de métres et permit des
applications telles que la navigation routiére.

Conscients des intéréts sous-jacents a ces technologies, d’autres pays ou associations d’états
ont développé leurs propres systémes concurrents : GLONASS (URSS puis Russie), Galileo
(Union européenne), COMPASS (Chine), QZSS (Japon) et IRNSS (Inde). Ces deux derniers
assurant uniquement une couverture régionale au niveau du pays concerné. Les terminaux

21 Acronyme de I'anglais : Global Navigation Satellite System.
22 nttps://gisgeography.com/gps-accuracy-hdop-pdop-gdop-multipath/
2 Acronyme de I'anglais : Global Positioning System traduit par Géo-Positionnement par Satellite.
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actuellement commercialisés permettent généralement I'exploitation des signaux de plusieurs
de ces systemes ; typiquement GPS et GLONASS.

Grand succés commercial des années 2000, le GPS est rapidement devenu incontournable
et a permis des développements dans un grand nombre de domaine : navigation aérienne,
maritime et terrestre, suivi et tracage de parcours, agriculture de précision et bien d’autres
applications. L’intégration de puces électroniques GPS au sein des smartphones a récemment
multiplié le nombre d’'usages domestiques et individuels. Bien qu'étant a présent une
technologie éprouvée, les signaux GNSS font encore I'objet de travaux de recherches tels
que : géodésie, synchronisation entre horloges atomiques ou encore utilisation en
environnement marin [172].

L’application développée dans le cas présent compte utiliser deux standards GNSS différents :

o GPS qui fonctionne sur trois bandes de fréquences distinctes : L1 centrée sur 1575,42
MHz, L2 centrée sur 1227,60 MHz et L5 centrée sur 1176,45 MHz.

e Galileo qui fonctionne lui, sur trois bandes de fréquences : E1 centrée 1575,42 MHz,
E5 centrée sur 1191,795 MHz et E6 centrée sur 1278,75 MHz. Les systémes Galileo,
plus récents, embarquent des horloges atomiques plus précises qui permettent une
meilleure synchronisation. Un décalage d’'une nanoseconde étant équivalent a trente
centimétres de décalage, les dispositifs Galileo offrent donc une meilleure
résolution que ceux du GPS : annoncée a moins d’'un métre pour les services de haute
précision et moins de 5 métres pour les applications grand public.

<& Lower L-Band > <€— Upper L-Band =3
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RNSS RNSS RNSS RNSS

SAR !

[ ] pssands [ cronassBands [l GAuteo Bands [ | GALILEO SAR Downlink

ARNS : Aviation Radio Navigation Service RNSS : Radio Navigation Satellite Service

Figure 78 : Répartition des bandes de fréquence GNSS pour 3 standards : GPS, GLONASS et
Galileo.
Source : <ESA Navipedia?*>

Ces systemes sont toutefois sensibles aux signaux parasites et a I'environnement. En espace
citadin, l'utilisation est complexifiée a cause du masquage d’'un certain nombre de satellites
par les batiments : on parle alors d’'un effet de « canyon urbain ». De plus, des phénoménes

24 nttps://gssc.esa.int/navipedia/index.php/GNSS_signal
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de réflexion peuvent avoir lieu sur les batiments et ainsi créer des trajets multiples entre
I'émetteur et le terminal. Concernant les signaux parasites, deux sources de brouillage
peuvent étre distinguées : intentionnelles ou non. Dans le cas des sources de brouillage
involontaires, il s’agit généralement de systémes de télécommunications radiofréquences
opérant dans des bandes voisines ou partagées. A ces derniéres viennent se rajouter, dans
un contexte militaire, les tactiques de brouillage intentionnelles. Dans le cadre d’applications
nécessitant précision et fiabilité, il est impératif de produire des équipements présentant une
certaine immunité a ces sources d’erreurs.

Ce point a déja été traité dans le premier chapitre ou I'on a exposé les caractéristiques que
devait présenter un dispositif de radionavigation par satellite. Les systémes CRPA®
permettent de former le faisceau en contrélant le diagramme de rayonnement d’'un réseau
d’antennes par un traitement numérique en temps réel. La prise en charge du signal RF est
effectuée comme a I'accoutumé par un module d’amplification faible bruit et un module de
filtrage. [173]

En plus de ces aspects sécuritaires, les dispositifs doivent offrir un fort potentiel d’'intégrabilité.
Les raisons sont plurielles : le peu de place disponible sur les porteurs, I'aérodynamisme
esthétique ou encore la furtivité. Cette diminution doit alors s’effectuer dans les trois
dimensions de I'espace. L'une des solutions est de réduire I'espace entre les éléments du
réseau d’antenne. Les problématiques résultantes de ce rapprochement ont déja été traitées
mais on peut en aborder ici les conséquences. Ainsi, au-dela de la dégradation des
performances du réseau, les systémes de traitement adaptatif CRPA sont impactés ; cela peut
se solder, par exemple, par de mauvaises estimations des directions d’arrivée.

Dans le but d’apporter une réponse a ces problématiques qui concernent a la fois les domaines
civils et militaires, ce projet propose de concevoir un réseau CRPA pour systémes GPS et
Galileo. S’appuyant sur une approche de co-conception et co-intégration, ce dernier devra
présenter les particularités suivantes :

e Compact.
e Tri-bande : L1 (1575,42 MHz), L2 (1227,60 MHz) et E6 (1278,75 MHz).
e A polarisation circulaire.

L’objectif du projet est d’intégrer les fonctions d’amplification faible bruit et de filtrage au plus
prés de l'antenne. L’ensemble des problématiques de rayonnement, de filtrage et
d’'amplification seront donc des sujets d’intéréts. La conception conjointe ayant ici pour but
d’améliorer l'intégration du systéme complet tout en optimisant les performances de ce dernier.

Ce chapitre porte sur une étape qui est réalisée en amont du processus final : la conception
disjointe des différents éléments du systéme. Dans le cas présent, la réalisation de la chaine
est divisée en plusieurs sous-taches :

e Laconception et la réalisation d’'un aérien planaire, tri-bande et a polarisation circulaire
seront effectués. La mise en place d’un réseau sera étudiée par la suite a partir de
I’élément rayonnant seul développé dans cette partie.

25 Acronyme de I'anglais : Controlled Reception Pattern Antenna.
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e L’évaluation des performances électriques et des technologies compatibles avec une
intégration du filtre au plus prés de I'antenne et du LNA sera accomplie et un filtre multi-
bande répondant a ces critéres sera congu et réalisé.

¢ Un amplificateur faible bruit (LNA) adapté a 50 Q répondant et aux spécifications fixées
sera recherché ou créé.

Cette phase repose sur plusieurs intentions dont la premiére est de densifier au maximum une
fonction de réception performante et fiable pour un systéme de radionavigation par satellite.
Elle permet également d’évaluer les limites technologiques qui se poseront dans le cadre de
ces réalisations. Pour terminer et cela en constitue peut-étre le point principal, le dispositif
congu ici servira de référence comparative pour la phase de conception conjointe.

IV.2. Conception de I’antenne

L’antenne présentée dans cette partie a été congue et réalisée par F.Fezai dans le cadre de
son postdoctorat, au début du projet.

Il s’agissait de concevoir une antenne qui répondait a tous les critéres reportés dans le Tableau
1 tout en étant la plus compacte possible pour sa mise en réseau par la suite. Un réseau de
quatre antennes élémentaires a été étudié dans un second temps pour la formation d’'un
faisceau électromagnétique. Comme précisé auparavant, le réseau a pour objectif de
permettre la formation de maxima dans la direction utile et des zéros (en rayonnement) dans
les directions ou de potentiels brouilleurs peuvent exister.

Notons que cet élément servira de brique de base pour la conception du reste de la chaine.

IV.2.1. Spécifications de I’antenne

Les spécifications données par la DGA?, pour chaque élément de la chaine de réception dans
le cadre de ce projet ANR ASTRID?, seront détaillées au début de chaque sous partie.

Tableau 1 : [Spécification fournies pour I'antenne seule]

Intitulé Spécification proposée

L1 (1575,42 MHz) + 25 MHz

Fréquences et largueur de bande E6 (1278,75 MHz) £ 25 MHz

L2 (1227,60 MHz) + 15 MHz

Polarisation RHCP

Gain max d'un ER?® (valeur min. dans > 3 dBic
chaque bande)

26 Acronyme de : Direction Générale de I'’Armement.

27 Acronyme de : Agence Nationale de la Recherche et d’Accompagnement Spécifique des Travaux
de Recherches et d’Innovation Défense ; partenariat de la DGA avec I'’ANR pour soutenir des projets a
caractere fortement exploratoire et innovant.

28 Acronyme permettant d’abréger le terme Elément Rayonnant.
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Angle d'ouverture a 3 dB (pour chaque = 80°
bande)

Taux d'ellipticité dans I'axe pour un ER <2dB

Taux d'ellipticité pour |0] < 45° <3dB pour0°<|O] <10°
Taux d'ellipticité pour |0] < 45° <6dB pour10°<|Q| <30°
Taux d'ellipticité pour |0] < 45° <8dB pour 30° < |0 <40°

IV.2.2. Spécifications du réseau

Ces spécifications concernent la mise en place du réseau a partir de I'élément rayonnant seul
congu en amont. Les spécifications restent alors les mémes mais on rajoute des conditions
géométriques et propres au réseau.

Le réseau est prévu pour étre constitué de quatre éléments rayonnants.

Tableau 2 : [Spécification fournies pour le réseau]

Intitulé Spécification proposée

Réseau de 4 ER disposés dans un carré de

Taille du plan de masse (réseau : 4 ER) coté < 16 om radéme inclus

Distance centre a centre entre 2 ER < 0,5 Amin

Hauteur d'une brique élémentaire (Antenne | Epaisseur totale radéme inclus < 2 cm
+ Filtre + LNA)

Isolation entre deux ER >20dB

Nombre de connecteurs Chaque ER est doté d'une sortie

La derniére condition concernant les connecteurs est une redite des performances que doit
présenter I'antenne. Ainsi, au regard de l'application considérée, un réseau mono-sortie n’'a
aucun intérét.

IV.2.3. Dimensionnement des éléments du réseau

La deuxieme étape du projet a consisté a concevoir un réseau d’antenne a quatre éléments
séparés par une distance d centre a centre qui doit étre inférieure ou égale a 0,5*Anin. Les
longueurs d’onde correspondant aux trois bandes étudiées ainsi que la distance d calculée
pour chaque fréquence sont données dans le Tableau 3.

Tableau 3 : [Dimensionnement des antennes]

Fréquence /MHz Longueur d’'onde Ag /mm Distance d
L2 = 1227 2445 122,25
E6 = 1278 234,7 117,35
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L1=1575 190,5 95,25

D’aprés ces valeurs, la distance séparant les éléments du réseau est donc fixée a 95.25 mm.
Cela signifie que la dimension maximale (Wp) des toits rayonnants doit étre strictement
inférieure a cette valeur afin que les éléments ne se touchent pas. Quant a la valeur de la
permittivité relative du PCB, elle doit étre supérieure a 4.

IV.2.4. Etude de I’élément rayonnant de base

Le Chapitre | a fait I'objet d’'une étude bibliographique portant sur les antennes patch. Lors de
la création de cette antenne, différentes possibilités ont été envisagées : un ou plusieurs toits
rayonnants, une ou plusieurs excitations et différentes géométries de patch.

Les solutions d’antennes avec une seule excitation sont trés intéressantes, cependant elles
ne permettent pas de satisfaire toutes les exigences sur les trois bandes. C’est pour cela que
la solution retenue pour le projet COCORAM consiste a utiliser une antenne avec une double
excitation telle que présentée dans la Figure 79.

Il s’agit d’'une antenne a fentes, de type patch, qui peut résonner a deux fréquences
rayonnantes dont le rapport (Rfnaxmin) €ntre la fréquence maximale (fmax) de la bande L1 du
GPS et la fréquence minimale (fnin) de la bande L2 est de 1.28.

R fmaxmin = % (67)
min
gap_p? * " _, * Toit rayonnant
b
& f mousse |-
Plan de masse ht

Vue de coupe

z
L, X Substrat

Wpdm

Y

A

Vue de dessus

Figure 79 : Présentation du concept d’antenne multi-bande avec un seul toit rayonnant.

Les deux sondes d’excitation sont placées aux positions indiquées par P1 et P2 positionnées
a la méme distance par rapport au centre de la structure (x=0 ; y=0) alignées orthogonalement
sur les axes des « x » et « y », respectivement. Aprés plusieurs études paramétriques sur le
logiciel de simulation électromagnétique CST-Microwave Studio, les valeurs des différents
paramétres optimisés pour I'antenne dans les bandes de fréquences (L2, E6 et L1) sont
présentées dans le Tableau 4.
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Tableau 4 : [Paramétres du design final de I'antenne]

Parameétres Valeurs /mm
Gap 0,85
Wi 0,5
Lt 52,8
W, 56,9
Pi(x1, y1) 5 Pa(x2, y2) (11,03, 0); (0, 11,03)
Wodm 170
hs 6,02
hy 2

Le principe de fonctionnement ainsi que les détails mécaniques de la structure réalisée sont
détaillés en Annexe 2.

IV.2.4.1. Analyse électromagnétique

Les résultats de I'analyse d’adaptation (S11) aux niveaux des deux acces P+ et P2 de I'antenne
isolée sont présentés ci-dessous. Etant donné que le couplage entre les deux sondes
d’excitation est trop faible (inférieur a -20 dB), I'adaptation (Si) vue sur un accés (P1) de
I'antenne est identique a celle vue sur I'autre accés (P2). C’est pour cette raison, et aussi pour
alléger la présentation des résultats, que seul le S11 et le Sz1 sont présentés et interprétés et
non pas les quatre paramétres. Dans un premier temps, ces derniers (S11 et S21) sont
présentés sur toute la bande d’analyse entre 1.1 GHz et 1.7 GHz. Ensuite, des zooms du Sy
sur les deux bandes utiles (bande basse : L2 et E6 ; bande haute : L1) sont fournis.

Il a été préférable de faire en sorte que la résonance du mode TMiqo soit placée au milieu des
bandes L2 et E6 ; cela permet de couvrir chacune d’entre elles simultanément. Le défaut de
cette technique et que le niveau du coefficient de réflexion est relativement fort en bord de
bande alors qu’il est inférieur a -20 dB au centre de chaque bande.

Etant donné que le coefficient de couplage S21 est inférieur & -22 dB dans les bandes utiles,
toute I'énergie délivrée aux accés de I'antenne est soit rayonnée soit réfléchie sans aucun
échange entre les accés. Cette situation n’est pas respectée dans le cas de la résonance du
mode TMago centrée a la fréquence 1.47GHz. Dans ce cas, le coefficient de couplage est trés
fort (égal a -2 dB). Cela corrobore I'analyse mentionnée dans en Annexe 3.1. L’énergie est
donc totalement couplée du port n°1 au port n°2 et vice versa. Nous avons ici un couplage
total entre les deux voies d’alimentation et aucun rayonnement.
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Figure 80 : Réponse en paramétres S simulée pour I'antenne seule.

IV.2.4.2. Circuit d’alimentation

Une fois la conception de I'élément rayonnant terminée, il faut créer un dispositif permettant
d’obtenir des pondérations as et a; (en quadrature) nécessaires pour I'aboutissement a la
polarisation circulaire droite de I'antenne. Pour ce faire, le signal sur I'accés 2 de I'antenne doit
étre en avance de phase (90°) par rapport a celui de I'acces 1.

Les solutions a base de coupleur hybride ont été étudiées mais n’ont pas été retenues. En
effet, a cette fréquence, bien que ces coupleurs soient faciles a réaliser, 'encombrement
résultant ne convient pas a la forte demande d’intégration. Le choix s’est donc porté sur un
coupleur en technologie CMS?® miniature.

Le composant sur étagére trouvé est un coupleur de la marque Anaren et de référence
XC1400P-03 [documentation en ligne*’]. Ses faibles dimensions (6,35 x 5,08 x 2,75 mm?) ainsi
que ses performances reportées dans le Tableau 5 apportent une solution conforme aux
problématiques de polarisation et d’encombrement.

Ce coupleur CMS nécessite une impédance de 50 Q a ses accés afin de fonctionner
correctement. Ainsi, bien que pratique par les caractéristiques qu’il déploie, il viendra limiter la
phase de conception conjointe. En effet, ce coupleur constituera un étage a 50 Q dont il ne
sera pas possible de se défaire. La conception conjointe globale se résumera en deux sous-
conceptions conjointes : de I'antenne au coupleur et du coupleur au LNA.

29 Acronyme de Composant Monté en Surface.
%0 https://cdn.anaren.com/product-documents/Xinger/90DegreeHybridCouplers/XC1400P-
03S/XC1400P-03S_DataSheet(Rev_C).pdf
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Tableau 5 : [Performances du coupleur]

Parameétres Valeur
Pertes d’insertion <0,2dB
Concordance de phase 90° + 1°
Equilibre d’amplitude +0,3dB
TOS 1,21
Isolation <30dB

Le circuit d’alimentation de I'antenne est alors composé de quatre lignes coplanaires
d'impédance caractéristique égale a 50 Q. Deux d’entre elles se terminent par des vias
métallisés pour exciter 'antenne ; les deux autres accés sont dédiés a I'alimentation du reste
du circuit et au report d’'une résistance 50 Q [documentation en ligne®'] nécessaire au
fonctionnement du coupleur. Des pads de soudures dédiés au report du composant CMS sont
également disposés sur cette carte. Le coupleur CMS peut supporter une puissance allant
jusqu’a 40 W et fonctionne dans une gamme de température allant de -55°C a 85°C. Ces
limitations technologiques ne devraient pas poser de problémes pour I'application visée.

La Figure 81 illustre le circuit d’alimentation congu pour ce coupleur CMS.

Face arriere du substrat

Substrat : RO4360
Epaisseur : 0.813 mm
Métallisation : 35 ym

Via métallique

Simulation Fullwave CST-MWS

Figure 81 : Empreinte simulée avec CST-MWS du circuit d’alimentation.

Aprés avoir été mesuré séparément afin d’évaluer les performances affichées par le
constructeur, ce composant a été intégré dans la simulation. La Figure 82 ainsi que la Figure
83 font état des performances obtenues dans cette configuration.

31 https://www.atceramics.com/UserFiles/504L_ubr_resistor.pdf
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Figure 82 : Adaptation et taux d'ellipticité dans I'axe du systéme antenne-coupleur simulé (S11 & AR).

Les valeurs obtenues pour le taux d’ellipticité dans I'axe sont également conformes au cahier
des charges en bord de bande et ce, quel que soit le plan de coupe en @.
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Figure 83 : Directivité (D), gain realisé (Gr) et efficacité totale (Eff Tot) du systéme antenne-coupleur
simulé.

Les courbes obtenues ci-dessus montrent un gain minimum supérieur a 3 dB dans I'ensemble
des bandes. Cependant, du fait de [lutilisation d’'une seule résonance pour la bande
fréquentielle basse, I'efficacité en bord de bande est relativement faible.

IV.2.4.3. Prototype réalisé

Les photographies de la Figure 84 représentent des photographies du prototype dont la
réalisation a été confiée a un industriel. L’antenne a donc été réalisée conformément au design
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simulé avec le logiciel CST-MWS et mesurée dans la chambre anéchoide du laboratoire XLIM
en utilisant une antenne cornet (référence) placée dans la zone de champ lointain du
prototype. Ce dernier a été placé par la suite sur un bras rotatif permettant une rotation sur
deux axes pour mesurer les performances en rayonnement en 6 et en @. La comparaison entre
les performances simulées de I'antenne et celles mesurées est donnée par la suite.

Substrat
Dessus . i o
- 2 : : 2o
? = g ‘ |
- | Dessous
Support Antenne ~ : :

Figure 84 : Photos du prototype réalisé de I'antenne seule et de son circuit d’alimentation.

Les résultats de la comparaison du coefficient de réflexion et du taux d’ellipticité en fonction
de la fréquence, pour les deux bandes utiles (bande fréquentielle basse et haute), sont
présentés sur la Figure 85 et la Figure 86.

S11/with excitation circuit S11/with excitation circuit
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Figure 85 : Coefficient de réflexion en entrée du systéme (mesure/simulation).

D’aprés ces résultats, on constate que I'antenne est bien adaptée sur toutes les bandes de
fonctionnement, a savoir L2, E6 et L1. Le coefficient de réflexion S11 obtenu en mesure est
inférieur a -22 dB sur la bande basse (L2 & E6) et -16 dB sur la bande haute (L1).

Le taux d’ellipticité dans I'axe (¢ = 0° ; 8 = 0°) est, quant a lui est toujours inférieur a 2 dB quel
que soit la fréquence d’observation, sachant que le seuil maximal mentionné dans le cahier
des charges est de 3 dB. L’écart entre la simulation et la mesure ne dépasse pas 1dB. Ces
résultats montrent a la fois la précision de la simulation RF et des outils numériques pour
étudier les phénomeénes électromagnétiques.
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Figure 86 : Taux d’ellipticité du systéme antennaire (mesure/simulation).

La Figure 85 révéle toutefois un décalage de la fréquence de résonance du patch en bande
basse. Aprés investigation et rétro-simulation, il s’avére que c’est un décalage du plan de
référence au niveau des accés qui entraine cette anomalie. Une fois cela corrigé, les valeurs
entre simulation et mesures concordent de nouveau.
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Figure 87 : Efficacité simulée et mesurée dans la bande basse et haute.

La comparaison entre les efficacités mesurées et simulées est reportée en Figure 87. La bande
de fréquences basses, quant a elle, présente un Iéger recul. C’est en hautes fréquences que
I'on constate d’'une forte dégradation de ce paramétre. Pour l'instant, nous n’avons pas trouvé
d’explication a cette forte diminution.

IV.2.4.4. Conclusion sur I’antenne seule

L’antenne exposée dans cette partie répond a I'ensemble des critéres donnés dans le cahier
des charges et ce, en simulation comme en mesure.

Un coupleur CMS répondant a une demande de déphasage sur une large bande a été trouvé.
Cette solution présente, de surcroit, un fort avantage d’encombrement par rapport a des
solutions de coupleurs hybrides largement trop grands a cette fréquence. Ce coupleur
imposera néanmoins, par la suite, un intermédiaire 50 Q au milieu de la chaine. Cette
occurrence viendra perturber par la suite la démarche de conception conjointe globale.

Pour finir, le prototype réalisé montre un bon accord entre les simulations et les mesures. Le
décalage fréquentiel en bande basse étant corrigé pour la suite par un décalage des plans de
référence.

Cet élément rayonnant simple sert de référence et de point de départ pour le reste de la
conception du dispositif de radionavigation par satellite. Notons ici que ce dispositif fait environ
8 mm de hauteur, ce qui laisse de la marge pour les autres applications de la chaine.
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IV.3. Conception du filtre de réception multi-bande

IV.3.1. Chaine de réception concernée

Avant de présenter les travaux sur le filtre résiduel de la chaine de réception, nous allons
présenter la composition de cette chaine dans le cadre d’'une conception disjointe. En effet, a
présent que I'antenne est établie (et que son nombre d’accés est déterminé), il est possible
d’établir avec précision la chaine de réception telle qu’elle sera a la fin de cette étape de
conception disjointe.

202

2 9073

500[3

Figure 88 : Schéma fonctionnel de la chaine de réception dans le cadre de la conception disjointe.

La chaine telle qu’elle est prévue dans le cadre de la conception disjointe est schématisée en
Figure 88. Cette chaine est simplement multipliée par 4 pour mettre en place le réseau. Pour
le moment, nous disposons de deux éléments : un élément rayonnant avec 2 accés et un
coupleur commercial. Nous nous intéressons a présent a la réalisation du filtre de ce systéme.

IV.3.2. Spécifications du filtre
Tableau 6 : [Gabarit de filtrage]

Bandes de fréquence /GHz
Niveaux /dB
Fmin /GHz Fmax /GHz
So 0,800 1,145 -50
So 1,145 1,162 -15
S 1,213 1,304 -13
So 1,344 1,370 -5
So 1,370 1,495 -50
So 1,495 1,505 -5
S 1,550 1,600 -13
So 1,625 2,000 -50

Les spécifications de filtrage, présentées dans le Tableau 6, indiquent le gabarit de filtrage
autour duquel la conception du filtre est effectuée. Une premiére étape consiste alors a établir
une fonction de filtrage respectant ces contraintes.
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L’étude de ce cahier des charges concernant les niveaux de filtrage nécessaires permet alors
d’introduire une premiére contrainte dans la conception du filtre. En effet, les forts niveaux de
réjection en bord de bande (S21 = =50 dB) reflétent du fait que cet étage de filtrage doit assurer
immunité du dispositif aux perturbations en dehors de ces bandes de transmissions. Une
conséquence directe de ce besoin d'immunité est 'augmentation du nombre de résonateurs
pour tenir ces exigences. Le facteur de qualité doit également étre suffisant pour atteindre les
performances attendues, qu’il s’agisse des niveaux de pertes ou de sélectivité. Une derniere
particularité qui complexifie encore la création de ce filtre est a noter : le filtre doit étre bi-
bande.

IV.3.3. Empreinte disponible

La conception du filtre est une étape qui s’effectue en aval de la conception de I'antenne. Ainsi,
les contraintes concernant le volume disponible sont imposées par les dimensions établies
suite a la conception de I'antenne présentée dans la partie I1V.2.

IV.3.3.1. Intégration compacte de I’élément filtrant

Une premiére approche consiste alors a considérer que le filtre et I'étage d’amplification
devront s’intégrer de maniére compacte derriére I'élément rayonnant. Ce concept est illustré
schématiquement dans la Figure 89.

Toit rayonnant

Substrat de

Plan de masse I'antenne

de l'antenne

Volume

Plan de masse h -
disponible

général

Figure 89 : Volume disponible dans le cadre de la premiére approche.

Dans le cas de cette méthode, il s’agit de respecter au maximum I'aire occupée par I'antenne
soit un carré de 57 mm de cété. Ainsi, le dispositif global sera constitué de plusieurs sous-
éléments compacts. La hauteur disponible pour le filtre étant d’environ 12 mm, il est possible
de reporter les fonctions de filtrage dans les trois dimensions de I'espace. Ce paramétre reste
alors le seul degré de liberté disponible dans le cas de cette démarche.

IV.3.3.2. Intégration globale de I’élément filtrant

Une seconde approche consiste, quant a elle, a imaginer qu’'un ensemble de quatre filtres
viendront se placer en face arriére de I'ensemble du réseau de quatre antennes. Une
représentation schématique de cette idée est faite dans la Figure 90.
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Figure 90 : Volume disponible avec la seconde approche : (a) volume total, (b) volume pour un filtre
(quatre filtres sont nécessaires au final). (Schématisation non a I'échelle)

Le volume disponible est alors beaucoup plus important car il passe d’'un carré de 57 mm de
c6té a un carré de 80 mm de cbdté. Cependant, dans le cas de cette option I'étage de filtrage
phagocyte tout I'espace restant disponible.

Finalement, dans les deux approches l'option retenue sera un compromis entre ces deux
solutions. En effet, la fonction de filtrage résiduelle ne peut prendre l'intégralité de I'espace
sous le réseau. Néanmoins, relacher les contraintes sur I’'encombrement permettra de faciliter
la conception du filtre.

IV.3.4. Synthése du filtre

IV.3.4.1. Fonction de filtrage

Les spécifications définies précédemment offrent une base pour le calcul de la fonction de
filtrage nécessaire. Au vu de I'aspect bi-bande du filtre, le calcul de la fonction de filtrage
s’effectue avec I'algorithme présenté dans [174].

Une fonction disposant de 10 pdles et 4 zéros de transmission est alors définie pour répondre
au cahier des charges. Deux topologies, présentées en Figure 91 et Figure 92, sont alors
pressenties pour implémenter le filtre : la topologie dite « extended box » ou la topologie en
triplets. Pour chacune de ces topologies, plusieurs matrices de couplage sont utilisables ; il y
a 64 solutions dans le cas de la topologie « extended box » et 24 solutions dans celle en
triplets. Certaines solutions seront plus pratiques que d’autres a implémenter, la sélection sera
effectuée en fonction de critéres technologiques.
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Figure 91 : Topologie en triplets permettant 'implémentation d’'une fonction 10 pdles et 4 zéros de
réflexion.
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Figure 92 : Topologie « extended-box » permettant 'implémentation d’'une fonction 10 podles et 4 zéros
de réflexion.

IV.3.4.2. Performances technologiques nécessaires

Dés lors, cette fonction doit étre testée afin d’estimer les pertes d’insertion qu’elle pourrait
présenter en fonction des technologies de fabrication envisageables. Différents facteurs de
qualité typiques sont relevés puis la fonction est tracée en considérant ces valeurs. Les
résultats obtenus sont consignés dans le Tableau 7.

Tableau 7 : [Pertes d’insertion en fonction du facteur de qualité]

Pertes d’insertions /dB

Qo Premiére bande Deuxiéme bande
100 5,0 7,0
300 1,7 2,5

Un facteur de qualité de 100 est attribué aux technologies planaires tandis qu’un facteur de
300 est affecté aux procédés semi-volumiques. Les pertes estimées dans le premier cas sont
trés importantes, ce qui exclut de facto cette méthode de production. La réponse obtenue dans
la deuxieéme solution est tracée en Figure 93.
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Figure 93 : Paramétres S idéaux du filtre pour un facteur de qualité (Qo) de 300.

Dans ce cas, et bien qu’elles ne soient pas négligeables, les pertes d’insertion sont bien plus
acceptables. Pour la suite, le tracé calculé pour cette version sera considéré comme la
réponse de référence idéale du filtre.

IV.3.5. Etudes préliminaires

IV.3.5.1. Technologie de fabrication

Les guides d’ondes intégrés au substrat, présentés en détail dans le premier chapitre, sont
une solution située entre les filtres de type planaire et ceux de type volumique. Les facteurs
de qualité typiquement observés pour cette technologie sont de I'ordre de plusieurs centaines.
Les calculs effectués précédemment, fixant un facteur de qualité de I'ordre de 300 sont en
accord avec cette option.

L’empreinte fixée est un carré de 57 mm de c6té, il faut néanmoins se conformer a de faibles
dimensions pouvant influencer le facteur de qualité a la baisse. Pour répondre a ces
contraintes volumiques, on estime qu’il faudra empiler des résonateurs sur deux couches ; ces
derniers pouvant aller jusqu’a 20 mm de cété.

L’objectif est donc de réaliser un résonateur unitaire de 20 mm de c6té présentant un facteur
qualité de 300.
IV.3.5.2. Sélection du substrat

Pour répondre aux impératifs de volume disponible et de facteur qualité, il faut effectuer une
recherche parmi les fournisseurs de substrats. Les critéres sont les suivants :

e Une permittivité relative forte pour permettre une intégration facile derriére I'élément
rayonnant.

¢ Une faible tangente de perte pour limiter les pertes d’insertion.

e Un substrat de nature semi-organique pour permettre 'assemblage de I'antenne et du
filtre dont les natures de matiére doivent correspondre.
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Un bon compromis est réalisé avec le substrat Rogers semi-organique RT/duroid® 6010.2LM
[documentation en ligne®)]. En effet, seule la deuxiéme condition n’est pas remplie idéalement.
Ce substrat présente une permittivité relative - = 10,2 (10,7 en simulation) et une tangente de
perte tan & = 2,3.1073,

Pour concevoir un résonateur unitaire dans un carré de 20 mm de c6té fonctionnant en bande
L en utilisant ce substrat, il appliquer 'une des méthodes de réduction des dimensions des
guides vu dans le Chapitre |. La solution choisie ici est d’utiliser la technologie du guide a
nervure. Cet effet est fourni par un plot métallique placé dans la cavité SIW. Un tel plot va
permettre de réduire les dimensions du résonateur mais le facteur de qualité va, lui également,
diminuer. Un dimensionnement précis est effectué a I'aide de simulations électromagnétiques.

Un résonateur est alors congu en plagant trois couches superposées de substrat : deux
couches de 2,54 mm d’épaisseur et une couche de 0,635 mm d’épaisseur. Le résonateur
unitaire, dont les dimensions sont marquées en Figure 94, apporte un facteur de qualité de
325 a 1, 4 GHz. Le domaine de variation de la fréquence du premier mode de résonance et
son facteur de qualité en fonction des dimensions du plot métallique sont quant a eux proposés
en Figure 95.

5,715 mm 5,08 mm (2,54 mm x2)

0,635 mm

Figure 94 : Résonateur SIW unitaire avec plot capacitif.
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Figure 95 : fo et Qo en fonction des dimensions du plot capacitif.

32 https://rogerscorp.com/-/media/project/rogerscorp/documents/advanced-connectivity-
solutions/english/data-sheets/rt-duroid-6006-6010Im-laminate-data-sheet.pdf
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IV.3.5.3. Caractérisation du matériau

L’utilisation d’'un plot capacitif rend le résonateur trés sensible aux dispersions du matériau
diélectrique employé. Une campagne de caractérisation des matériaux a donc été lancée afin
de valider les informations transmises par le constructeur.

Métallisation cuivre

+  Conductivité : o = 50 Sum’
. Epaisseur : T = 18 ym

Métallisation cuivre

+  Conductivité : o = 50 Sum’
. Epaisseur : T = 18 ym

Figure 96 : Composition du substrat métallisé fourni par le constructeur.

La Figure 96 présente les différentes strates qui composent le substrat métallisé. La
conductivité affichée dans cette Figure a été caractérisée par la méthode de la cavité
résonante. Une application de cette méthode a été développée au laboratoire XLIM et publiée
par W.Feuray [170]. La métallisation cuivre délivrée par le constructeur est alors trés bonne
puisqu’elle affiche une conductivité o de 50 S.um™.

Nous allons évaluer deux épaisseurs de substrat différentes nécessaires a la réalisation du
résonateur: 2,54 mm et 0,635 mm. L'objectif est de caractériser les performances
diélectriques du substrat composite et de corroborer ou d’invalider les performances indiquées
par le constructeur. Ce parameétre est le point le plus critique dans la réalisation de ces
résonateurs avec plot capacitif.

Afin d’étre le plus précis possible, nous allons utiliser un anneau résonant pour caractériser le
diélectrique [175]. En effet, la plupart du temps, ces substrats composites sont réalisés par
des empilements de plusieurs couches alternées de colle diélectrique et de fibre céramique.
Dans cette situation, il faut mieux que les champs rayonnés traversent le substrat dans
l'intégralité de son épaisseur afin de pouvoir prendre en compte d’éventuelles anisotropies.
Une situation comparative représentant les champs électriques pour 'anneau résonant et une
ligne coplanaire (qui constitue une méthode courante d’évaluation des substrats) peut étre vue
en Figure 97.

Si I'on observe cette situation, on se rend compte que la répartition des champs ne permet
pas de prendre en compte les « mémes » permittivités diélectriques. Dans le cas d’'une ligne
coplanaire, le champ va plutét permettre I'observation d’'une permittivité €, qui ne rend pas
clairement compte des caractéristiques d’'un substrat constitué d’une superposition de
couches de natures différentes. A l'inverse, le résonateur en anneau donne accés a une
permittivité €, qui, elle, est plus en accord avec la nature du substrat étudié. On considere,
pratiquement, que dans cette situation I'erreur obtenue (rapport A€mes/€mes) €st de I'ordre de
quelques pourcents pour le résonateur en anneau contre environ cing pourcents pour la ligne
coplanaire.
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Rajoutons a cela que l'utilisation d’'un résonateur en anneau accorde la possibilité d’effectuer
une analyse des performances obtenues avec une simple résonance. Cette différence par
rapport aux caractérisations par des lignes simplifie 'analyse des résultats. En effet, une fois
que la fréquence de résonance, le facteur de qualité et les dimensions réelles du résonateur
sont connus, il suffit d’effectuer une étape de rétro-simulation pour accéder aux données du
substrat.

Nous allons donc réaliser un anneau résonant centré a 1,4 GHz pour caractériser les
performances de notre substrat a la fréquence médiane de notre filtre. La méthode suivie ici a
été développée dans une publication de 2004 ou I'on retrouve notamment une formule pour le
dimensionnement de ces résonateurs :

nc
AT o o

Ou fo correspond a niéme fréquence de résonance d’'un anneau d’un rayon moyen rm Sur un
substrat de permittivité diélectrique effective e« et ¢ la vitesse de propagation de la lumiére
dans le vide.

y — y — — —— — — — 4

Figure 97 : Topographie des champs électrique dans le cas (a) d’'une ligne coplanaire et (b) d’'un
résonateur en anneau pour la caractérisation d’'un diélectrique multicouche.

On souhaite coupler par proximité ces résonateurs par des lignes microrubans. Le niveau de
couplage doit étre faible au niveau des accés pour pouvoir approcher Q= Qo.

1_2 1
Qo Qext Qo

Ou Qu correspond au facteur de qualité en charge qui caractérise les pertes totales du
dispositif, Qex: le facteur de qualité extérieur qui caractérise la puissance absorbée aux accés
(on considére ici les deux accés symétriques) et Qo le facteur de qualité a vide qui caractérise
les pertes du résonateur seul.

(69)
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La Figure 98 reporte les résultats de simulation en transmission obtenus pour ce résonateur
dans cette configuration. On recherche généralement un pic de résonance a moins de -20 dB
ce qui correspond a un rapport de puissance de 0,01. L’erreur résultante sur le facteur de
qualité a vide calculée avec (69) est alors suffisamment faible pour faire I'approximation
susmentionnée Q = Qo.

0 p
-10 F
20 F

=30 F
40 P
50 F
-60 F
-70 F
-80 F

-90

S(2,1) /dB

0 025 05 07 1 125 15 175 2
Fréquence /GHz

Figure 98 : Paramétre S21 obtenu pour un résonateur en anneau sous-couplé.

Deux captures d’écran du logiciel ANSYS HFSS ainsi que les dimensions géométriques des
structures sont reportées en Figure 99.

(a) (b)

Figure 99 : Capture d’écran des résonateurs congus pour la caractérisation des substrats de (a)
0,635 mm et de (b) 2,54 mm d’épaisseur.

Deux prototypes basés sur ces conceptions ont été réalisés avec la machine de gravure LPKF
ProtoMat S63. Deux connecteurs y ont été soudés pour procéder a leurs mesures. La Figure
100 en affiche la photo.
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Figure 100 : Photo des deux prototypes réalisés : a gauche le modele a 2,54 mm d’épaisseur et a
droite celui a 0,635 mm.

Afin de procéder a I'étape de rétro-simulation, des mesures dimensionnelles de ces piéces ont
été effectuées en paralléle des mesures en paramétres S. Un microscope numérique de la
marque Keyence (série VHS-5000 [page web]*®) a été utilisé pour procéder a cette campagne
de mesures. Cet appareil permet de réaliser des mesures dans le plan (X, Y) de la piéce mais
également le long de I'axe Z ; cette particularité offre la possibilité d’analyser les sur-gravures
pouvant survenir. Quelques-unes de ces mesures sont affichées en Figure 101 et Figure 102.

9,78 - T e e
0,00 100,00 200,00 300,00 400,00 500,00 600,00 700,00 800,00 900,00 1100,00 1300,00 1500,00 1700,00 1900,00 2100,00 2300,00

Figure 101 : Mesure dimensionnelle en profondeur du prototype de 2,54 mm d’épaisseur.

33 https://www.keyence.fr/products/microscope/digital-microscope/vhx-5000/index.jsp
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Figure 102 : Mesure dimensionnelle sur le plan (X, Y) du prototype de 0,635 mm d’épaisseur.

Les mesures effectuées font état d’une incertitude de gravure pouvant aller jusqu’'a 5 % de la
valeur initiale dans le plan horizontal de la piéce. Les sur-gravures en épaisseur observées
sont comprises dans une gamme allant de 50 ym a 100 um.

Deux rétro-simulations paramétriques sont alors effectuées. Les incertitudes de gravure, trés
faibles, ne sont pas intégrées dans ces simulations puisqu’elles pourraient méme étre noyées
dans les incertitudes de simulation. En effet, le maillage créé pour mettre en place la méthode
des éléments finis, n’est pas forcément raffiné jusqu’a la dizaine de microns. En revanche, une
sur-gravure moyenne de 75 um dans I'épaisseur est implémentée car cette particularité vient
changer la permittivité vue par la ligne et donc la fréquence de résonance du résonateur. La
Figure 103 fait état d’'une simulation paramétrique effectuée dans le cas du dispositif de
2,54 mm d’épaisseur. Les deux parameétres de variation pris lors de ces simulations sont la
permittivité qui influe directement sur la fréquence de résonance et la tangente de pertes qui
influe sur le facteur de qualité calculé a partir de la transmission.
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Figure 103 : Capture d’écran des résultats d’'une simulation paramétrique sur la permittivité du
substrat (logiciel ANSYS HFSS).

Le Tableau projette un comparatif entre les résultats des rétro-simulations et les données
constructeur.

Permittivité relative, & Tangente de perte, tan
Données constructeur 10,7 0,0023
Prototype 2,54 mm = 10,9 =~ (0,0021
Prototype 0,635 mm = 10,75 =~ (0,0023

Les rétro-simulations tendent a confirmer les données du constructeur :
o & (@ 10GHz23°C)=10,2 £ 0,25 (Process)
o ¢ (fe[8 GHz; 40 GHz]) = 10,7 (Design)
e tan d (10 GHz/A) = 0,0023
Les mesures effectuées donnent les résultats suivants :
e & (@=1,4GHz23°C)=[10,75;10,9]
e tand (@ =~ 1,4 GHz 23°C) =[0,0021 ; 0,0023]

Si I'on applique I'erreur indiquée par constructeur a la valeur de permittivité conseillée pour les
simulations on constate que les valeurs calculées sont comprises dans lintervalle
d’incertitudes :

o & qm(@=1,4 GHz 23°C)=[10,75 ; 10,9] & cons (f € [8 GHz ; 40 GHz])=[10,45 ; 10,95].

Les résultats de ces mesures nous inciteraient a prendre une permittivité relative calculée
moyenne de 10,825 et une tangente de pertes calculée moyenne de 0,022. Cependant, nous
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avons signalé précédemment les incertitudes de gravure ainsi que le phénoméne de sur-
gravure en épaisseur. Ces deux paramétres mécaniques n’étant par réguliers, ils ne peuvent
étre pris fidélement en compte par les simulations. Ainsi, dans la suite de ce projet, ce sont les
valeurs de permittivité et de tangente de pertes données par le constructeur pour les
simulations qui seront prises en compte. Notons que cette particularité n’est pas toujours prise
en compte dans les logiciels de simulation. Dans le cas du logiciel ANSYS HFSS, que nous
utilisons majoritairement dans notre équipe de recherche, il faut dupliquer le matériau
correspondant au Rogers RT/duroid® 6010.2LM puis remplacer la valeur de sa permittivité qui
est originellement indiquée a 10,2.

IV.3.6. Dimensionnement du filtre

IV.3.6.1. Matrice de couplage

Ce filtre est congu en utilisant des résonateurs SIW chargés par un plot capacitif et couplés
entre eux. La topologie "extended-box" est par conséquent privilégiée car elle permet
d’organiser naturellement les résonateurs sur deux niveaux.

La synthése de la fonction de transfert a fait apparaitre 64 solutions réelles pour réaliser ce
réseau "extended-box" [176]. La sélection, parmi ces 64 solutions, s’effectue par rapport aux
critéres suivants :

¢ Un maximum de couplages positifs : ces derniers étant plus simples a réaliser avec la
technologie SIW.

o Des couplages négatifs relativement faibles, situés de préférence sur différentes
couches ; les couplages négatifs étant plus facilement réalisables entre 2 résonateurs
Superposeés.

e Des couplages horizontaux du chemin supérieur similaires aux couplages horizontaux
du chemin inférieur, cela permet de superposer les résonateurs couplés verticalement.
e Certains couplages sont quasiment négligeables pour simplifier le design.

Une solution parmi les 64 disponibles est sélectionnée. Les couplages correspondant a la
matrice retenue sont reportés sur le diagramme de couplage de la Figure 104. Seule la
condition concernant les couplages négatifs faibles n’est alors pas intégralement remplie.

o S =) S N
o o o oo} —
0553 0818 < 0,096 S 0133 © 0162 <
O—0O)—@—06) (8) 9
lo 015 [-0.270 I) 771 |-0024 | 0783
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0744~ 0235~ 0,212~ 0 239U0,553O
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Figure 104 : Diagramme de couplage issu de la matrice retenue.
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IV.3.6.2. Couplage inter-résonateur

Avant d’effectuer une optimisation de la structure compléte, il faut pré-dimensionner les
éléments de couplage entre chaque résonateur. Nous rappelons ici que pour deux résonateurs
couplés, deux modes (pair et impair) s’installent dans la structure. En fonction de la nature
dominante du couplage (couplage électrique ou magnétique), le signe du couplage est décrit
comme positif ou négatif. Pour implémenter une fonction pseudo-elliptique, il est nécessaire
d’avoir a disposition les deux natures de couplage au sein la structure de filtrage choisie.

En effectuant des recherches dans la littérature, nous avons trouvé plusieurs exemples de
filtres SIW implémentant une fonction de filtrage pseudo-elliptique [177]-[180]. Parmi
'ensemble des solutions étudiées, les briques de base exposées dans [177] semblent
correspondre a nos besoins.

Nous avons donc sélectionné trois éléments de couplage présentés en Figure 105.
Ces éléments effectuent respectivement :

e Un couplage positif, réalisé par proximité (principalement magnétique), entre deux
résonateurs placés sur un méme niveau. Ce couplage est réglé par I'ouverture entre
les murs métalliques séparant les résonateurs. |l peut aussi se contrdler avec
I'espacement entre les résonateurs ;

e Un couplage positif (magnétique) effectué par des fentes latérales entre deux
résonateurs superposés. Dans ce cas, le couplage est contrdlé en ajustant la taille des
fentes. Elles sont limitées par les dimensions du plot central et ne doivent pas étre plus
grandes sinon I'effet capacitif sera réduit ;

e Un couplage négatif (électrique) construit a partir d’'une ouverture dans le plan
métallique entre deux plots de deux résonateurs empilés. Ce couplage est trés
compliqué a mettre en place. En effet, I'ouverture créée pour implémenter le couplage
ameéne une diminution de I'effet capacitif. |l faut alors déterminer un compromis entre
I'effet capacitif et la force du couplage en arrangeant les dimensions du plot et celles
de l'ouverture.
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Figure 105 : Répartition des résonateurs pour : (a) un couplage positif vertical, (b) un couplage négatif
vertical et (c) un couplage positif horizontal

Les domaines de couplage sont indiqués dans la Figure 106. Une variation quasi-linéaire des
couplages positifs peut étre observée pour chacun d’eux contrairement aux couplages
négatifs. Cette différence de variation peut étre attribuée a la diminution de l'effet capacitif
sous I'agrandissement de I'ouverture causant une dérive en fréquence. Ainsi, bien qu’il soit
relativement fort, le couplage négatif vertical entraine une forte diminution de I'effet capacitif.
Un compromis doit alors étre fait dans les dimensions géométriques afin de conserver la
compacité du résonateur tout en octroyant un couplage suffisamment fort. Pour finir, le
couplage positif horizontal n’est pas suffisant pour répondre aux valeurs requises par la
matrice de couplage (il est également dépendant des dimensions du plot). Il faut donc prévoir
de rapprocher les plots afin d’obtenir un domaine de couplage acceptable (un décalage de 3
mm est suffisant dans notre situation).
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— Valeur du couplage positif par proximité Valeur du couplage positif vertical
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Figure 106 : Valeurs des couplages normalisés en fonction de variations géométriques de contréle.

IV.3.7. Optimisation du filtre

La structure obtenue est réglée a 'aide du logiciel de simulation électromagnétique ANSYS
HFSS ; elle est exposée en Figure 107. Précisons ici que c’est A.Périgaud qui a permis
limplémentation de la matrice de couplage par le développement de modéles dans les
premiers stades de ce projet. L’excitation est effectuée a l'aide de lignes coplanaires court-
circuitées. Le filtre s’articule en arrangeant entre eux les résonateurs pour obtenir les
couplages positifs et négatifs voulus, correspondant ainsi a la matrice de couplage. Les
dimensions de ces arrangements sont posées en se basant sur les réglages des résonateurs
deux-a-deux. L’ensemble est ensuite optimisé en suivant la méthode décrite dans le chapitre
2.

_Les couplages p03|t]fs ‘ — ‘Lij =
horizontaux sont assurés par ‘ e = g
la proximité des résonateurs \ \
ainsi que par 'ouverture de

liris les séparant.

Dimensions : 20 mm x 93 mm x 11.52 mm

Figure 107 : Modéle du filtre congu pour implémenter une fonction 10 pdles, 4 zéros.
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Les dimensions de la structure finale sont 20x93x11,52 mm?3. Pour ce modéle, les résonateurs
et les couplages sont associés entre eux linéairement. Néanmoins, une structure en U peut
étre envisagée pour répondre aux contraintes d’encombrement. En effet, les dimensions
présentées ici ne permettent pas une intégration compléte derriere l'antenne seule
(57x57 mm?) ou méme dans un sous-élément du réseau (80x80 mm?). En revanche, sa faible
largeur permet des arrangements afin de pouvoir réaliser une intégration derriére le réseau
complet (160x160 mm?). Pour finir, I'épaisseur du filtre n’est pas un probléme pour l'intégration
puisqu’additionnée a I'épaisseur I'antenne (8,02 mm) elle reste inférieure aux 2 cm spécifiés
par le cahier des charges.

Le filtre optimisé répond au gabarit de filtrage comme cela est démontré dans la Figure 108.
Le facteur de qualité analysé se situe entre 250 et 300 ; cette valeur est un peu plus faible que
la valeur calculée pour un résonateur seul mais reste tout a fait correcte. On peut également
noter la présence d’un zéro de transmission supplémentaire qui ne dégrade pas la réponse. I
provient d'une somme constructive de couplages parasites qui peut étre assimilé a un
couplage involontaire des résonateurs 4 et 5.

Ces résultats montrent la faisabilité d’un filtre nécessitant compacité et performance avec un
large nombre de résonateurs. Nonobstant, la simulation est pour l'instant trés idéale. En effet,
elle ne tient pas compte des contraintes d’usinage imposées par les découpes et le percage.
De plus, linterface permettant le contact entre les différentes couches n’est pas prise en
compte.

Niveaux /dB

-100

-120
— dB(S(1,1)) — dB(S(2,1)) — dB(S(2,2)) — GabTr — Gab Rf

-140

o9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Fréquence /GHz
Figure 108 : Paramétres S issus de la simulation (ANSYS HFSS).

Si I'on observe le gabarit on constate que I'optimisation proposée ci-dessus ne répond pas
parfaitement a ce dernier. Cependant, les simulations pour ce type de modéle sont trés
longues (= 10 h) et se lancer dans un raffinement de la réponse nécessiterait de nombreuses
heures pour faire une nouvelle phase d’optimisation. Cet investissement serait du temps perdu
puisque le modéle proposé ne prend pour l'instant pas en compte les contraintes matérielles
inhérentes a sa fabrication.
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IV.3.8. Fabrication du filtre 10 poles 4 zéros

Fort des résultats obtenus avec le modéle de filtre 3 pbles présenté dans le Chapitre Ill, nous
avons amorce les fabrications du filtre principal de ce projet qui présente 10 pdles et 4 zéros
de transmission avec la méthode développée.

1V.3.8.1. Adaptation de la simulation au protocole de fabrication

Un premier prototypage rapide du filtre a été effectué dés la mise en place de la méthode.
Cependant, la simulation n’ayant pas été réadaptée pour cette application les résultats sont
meédiocres. Ainsi, ce prototype et ces résultats ne sont détaillés qu’en Annexe 4.

Un nouveau modéle a alors été congu sur ANSYS HFSS afin de prendre en compte les
différents paramétres constatés lors des phases de prototypage :

e Un quart de cercle d’'un rayon de 1 mm est appliqué en lieu et place des coins a angle
droit initialement prévu.

o Les iris sont remplacées par des vias ce qui permet d’améliorer la robustesse de la
piéce lors des étapes de fabrication.

e Les surplus de substrat prévus pour l'alignement ont été enlevés pour éviter
d’éventuelles fuites en ces endroits. Une cale est congue afin d’aligner les différentes
couches pendant 'assemblage.

e Les sur-gravures en épaisseurs sont prises en compte. Des gaps d’air de 100 pm sont
ajoutés a chaque surface gravée.

‘ oooelleee

0 25 50 (mm)-—__

Figure 109 : Modéle ANSYS HFSS du filtre 10 pdles et 4 zéros optimisé et prenant en compte les
parameétres de fabrication.
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Le modéle ainsi optimisé est présenté en Figure 109. Les dimensions sont un peu plus
importantes que le modéle initial et notamment en longueur (116 mm contre 93 mm avant) a
cause du substrat rajouté pour I'alimentation par un connecteur SMA de la structure.

L’optimisation du filtre s’effectue sans pertes afin de faciliter des simulations devenues trés
longues a cause des raffinements de maillage nécessaire (notamment au niveau des gaps
d’air). De plus, les simulations sont effectuées en deux itérations successives : chacune
portant sur une des bandes passantes visées. Cela évite de potentielles erreurs de simulation
a cause d’'un maillage non adapté et permet d’étre le plus fidéle possible a la réponse
physique.
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Figure 110 : Capture d’écran ANSYS HFSS de la réponse optimisée pour le filtre 10 pbles 4 zéros
prenant en compte les parametres de fabrication.

La réponse obtenue, reportée en Figure 110, montre bien un léger décalage en transmission
a linterface des deux bandes. La réponse optimisée est trés proche du gabarit donné et
permet de valider une fabrication de cette structure.

IV.3.8.2. Prototype final de filtre 10 péles 4 zéros semi-volumique

La structure présentée ci-avant est donc réalisée en suivant le protocole établi et présenté
dans la partie 111.5.1.

La Figure 111 montre une photographie des différentes couches aprés métallisation et
usinage. Des phénoménes d’arrachement des couches de cuivre et dor déposées
chimiquement peuvent toujours étre observés sur les couches les plus fines pour lesquelles la
méthode de I'empreinte dans le substrat n’est pas suffisante et nécessite un peu d’adhésif
double face. Les vias pour lesquels la métallisation intérieure était douteuse ont été chargés
de colle argent afin d’assurer une conductivité efficace a l'intérieur de ces derniers.

La Figure 112 présente le filtre tel qu'il était juste avant la premiére série de mesures. Ces

derniéres n’étant pas conforme au résultat attendu, nous avons procédé a une série de
mesures afin de permettre de se libérer d’éventuelles sources de dégradation.

Chacun des vias a alors été rempli avec de la colle argent et les bords de la structure ont été
recouverts d’'un ruban adhésif cuivré.
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Figure 111 : Photographie des différentes couches du filtre 10 pbles 4 zéros optimisé pour la
fabrication aprés usinage et métallisation.

Figure 112 : Photographie du filtre 10 pbles 4 zéros obtenu aprés I'assemblage des différentes
couches et la soudure des connecteurs SMA.

Figure 113 : Photographie du filtre 10 pbles 4 zéros obtenu aprés les mesures correctives.

Les mesures obtenues n’étant pas réellement meilleures, nous avons procédé a une ultime
mesure d’amélioration et avons effectué un serrage du filtre pendant les mesures.
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S11 meas. filter#1
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S22 meas. filter#1 L
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Figure 114 : Comparatif entre I'optimisation sans pertes issue de ANSYS HFSS (en pointillés) et les
mesures (en traits pleins) du filtre 10 pbles 4 zéros optimisé pour la fabrication.

Les résultats obtenus sont consignés en Figure 114 et ne sont toujours pas fidéles a la réponse
escomptée. Cependant, c’est a I’heure actuelle la meilleure que nous ayons pu obtenir. Notons
que sans serrage des différentes couches la transmission mesurée atteignait péniblement
- 16 dB.
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Figure 115 : Affichage des réponses obtenues dans le cas des deux prototypes de filtre 10 pbles 4
zéros fabriqués.
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Tout n’est pas négatif pour autant. Contrairement au prototype précédent (affichage comparatif
en Figure 115), la réponse obtenue a une allure de filtre bi-bande. De plus, la réponse est
plutét bien calée en fréquence et I'isolation entre les bandes a des niveaux corrects. En
revanche, 'ensemble est trés mal adapté et présente des fortes pertes.

Un contréle destructif effectué en aval de ces mesures (Figure 116) n’a pas permis de mettre
en cause un éventuel fluage d’étain dans la structure. La colle argent rajoutée ne semble pas
non plus avoir coulé a lintérieur de la structure. Aux vues des conditions nécessaires a une
mesure correcte, nous mettrions plus en cause la fusion intermétallique des couches entre
elles. En effet, 'enceinte du four de cuisson étant de faible dimension, il n’a pas été possible
d'utiliser des pince-étaux comme pour le modéle 3 pbles en lignes. Les dimensions atypiques
de I'ensemble nous ont contraints a utiliser, en remplacement, des serre-joints qui n’ont sans
doute pas exercé une pression suffisante sur 'ensemble.

Figure 116 : Photographie d’'une couche de la structure obtenue aprés un controle destructif.

1IV.3.9. Modéle de filtre alternatif en technologie stripline

Les résultats mitigés précédents nous ont contraints a nous orienter vers une autre technologie
de filtre pour implémenter la fonction de filtrage répondant au gabarit fixé. Les technologies
planaires semblent alors étre une alternative ou l'on maitrisera mieux les différents
paramétres. Un objectif paralléle sera d’apporter aussi un meilleur contréle des dispersions de
fabrication.

La fonction alternative que nous proposons comporte alors deux filtres de 5 pdles et 2 zéros
de transmission pour chacune des bandes et duplexés a 'aide d’'un « té » de transmission et
de longueurs de lignes contrblées.

Filtre 5p2z
(bande basse)

-.-
>

L3 [l ANy o |4

--

Filtre 5p2z
(bande haute)

llTéll llTéll

Figure 117 : Schéma fonctionnel de la solution alternative proposée.
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Afin de sélectionner la technologie planaire la plus adaptée nous avons considéré deux
critéres :

e La compacité : les filtres a structure interdigitale sont alors les plus adaptés a la
situation. De plus, I'utilisation d’un substrat a forte permittivité permettra d’améliorer
encore 'encombrement des résonateurs. Nous continuons donc d’utiliser le substrat
Rogers RT/duroid® 6010.2LM.

e La maximisation du facteur de qualité : employer la technologie stripline pour les
résonateurs interdigités permet de maximiser leurs performances. L'utilisation de
substrats épais accorde également une amélioration du facteur de qualité.

L’assemblage des résonateurs devra s’effectuer avec une alternance de signe au niveau des
couplages croisés, comme illustré en Figure 118 (I'arrangement inverse fonctionne
également).

Figure 118 : Configuration recherchée pour I'assemblage des résonateurs.

Pour réaliser ces couplages de nature différentes, nous nous appuyons sur deux articles
trouvés de la littérature scientifique qui présentent des arrangements permettant
d’'implémenter des couplages croisés avec des résonateurs interdigités [181], [182].

La structure qui permet I'implémentation de la fonction recherchée est présentée en Figure
119.

0 10 20 (mm)

Figure 119 : Capture d’écran ANSYS HFSS de la structure interdigitale stripline permettant
d’'implémenter une fonction 5 pdles et 2 zéros.

Les structures pour les deux bandes ont alors été congues et optimisées par Aurélien
Périgaud. Parallélement, les dimensions des lignes et des tés de transmissions sont
également optimisées. La structure finale est affichée en Figure 120.
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Structure : 47 mm x 102.5 mm x 5.08 mm
Filtre : 34 mm x 102.5 mm x 5.08 mm

C
0 25 50 (mm)

Figure 120 : Modéle permettant 'implémentation de deux fonctions de filtrage avec 5 péles et 2 zéros
de transmissions duplexées.

La réponse optimisée avec le logiciel ADS est avancée en Figure 121. Les pertes sont
logiquement plus fortes puisque les résonateurs présentent un facteur de qualité de 140, a
comparer a 325 avec la technologie semi-volumique précédente. De plus, les zéros de
transmissions sont également moins marqués que précédemment. Remarquons ici que cette
optimisation est également réalisée en prenant en compte les paramétres de gravures et les
gaps d’air engendrés.
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Figure 121 : Résultat d’optimisation ADS pour la structure étudiée.

Les filtres sont alors fabriqués en suivant toujours le méme protocole (cf. Figure 122).
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Figure 122 : Prototypes de filtres deux fois 5 pbles et 2 zéros de transmission fabriqués et mesurés.

La meilleure réponse en paramétres S est montrée en Figure 123. En effet, deux prototypes
ont été réalisés en paralléle afin d’anticiper un potentiel défaut de fabrication. Afin d’assurer la
continuité de masse au sein des vias, une colle argent a été ajoutée aprés 'assemblage. La
réponse est comparée au gabarit de filtrage fourni et affiché sur le tracé.

'

O _

S11 Filtre2 (+H20E)
S21 Filtre2 (+H20E) |
S12 Filtre2 (+H20E)
S22 Filtre2 (+H20E)
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Figure 123 : Meilleure réponse en parameétre S obtenue pour le prototype de filtre présentant deux fois
5 poles et 2 zéros de transmission.

Nous obtenons bien un comportement de filtre bi-bande qui présente une bonne cohérence
en matiére de fréquence de résonance. Pour finir, les zéros de transmission sont bien placés
et I'on atteint presque les -50 dB d’isolation.
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Toutefois, ces résultats sont de nouveau décevants. L’adaptation n’est clairement pas
satisfaisante surtout pour un filtre congu pour résister a d’éventuelles dispersions de
fabrication. Les pertes d’insertion sont beaucoup plus importantes que prévu :

e Dans la premiére bande : 5 dB de pertes contre 2 dB prévu en simulation.
e Dans la seconde bande : 12 dB de pertes contre 5 dB prévu en simulation.

Ces pertes, notamment celles de la deuxieme bande, peuvent étre également imputées aux
désadaptations observées sur la réponse.

Nous ne pouvons ici que mettre en cause la méthode de fabrication. Les deux sources d’erreur
potentielles qui apparaissent sont alors :

o Les dépdts de couches de cuivre et d'or.
o [’assemblage des deux couches entre elles.

Les prototypes n’affichent pourtant pas d’indication visuelle pouvant impliquer I'une ou l'autre
de ces hypothéses. Bien qu'il présente une épaisseur atypique, ce dispositif pourrait étre
fabriqué par les industriels par une méthode classique. Deux options seraient alors possibles :

e Fabrication des deux piéces constituant le filtre et assemblage par la méthode des
microbilles d’étain.

e Fabrication compléte de 'ensemble par I'industriel. Des modifications devraient alors
étre apportées au modéle pour I'adapter aux standards de fabrication séquentielle.
Une couche de colle diélectrique serait rajoutée entre les deux couches de substrat et
les diamétres des vias devraient étre adaptés pour répondre aux contraintes de ratio
épaisseur/diameétre.

Ces deux fabrications permettraient de savoir quelle étape de notre processus de fabrication
est a mettre en cause. Cependant, pour des raisons de temps et de co(t, nous n’avons pas
pu mettre en place de nouvelles réalisations. D’une part, les plaques de substrat sont trés
chéres ; et d’autre part, bien qu’il rentre dans les limites d’épaisseur fixées par les industriels,
la hauteur totale du dispositif tend a le placer dans des configurations de fabrication exotiques
qui entrainent des co(ts d’outillage supplémentaires.

L’ensemble de cette partie a permis la présentation d’'une méthode de fabrication de dispositifs
semi-volumiques multicouches prometteuse. Malheureusement certains paramétres de
fabrication ne sont pas complétement maitrisés et le processus de fabrication n’apporte pas
les résultats escomptés. D’autres investigations seraient nécessaires afin d’identifier les points
critiques de cette méthode pour les corriger. Par la suite, des configurations spécifiques
devraient étre testées afin de valider les assemblages de résonateurs. Expérimenter les
configurations verticales de couplage entre les résonateurs a plot capacitif permettrait de
valider une disposition qui n’a pas été testée seule. Nous pouvons avancer, au vu des résultats
obtenus pour le filtre 3 péles en ligne, que si cette conformation était validée, la fabrication
d'un filtre SIW a plots capacitifs et sur deux étages pourrait étre envisagés sous de bien
meilleurs auspices.
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IV.4. Amplificateur faible bruit

IV.4.1. Spécifications du LNA

Tableau 8 : [Spécification fournies pour le LNA]

Intitulé Spécification proposée
VSWR (LNA) <21
Tension d’alimentation Entre3Vet12V
Facteur de bruit du LNA <1,5dB

Point d'interception du 3éme ordre IP3du | =25 dBm
LNA

Point de compression a 1dB en entrée du | P1gs 2 0 dBm
LNA

Gain d'amplification nominal pour antennes

. Gain LNA = 26 dB (x+ 2,5dB)
actives

La condition sur la tension d’alimentation indique ici que le LNA doit pouvoir fonctionner a partir
de 3 V.

IV.4.2. Caractéristiques de la puce

Dans le cadre de la conception disjointe cette étape s’est fait trés rapidement puisqu’une étude
des composants sur étagére a permis d’en trouver deux qui répondaient aux spécifications
données.

En effet, deux solutions sont trouvées dans le catalogue de la fonderie UMS?. L'une est un
amplificateur déja intégré® [Fiche technique®] fonctionnant de 1 GHz a 2 GHz et I'autre avec
la puce « nue »* [Fiche technique®] fonctionnant de 1,25 GHz a 1,75 GHz. Ces deux
amplificateurs offrent des caractéristiques similaires a I'exception du facteur de bruit qui
semble étre plus faible de 0,05 dB pour le second. Néanmoins, les figures montrant les
facteurs de bruit en fonction de la fréquence paraissent identiques dans les deux cas. Pour le
comparatif a suivre, ce seront les performances du second amplificateur qui seront utilisées.

Les caractéristiques de cet amplificateur et le retour sur les spécifications sont indiqués dans
le Tableau 9. La fiche technique fait ressortir une forte dépendance entre le facteur de bruit et
la température ambiante. Comme le montre la Figure 124, la condition sur le facteur de bruit
n’est plus remplie pour une température ambiante de 85 °C. Utiliser cette puce impliquera donc
d’avoir une application qui ne dépasse pas une température seuil qui devra étre définie.
Cependant, une analyse visuelle des courbes données montre que I'amplificateur présente

34 Acronyme de United Monolithic Semiconductors.

35 Décrit comme étant QFN, acronyme de : Quad Flat No-leaks package.
3 http://module-csums.cognix-systems.com/telechargement/10-35-1.pdf
37 Décrite comme étant « Die »

%8 http://module-csums.cognix-systems.com/telechargement/10-31-1.pdf
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déja un facteur de bruit limite en bande basse (= 1,2 GHz). La température ambiante de
fonctionnement du LNA ne devra donc probablement pas excéder les 25 °C.

Tableau 9 : [Caractéristique de 'amplificateur faible bruit, réf. CHA3801-99F]

Critéres Valeurs Validation ?
Tension d’alimentation du LNA 5V v
Puissance consommeée par le LNA 0,35 W N4
Facteur de bruit du LNA 1,45 dB N4
Point d’interception du 3°™ ordre IP3 du LNA 27 dBm v
Point de compression a 1 dB en entrée du LNA 15 dBm v
Gain linéaire 28 dB v
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Figure 124 : Facteur de bruit du LNA en fonction de la température (données issues des
caractéristiques techniques).

IV.5. Conclusion

Ce troisieme chapitre a permis la présentation des différents dispositifs congus ou trouvés
dans le cas de I'amplificateur faible bruit.

Une antenne patch présentant deux bandes de fréquences et une polarisation circulaire droite
ont fourni les performances nécessaires pour une application de radionavigation par satellite.
Une étude reste a mener pour mettre cet élément rayonnant seul en réseau. Un coupleur CMS
est mis en place sur le circuit d’alimentation afin de fournir un déphasage de 90° entre les deux
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acces nécessaire a I'établissement de la polarisation circulaire. Ce composant imposera un
étage a 50 Q au milieu de la chaine de réception ce qui viendra par la suite diviser la
conception conjointe sur deux sous-chaines distinctes.

Deux modéles de filire ont été congus afin de répondre au gabarit de filtrage spécifié.
Malheureusement, malgré les fabrications successives de plusieurs prototypes et de
nombreuses heures d’études, la méthode exposée au Chapitre Il n’a pas permis de restituer
les performances observées en simulation pour ces dispositifs. Cependant, les simulations
des deux modéles optimisés présentent chacune une réponse compacte et performante aux
demandes tenues par le cahier des charges. De plus, en prenant en compte les nécessités
inhérentes a la technologie séquentielle, le filtre en structure interdigitale stripline devrait étre
fabricable industriellement. Le filtre SIW qui présente de meilleures performances reste pour
instant intraitable industriellement. En revanche, porter la méthode développée dans ces
travaux a maturité, a 'aide d’'un nombre d’essais plus important et de moyens technologiques
plus adaptés, pourrait permettre la fabrication locale de ce genre de filtres multicouches.

Pour finir, le développement de I'amplificateur faible bruit a posé trés peu de problémes
puisqu’un composant sur étagére permettait déja de répondre efficacement au cahier des
charges. Un seul bémol ressort: le facteur de bruit directement relié a la température
ambiante.
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Figure 125 : Schéma fonctionnel de la chaine congue dans le cadre de la conception disjointe.

L’ensemble de ces dispositifs permet d’atteindre les performances techniques spécifiées pour
assurer 'immunité du dispositif a d’éventuelles sources parasites. La mise en réseau de
I’élément rayonnant seul reste a effectuer.
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Chapitre V
Conception conjointe d’'une chaine de
réception GPS/Galileo
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Chapitre V. Conception conjointe d’une chaine de réception GPS/Galileo

La conception disjointe de la chaine de réception a été traitée au cours du chapitre précédent.
Nous disposons donc a présent d'un modéle de référence a partir duquel nous pourrons
comparer les résultats obtenus par conception conjointe dans ce chapitre.

Dans cette étape de conception conjointe nous viserons deux objectifs :
¢ Distribuer la fonction de filtrage.
o Combiner les fonctions de filtrage et d’adaptation.

Nous I'avons décrit au cours du chapitre précédent, cette phase de co-conception se fera en
divisant la chaine de part et d’autre du coupleur. Les améliorations effectuées sur la chaine
seront alors les suivantes :

e Placement d’un filtre d’adaptation entre I'antenne et le coupleur afin d’améliorer
I'efficacité de rayonnement de cette derniére.

o Répartition de la fonction de filtrage entre un dispositif passif de filtrage et un
amplificateur faible bruit filtrant.

La chaine de réception précédemment définie devient alors la suivante :

x 1 0 ]4 e ¥
= — N\ ] AL
e ¥ ~L
Y
90°
(@] 2 3 o ¥
o
© . Ant
LNA Filtre Coupleur Filtres ’ n |enne
- . 14 t
Filtrant résiduel commercial d'adaptation n elemen
rayonnant

Figure 126 : Schéma fonctionnel de la chaine de réception dans le cadre de la conception conjointe.

Les modifications de I'architecture sont mises en couleurs dans la Figure 126. L’apport des
filtres d’adaptation et surtout du LNA filtrant sur la fonction de filtrage permettront de réduire
I'ordre du filtre résiduel.

V.1. Adaptation de I’antenne

V.1.1. Définition de la problématique

L’efficacité de I'élément rayonnant présentée dans le Chapitre Il n’est pas optimale. En effet,
une part non négligeable de la puissance regue n’est pas traitée par le systéme mais dissipée
dans la résistance de sortie du coupleur.

Il s’agit ici de I'un des enjeux de la conception conjointe. Si I'on intercale des filtres entre le
coupleur et les acces de I'antenne, il serait a la fois possible d’adapter les impédances et
d’améliorer les caractéristiques de sélectivité du systéme en réalisant une premiére fonction
de filtrage a la sortie de I'antenne. En venant adapter les impédances, on viendrait maximiser
la puissance acceptée et donc le rendement de I'antenne. A contrario, I'introduction d’un circuit
supplémentaire introduit des pertes supplémentaires. Il existe donc un compromis a trouver.
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La synthése des fonctions de filtrage qui vont permettre de réaliser ce point a été confiée a
D.Martinez qui a effectué une thése dans le cadre d’'un partenariat entre le laboratoire XLIM
et 'INRIA.

V.1.1.1. Etudes préliminaires

Afin de fournir les éléments nécessaires a [I'établissement de fonctions adaptées
mathématiquement, nous devons fournir en amont les informations physiques relatives aux
lignes de transmission et aux filtres éventuellement applicables.

V.1.1.1.1. Paramétres des lignes

La phase va étre un paramétre trés important dans les étapes a venir. Nous avons donc défini
un standard de lignes qu’elles soient en technologie microruban ou coplanaire utilisés dans
les réalisations. Afin de ne pas avoir de probléme de connectiques avec le coupleur, les lignes
sont paramétrées pour présenter une impédance de 50 Q.

Plusieurs substrats ont été testés lors de cette étape tout en gardant a I'esprit une logique
d’intégration et de performance. C’est de nouveau le Rogers RT/duroid 6010.2LM qui s’est
imposé. Afin d’éviter de venir grever le systéme avec une épaisseur trop large, nous avons
choisi une épaisseur de 0,635 mm dont nous disposions déja suite aux fabrications de filtres
semi-volumiques.
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Figure 127 : Lignes microruban et coplanaire étudiées.

La Figure 127 rapporte les paramétres de ces lignes dont la longueur est définie pour rapporter
un déphasage de 180° entre les deux ports de transmission.

La partie imaginaire du paramétre de propagation B(f) (généralement notée B(w)) est alors
déterminée a partir des simulations électromagnétiques. La Figure 128 présente une capture
d’écran du logiciel de simulation ANSYS HFSS ou nous avons tracé la partie imaginaire de
Y(f). Nous pouvons alors voir que B(f) augmente linéairement en fonction de la fréquence.
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Figure 128 : Réponse obtenue sur ANSYS HFSS pour le tracé de B(f) sur notre bande de fréquence
d’intérét pour une ligne microruban.

Le calcul s’effectue simplement en déterminant les paramétres de la fonction affine qui définit
cette courbe ; avec f(x) = ax + b.

x2 * f(x1) — x1 * f(x2)
x2 —x1

_feR -G
a= ——: h=

x2—x1 '

(70)

Nous effectuons ici le calcul entre 1 GHz et 1,8 GHz et nous obtenons les paramétres
suivants :

« a=54_8006e-9 rad.m"'.GHz"'
« b =-4,7946e-02 rad.m""

V.1.1.1.2. Paramétres des résonateurs

Tout comme les lignes, les résonateurs envisageables doivent étre simulés afin que leur
facteur de qualité soit intégré a la synthése mathématique.

Le résonateur qui présente le meilleur rapport efficacité/intégration est de nouveau le
résonateur quart d’onde. Il est donc simulé avec les deux logiciels de simulation
électromagnétique que nous utilisons dans cette partie : ANSYS HFSS et CST. Dans le cadre
de ces simulations préliminaires les largeurs des résonateurs sont choisies afin de présenter
un compromis entre le facteur de qualité et le couplage inter-résonateurs. Nous rappelons ici
que le couplage entre deux résonateurs planaires dépend notamment de leur éloignement
mais également de la largeur des lignes qui vont rayonner de maniére plus intense a mesure
que le résonateur s’affine.
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Figure 129 : Modéle de résonateur quart d’onde simulé et réponse en paramétres S obtenue (CST).

Ce résonateur interdigité, dont une capture d’écran est présentée en Figure 129, en
technologie planaire, expose un facteur de qualité d’environ 110. Des essais ont également
été réalisés pour voir 'encombrement que prendrait un résonateur SIW dans le méme
matériau et dans la méme épaisseur. Pour un facteur de qualité d’environ 170, nous avons un
résonateur de 47 mm de cbté ce qui est bien trop au regard de l'intégration visée derriere
'antenne.

Des substrats moins colteux, tels que Ile Rogers R04350B (&= 3,66,
tan 6 = 0,0031 @ 2,5 GHz), ont été testés dans une épaisseur équivalente. Le facteur de
qualité n’est alors plus que de 80 avec un encombrement 40 % supérieur.

V.1.1.2. Synthése des filtres

Fort de ces informations, D.Martinez a alors synthétisé deux matrices de couplage,
correspondant a deux filtres 2 pbles simples, pour chacune des bandes. Nous ne détaillerons
pas plus avant les travaux qui ont été effectués autour de ces deux matrices car la solution a
été rapidement remplacée par une solution plus pertinente. En revanche, c’est au cours de
ces travaux que nous avons mis en évidence une autre source de déphasage du signal.

V.1.1.2.1. Déphasage a I'accés

Lorsque nous avons travaillé avec ces matrices plutdét simples, nous sommes rapidement
arrivés a une solution pour laquelle la matrice théorique et le modéle simulé étaient trés
proches. En revanche, les longueurs de lignes qui étaient optimisées pour la structure
différaient de I'étude théorique faite en amont.

Nous avons alors procédé a une étude comparative entre un modéle théorique directement
issu de la matrice et réalisé par un modéle circuit et un modéle issu d’'une simulation
électromagnétique (cf. Figure 130). Le modele circuit est un dérivé simpliste de ceux utilisés
par la méthode d’optimisation et la simulation est importée par le biais d’un fichier Touchstone.
Afin qu’il n’y ait par d’erreurs possibles a cause des longueurs de lignes d’excitation du filtre
simulé, les plans des ports d’accés sont ramenés dans le plan du filtre (deembedding).

La Figure 131 fait état d’'un bon accord entre les réponses en paramétres S. Un zéro de
transmission peut étre ici observé mais il est issu d’'un couplage entre les deux accés qui sont
réalisés ici par proximité.
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Figure 130 : Circuit permettant la comparaison entre la simulation électromagnétique et une réponse
fidéle a la synthése réalisée avec un circuit.
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Figure 131 : Réponses en paramétres S pour le modéle simulé a gauche et le modéle circuit a droite.
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Figure 132 : Réponses en phases déroulées a I'accés 1 pour les deux modéles (a gauche) et
différence entre ces deux phases (a droite).

La différence de phase révélée par la Figure 132 est la source des erreurs que nous avons pu
observer jusqu’alors. Nous l'assimilons a un effet de déphasage di a I'excitation méme des
résonateurs d’entrée et de sortie. Ce déphasage varie linéairement en fonction de la fréquence
et peut donc étre estimé de la méme maniere que B(f). Nous pouvons constater des
irrégularités dans la bande utile du filtre qui sont dues a un réglage imparfait du modéle simulé
par rapport au modéle circuit (ce qui est presque toujours le cas).

Dans le cas présent, I'onde fait un aller-retour vis-a-vis de I'excitation. Nous notons donc le
déphasage observé dans la Figure 132 : 2.6(f). Ce qui correspond a deux fois le déphasage
causé au signal lorsque I'onde traverse le plan d’excitation. Remarquons ici que cet écart de
phase est indépendant de la longueur de ligne qui est mise en jeu et ne dépend que de la
maniére d’exciter la structure. Par exemple, nous aurons un déphasage 6(f) différent si la
structure est excitée par proximité ou par couplage direct.
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V.1.1.2.2. Modéle utilisé pour I’antenne

L’objectif poursuivi pour cette optimisation est d’'améliorer I'efficacité totale de I'antenne dans
les deux bandes de fonctionnement. Pour calculer ce parameétre, il faut prendre en compte les
champs rayonnés par I'antenne, ce qu’une simulation ADS ne peut pas faire.

D.Martinez a donc généré un fichier Touchstone avec 3 ports qui permet de simuler I'influence
du circuit sur l'efficacité de l'antenne. C’est ce fichier qui sera par la suite utilisé pour
I'ensemble des optimisations circuits.

V.1.1.2.3. Filtres générés

La solution qui apparait comme étant la plus optimale, en regard des performances décrites
précédemment, est d’utiliser un filire deux pbles dans la premiére bande et un pdle dans la
seconde. Ces deux filtres sont alors duplexés afin de couvrir 'ensemble des bandes avec un
seul circuit. Les travaux effectués pour cette synthése ont montré qu’'un nombre de péles plus
élevé n’était pas forcément bénéfique de par les pertes qu’ils ramenaient.

Nous affichons alors les deux matrices générées pour la bande de fréquence basse et haute :

0,000 1,1094 0,000 0,000

[m ]= 1,1094 10,0703 1,1353 0,000
bf 0,000 11,1353 -1,0085 0,9197
0,000 0,000 09197 0,000

(71)

0,000 1,4989 0,000
[mas] = [1,4989 4,1420 1,8309 (72)
0,000 1,8309 0,000

L’intérét de présenter ces matrices est de faire ressortir le caractére original des filtres et
notamment celui de la seconde bande. En effet, la ou le premier filtre couvre bien une partie
de la bande d’intérét, le second travaille complétement en dehors de la bande utile (décalage
fréquentiel normalisé d’environ 4).

La nécessité d’effectuer un duplexage des deux fonctions nous a également conduit a simuler
un té de jonction. Ce dernier permet de rendre compte physiquement de l'influence de la
jonction des lignes sur la réponse globale. Afin de ne pas rapporter d’erreur au niveau des
longueurs de lignes nécessaires, nous avons placé les plans de référence au niveau de la
jonction méme. Cela est indiqué par les fleches bleues dans la Figure 133.

Figure 133 : Modéle simulé pour le té de jonction
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V.1.1.3. Réalisation du filtre d’adaptation

V.1.1.3.1. Modéles préliminaires

La synthése mathématique effectuée a fourni plusieurs fichiers correspondant aux filtres et
aux lignes nécessaires a 'amélioration de I'efficacité d’antenne.

Afin de valider les fichiers générés et de tester la méthode développée, nous avons créé un
circuit pour visualiser les performances de I'antenne. Nous pouvons faire remarquer ici que
l'influence des lignes en amont des filtres d’adaptation est beaucoup plus importante que celle
en aval.
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Figure 134 : Circuit présentant 'ensemble des composants de la chaine visant a améliorer I'efficacité
de I'antenne.

Les résultats obtenus tendent a valider la méthode développée et les fichiers générés. Notons
que ce circuit a été par la suite également reproduit avec le logiciel CST.
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Figure 135 : Résultats obtenus pour le circuit avec les fichiers générés mathématiquement.

Nous avons ensuite remplaceé les lignes générées par des blocs « S2P_Eqn » d’ADS qui nous
ont permis de venir simuler le comportement des lignes avec les paramétres de ces derniéres
(6(f) et B(f)). Ce faisant, nous aurons la possibilité de venir modifier directement les paramétres
de longueurs de lignes au sein du circuit. Cette option offre la possibilité d’optimiser le circuit
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directement sur des longueurs de lignes sans avoir a générer de nouvelles simulations
électromagnétiques. Les résultats obtenus sont alors conformes avec ceux présentés en
Figure 135.

Plusieurs essais ont alors été menés en remplagant tour a tour les lignes puis les fichiers de
filtres par des modéles circuits. Les résultats restent cohérents dans chacune des versions
étudiées comme le montre la Figure 136.
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Figure 136 : Résultats comparatifs de I'efficacité totale de I'antenne pour : 'antenne seule (bleu), avec
les fichiers générés mathématique (vert), les lignes et les filtres réalisés en modéle circuit (cyan) et
une simulation circuit effectué sous CST (rouge).

V.1.1.3.2. Modéles électromagnétiques

A la suite de cette validation, nous avons concu les deux filtres pour chacune des bandes sous
le logiciel ANSYS HFSS. Le filtre 2 péles pour la bande basse a été optimisé de maniére
classique. En revanche, le filtre 1 pble pour la bande haute a été réglé par analogie avec le
fichier modéle donné par la synthése.

Les réponses en paramétres S ainsi que les modéles électromagnétiques sont affichés en
Figure 137 et Figure 138. Les captures d’écran des résultats présentent un assez bon accord
entre les modéles mathématiques et la simulation électromagnétique. Bien que leur influence
ne soit pas grande, nous pouvons noter ici des pertes d’insertion Iégérement plus importantes
que celles prévues par la synthése.

En ce qui concerne les modéles congus, nous pouvons faire remarquer que la version pour la
bande haute a présenté quelques complications. En effet, le fait que ce filtre ne soit constitué
que d’'un seul péle ne permet pas de coupler le résonateur directement. Par conséquent, les
couplages aux accés se sont effectués par proximité. Néanmoins, ces derniers étant
relativement fort, les lignes de couplage sont éloignées du résonateur par un gap frolant les
limites technologiques (= 160 um). De plus, ce faible gap ne suffisant pas a atteindre les
valeurs de couplages nécessaires, la largeur des lignes a également été réduite. Dans le cas
du couplage de sortie, la ligne n’a plus qu’une épaisseur d’environ 150 um.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 152
Licence CC BY-NC-ND 3.0



XY Plot 1

FB_Filter_2P_Dir_ FB 4

-5.00 7

-10.00 - 7

-15.00 —

Y1

-20.00
-25.00 —

-30.00 o

.....

Curve Info
— dB(S(1,1))
Setup1 : Sweep
— dB(S(12))
Setup1 : Sweep
— dB(S(2,1))
Setup1 : Sweep
— dB(S(2.2))
Setup1 : Sweep
—— GabFrstBand
Setup1 : Sweep
==~ dB(S(Port1,Port1))
Ref_David : Filter_band1
---_dB(S(Port2,Port1))
Ref_David : Filter_band1
---_dB(S(Port2 Port2))
Ref_David : Filter_band1

~
.,
hY
~

-35.00 T

| 1
130 140
Freq [GHz]

Figure 137 : Modéle électromagnétique de filtre d’adaptation en bande basse développé sous ANSYS
HFSS et réponse associée (en trait plein) comparée a celle du modéle mathématique (pointillés).
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Figure 138 : Modéle électromagnétique de filtre d’adaptation en bande haute développé sous ANSYS
HFSS et réponse associée (en trait plein) comparée a celle du modéle mathématique (pointillés).

Bien que ces résultats soient proches des modéles fournis par la synthése, les résultats
obtenus lorsque nous les chainons avec les autres éléments sont décevants. Méme aprés une
optimisation des longueurs de lignes, nous n’avons pas obtenu de meilleurs résultats que ceux
présentés en Figure 139. La bande haute semble alors présenter une réponse correcte mais
la bande basse souffre clairement d’'une mauvaise recombinaison.
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Figure 139 : Résultats obtenus pour le circuit avec les fichiers générés mathématiquement.

V.1.1.3.3. Adaptations de la méthode de conception

Malgré leur proximité avec l'objectif donné par la synthése mathématique, les modéles
électromagnétiques congus n’ont pas permis de reproduire 'amélioration d’efficacité théorique
réalisée. Ce résultat nous a amenés au constat qu'’il fallait pouvoir adapter le filtre en fonction
des différents parameétres physiques imprévisibles qui pouvaient se produire (couplages
parasites, pertes plus élevées que celles prévues, etc.).

Nous avons donc réalisé un modéle circuit pour prédire I'efficacité proposé comme par la
méthode mathématique.

Le fichier d’antenne utilisé reste celui créé par David Martinez.
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AN . ‘
arcehll EEREREES E
- TermG1 b — oo ‘ ‘
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vvvvvvv . ... . TermG. . . L) %%% ]
——— |  antenne’ " " TermG3 ©oo _20_:
NPT Num=3 1
T 0 O 254
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Num=2 '3011||\\1‘2\||\1‘3\\||1‘4\\||1|5\\4|1|6\\\\17
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................. T i % o % i Antenna freq' GHZ
................. S Antenna

Figure 140 : Circuit ADS pour tester I'antenne seule a gauche et réponse associée en réflexion et
efficacité a droite.

V.1.1.3.3.1. Lignes simulées

Afin d’approcher le comportement physique des lignes, nous avons réalisé un modéle
électromagnétique préliminaire qui prend en compte 'encombrement disponible. Reporté en
Figure 141, il permet d’afficher les éventuels coudes que les lignes doivent subir afin de
satisfaire le gabarit d’encombrement de 80 mm de cété défini par le réseau.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 154
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Dimensions : 54 mm x 45 mm x 0,635 mm

Figure 141 : Modéle préliminaire de filtre d’adaptation. En bleu, 'encombrement disponible pour un
dispositif filtrant d’adaptation.

A partir de ce modéle, nous avons réalisé des simulations électromagnétiques paramétriques
des différentes lignes. Les variations appliquées sont effectuées de maniére successive autour
des valeurs de référence fournies par la synthése mathématique. Nous avons étendu ces
variations jusqu’a environ plus ou moins 30 % de la longueur initiale de la ligne. Ces
simulations ont été compilées pour fournir des modeles de lignes physiques dont les longueurs
peuvent étre optimisées dans le modéle circuit. Afin d’éviter une normalisation de ces lignes,
nous avons exporté ces données au format ClITlIfile qui permet de conserver les informations
d’'impédance pour chaque point de fréquence.

V.1.1.3.3.2. Modéles circuits des filtres

Afin de pouvoir optimiser et faire le lien avec les simulations électromagnétiques, deux
modeles circuits des filtres ont été réalisés. L’'un pour le filtre deux pdles de la bande basse,
qui s’appuie sur les circuits employés lors de notre méthode d’optimisation, est présenté en
Figure 142. L’autre pour le filire a un pble de la bande haute est réalisé a partir des outils
permettant de simuler des lignes de transmission du logiciel ADS. Cette simplicité s’explique
d’'une part par celle du modéle de base (qui ne présente qu’un seul péle) et par la bonne
adaptation qui était donnée par le modeéle électromagnétique de base montrant que ce dernier
était déja proche de la réponse optimale. Le circuit réalisé est exposé en Figure 143.

S EE P e | SR s S e Tf-::._:':""'
zl RE%"‘ ur_ﬁ ggmu 4: ﬁﬂl NRN: - Tensos = -
k—k2 paﬁuk_Ak apai8 =
4pa=C3 | ara=CA

Figure 142 : Modéle de filtre 2 pdles réalisé pour I'optimisation circuit.
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Figure 143 : Modéle de filire 1 pdle réalisé pour I'optimisation circuit.

Afin de valider ces modéles, les paramétres géométriques (pour le filtre 1 pdle) et

les

paramétres de couplage extraits par Presto (pour le filtre 2 pbles) ont été rapportés dans les

modeéles.

Un circuit simple permet ensuite de comparer les deux paires de réponses obtenues. Un visuel
du circuit et des réponses est proposé dans la Figure 144, |la Figure 145 et la Figure 146.
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Figure 144 : Circuit permettant la comparaison entre les modeéles circuits développés (au centre) et les
simulations électromagnétiques (a droite).
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Figure 145 : Comparaison des phases des modéles circuits et des simulations électromagnétiques.
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Figure 146 : Comparaison des réponses en parameétres S des modéles circuits et des simulations
électromagnétiques.

L’accord présenté entre les modéles circuits et les simulations électromagnétiques est alors
tout a fait correct et permet de valider les modéles circuits.

V.1.1.3.3.3. Optimisation du modeéle circuit

En partant des paramétres donnés par la synthése mathématique, une nouvelle optimisation
est réalisée a partir d’'un modéle circuit global présenté en Figure 147. Notons que nous avons
également inséré un modeéle du coupleur a partir des données du constructeur.

Les résultats issus de I'optimisation réalisées avec ADS sont présentés en Figure 148. Un
comparatif entre les résultats pour I'antenne seule, l'optimisation mathématique et
'optimisation circuit est présenté. Les résultats affichés produisent une bien meilleure
concordance entre les simulations et les attentes théoriques. L’optimisation issue du circuit
présente tout de méme de moins bons résultats :

* Des pertes plus importantes sont rapportées dans chacune des bandes.

» Lefficacité varie plus fortement dans les bandes. Cela implique de moins bonnes
efficacités en bord de bande.

Néanmoins, les résultats sont bien meilleurs que lors de I'essai précédent et permettent de
valider la méthode développée ainsi que le circuit déployé.
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Figure 147 : Circuit complet employé pour I'optimisation du systéme d’adaptation.
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Figure 148 : Résultats issus de I'optimisation ADS. A gauche, comparaison de I'efficacité obtenue

(rouge) par rapport a 'antenne seule (cyan) et

a I'optimisation mathématique (bleu). A droite, les

réflexions obtenues sur les ports d’alimentation par rapport a 'antenne seule (bleu).

Il ne nous reste a présent plus qu’'a simuler, a l'aide d’'un solveur électromagnétique, les
modeles définis par le circuit optimisé a I'aide du logiciel ANSYS HFSS. Comme le montre la
Figure 149, le circuit test se simplifie énormément car 'ensemble des lignes et des filtres sont

compris dans la simulation (cf. Figure 141).
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Figure 149 : Circuit permettant de tester les simulations électromagnétiques.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019

Licence CC BY-NC-ND 3.0

158



Les résultats obtenus pour ces simulations sont exposés en Figure 150. Un bon accord entre
I'optimisation ADS et les simulations est trouvé ce qui valide le passage a I'étape de conception
électromagnétique du filtre d’adaptation.
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Figure 150 : Efficacités obtenues avec les simulations électromagnétiques : par rapport a 'antenne
seule (a droite), par rapport a I'optimisation ADS (a gauche).

V.1.1.3.4. Modéle électromagnétique

A partir des paramétres définis avec le logiciel circuit ADS, nous avons réalisé un modéle
congu pour venir se fixer sur un des deux ports de I'antenne. Il est mis en avant dans la Figure
151.

Dimensions : 80 mm x 45 mm x 0,635 mm
(sans la connexion coaxiale)

0 20 40 (mm)

Figure 151 : Modéle électromagnétique des filtres d’adaptation congus pour se brancher sur un seul
port de I'antenne.

Afin de prendre en compte d’éventuels couplages parasites entre les deux circuits dans le cas
de I'alimentation des deux ports de I'antenne, un nouveau modeéle est congu, prévoyant cette
situation.
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Dimensions : 80 mm x 80 mm x 0,635 mm

C
0 25 50 (mm)

Figure 152 : Modéle électromagnétique des filtres d’adaptation congu pour alimenter 'ensemble des
ports de I'antenne.

La réponse produite par ce modéle est reportée en Figure 153. Les simulations montrent ici
une trés bonne isolation d’environ 70 dB entre les deux circuits.
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Figure 153 : Réponse en paramétres S du modéle électromagnétique affiché en Figure 152.

La derniére étape reste de prévoir I'intégration du coupleur CMS. A l'aide des données
techniques du constructeur, un modéle représentant le coupleur est créé et le circuit d’accuell
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est modélisé puis ajouté aux filtres d’adaptation. Ce modéle final prét a la fabrication est
exposé en Figure 154,

Dimensions : 80 mm x 80 mm x 0,635 mm

20 (mm) 25 50 (mm)

Figure 154 : Modeéle électromagnétique comprenant les filtres d’adaptation et le circut d’accueil du
coupleur CMS.

V.1.1.4. Résultats d’adaptation

A partir du modéle de la Figure 152, nous avons procédé a une simulation de 'ensemble des
filtres reliés aux ports de I'antenne. Un modeéle a été congu pour le logiciel CST et chainé au
modéele de I'antenne avec un seul élément rayonnant. Le coupleur est intégré a la simulation
par un modéle circuit dans le logiciel CST. La simulation globale est effectuée avec le logiciel
CST et les résultats de cette simulation pour I'efficacité totale de rayonnement de I'antenne
sont reportés en Figure 155.
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| Efficacite totate de rayonnement avec et sans filtres d'adaptation
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Figure 155 : Efficacité totale de rayonnement simulée pour I'antenne seule (bleu), avec les filtres
réalisés par la synthése mathématique et avec le modéle électromagnétique des filtres d’adaptation
(rouge) sur chacune des trois bandes utiles (cyan).

Ces résultats décevants sont traités plus précisément et les données en ressortant sont
détaillées en Figure 156, en Figure 157 et en Figure 158.
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Figure 156 : Efficacité minimum pour chaque bande utile avec et sans filtres d’adaptation.

Cette premiére analyse montre que le critere de base que nous nous étions fixés pour cette
optimisation a été respecté. En effet, I'objectif initial était de maximiser le minimum d’efficacité
de I'antenne. Ce minimum d’efficacité se situait dans la bande EG6 ou I'efficacité était d’environ
34 %. Aprés ajout des filtres d’adaptation, cette efficacité est portée a environ 47 %. Le but
premier a donc bien été respecté. En revanche, les deux analyses suivantes dressent un
portrait un peu plus noir de la situation.
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Figure 157 : Efficacité minimum en bord de bande pour chaque bande utile avec et sans filtres
d’adaptation.

Cette analyse présente l'efficacité a la fréquence la plus basse (BF) et a la fréquence la plus
élevée (HF) de chaque bande. Elle montre que I'efficacité a été améliorée dans les hautes
fréquences de la bande E6 (de 34 % a 47 %) et dans les basses fréquences de la bande L1
(de 50 % a 60 %). En revanche, en moyenne, I'antenne a vu son efficacité réduite. Nous
pouvons noter de fortes diminutions et notamment dans les hautes fréquences de la bande L2
ou l'efficacité passe de 93 % a 56 %.

0.8 Moyenne de I'efficacite dans chaque bande
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Figure 158 : Valeur moyenne de l'efficacité dans chacune des bandes utiles avec et sans filtres
d’adaptation.

La Figure 158 illustre le défaut qui ressort de notre méthode avec le modéle simulé. En effet,
méme si les valeurs les plus faibles de I'efficacité sont améliorées, au final I'efficacité moyenne
dans les bandes s’est retrouvée dégradée.
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Finalement, aprés établissement du modéle final des filtres d’adaptation, nous avons démontré
qu’il était possible d’accomplir notre objectif, a savoir maximiser le minimum d'efficacité dans
'ensemble des bandes utiles. Néanmoins, le filtre congu présente beaucoup plus de pertes
que prévu initialement. Plusieurs origines peuvent alors étre mise en cause (pertes dans les
matériaux, dispersions dans les lignes, etc.) mais ces erreurs ne devraient impacter que le
modéle mathématique créé en amont de I'ensemble des simulations faites autour de ce
dispositif. En I'occurrence, lors de la synthése mathématique les lignes avaient été simulées
avec un parameétre de propagation ne comprenant pas de partie réelle soit I'affaiblissement
linéique de la ligne. Toutefois, méme si chaque partie de la chaine a été étudié séparément
en simulation, dans le modéle final, nous sommes en présence d’une source de pertes qui n’a
pas été identifiée. Les pertes par rayonnement pourraient étre mise en cause puisque les
lignes ont été simulées dans des espaces plus confinés que le modéle complet mais des rétro-
simulations ont permis de montrer que les pertes par rayonnement sur 'ensemble des lignes
étaient insuffisantes pour étre, a elles seules, responsables des pertes observées. Une Iégére
désadaptation peut également étre a l'origine de cette perte d’efficacité mais nous n’avons
pour l'instant pas déterminé les causes d’erreur de maniére probante.

Malgré ces points négatifs, le filtre réalisé présente des performances tout a fait honorables.
Nous I'avons précisé a plusieurs reprises, I'efficacité minimale a bien été améliorée. De plus,
I'efficacité dans les bandes est plus constante qu’auparavant ce qui permet d’avoir une
meilleure pondération du signal sur 'ensemble des bandes. Pour terminer, I'influence de ces
filtres d’adaptation sur la sélectivité de 'ensemble s’accompagne d’'un relachement sur les
spécifications du filtre résiduel. La méthode développée ici est donc prometteuse et mériterait
de plus amples analyses.

V.1.1.5. Prototype et mesures

Y

A I'heure ou ces lignes sont écrites, un prototype d’antenne a un élément rayonnant
accompagné de son filtre d’adaptation a été congu. Les mesures d’efficacité sont en cours et
seront présentées lors de la soutenance et rapportées dans ce manuscrit lors de la phase de
corrections.

Figure 159 : Face arriere du prototype concu et en cours de mesure.
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V.1.2. Adaptation de I’antenne réseau

V.1.2.1. Antenne réseau
L’antenne réseau a été mise au point par F.Torres en paralléle de cette conception conjointe.

L’élément rayonnant seul a été intégré dans un réseau de quatre éléments. La faible taille
allouée au réseau (16 cm de cbté) par rapport a 'encombrement d’'une antenne (5,7 cm de
cb6té) a conduit a la création de couplages extrémement importants et bien loin des
spécifications du cahier des charges. Ces derniers, aidés par la taille réduite du plan de masse,
viennent fortement dégrader les taux d’ellipticité. De plus, ils sont plus que préjudiciables a la
formation de faisceau et au pointage agile. Plusieurs techniques ont alors été testées pour
solutionner le probléme :

e Gap d’air entre les éléments.
o Murs métalliques.
e Position ou orientation des éléments.

Cependant, ces solutions ne se sont pas révélées probantes. En effet, le couplage entre les
antennes se fait surtout par rayonnement. Ainsi, toutes les solutions agissant sur le substrat
(gaps d’air, murs métalliques) sont inefficaces. L’éloignement des antennes les unes des
autres n’apporte pas de meilleures options puisque la Iégére diminution du couplage obtenue
s’accompagne d’une dégradation importante du taux d’ellipticité. Le réseau s’est finalement
stabilisé dans la configuration reportée en Figure 160 qui présente le meilleur compromis que
nous avons trouve.

Figure 160 : Captures d’écran du logiciel de simulation électromagnétique CST. Forme finale du
réseau de quatre éléments a gauche et formation d’'un lobe de rayonnement dans I'axe a droite.

Le couplage entre accés reste important (jusqu’a -10 dB a certaines fréquences) mais il ne se
ressent pas au niveau systéme grace aux coupleurs d’alimentation. Malgré ce couplage et un
plan de masse réduit, le taux d’ellipticité reste dans les spécifications imposées par le cahier
des charges.

V.1.2.2. Application du modéle précédemment développé
Avant d’effectuer une nouvelle série de synthése pour réaliser un nouveau filtre d’adaptation,
nous avons testé le modéle développé dans la partie V.1.1. Un fichier a 9 ports a été mis en
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place afin d’analyser l'influence des filtres d’adaptations précédemment développés sur
I'efficacité du réseau.

Un circuit a été développé ou nous mettons en place I'ensemble des éléments nécessaire a la
simulation du réseau (cf. Figure 161) :

* Des transitions de I'accés coaxial vers une ligne coplanaire.

» Les fichiers des filtres d’adaptation (qui correspondent ici a la réponse mathématique
idéale).

* Le coupleur CMS commercial.

* Un déphasage de 90° entre chacun des accés de I'antenne.
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Figure 161 : Circuit permettant d’observer l'influence des filtres d’adaptation précédemment
développés sur I'efficacité du réseau d’antenne.

Les résultats obtenus pour ce circuit, présentés en Figure 162, montrent que le dispositif
précédemment congu n’est plus du tout adapté au cas présent. Les couplages entre les
différents éléments du réseau sont trop forts pour que l'on puisse réadapter le modéle
précédemment établi. Une nouvelle phase de synthése mathématique et d’optimisation va
donc étre effectuée afin de trouver une solution adaptée.

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 166
Licence CC BY-NC-ND 3.0



1 10 .
' |
b !
I
0.8 0.8 .t
g /‘\ 1
[Ru
o 0.6 o 06— =4 ! f
== £5 \
25 A P PN
b
>0 0.4 \J Sn 0.4 " } \\
| [ \
IRY R
0.2 02—+ Il f N
i I ‘i\‘
0.0 —h R B 0.0 I e e o A
11 12 13 14 15 16 17 11 12 13 14
freq, GHz freq, GHz
1 1
0.5 0.3 H
J I
0.6 0.6 “
= S |
po s A \
s ] R A
o7 g4 B N I : \ |
\ ’ \
q B \\f }\\, \j \
V [\‘ \
0.2 0.2+ \‘r f \
|
i | \jv"\/[
L4ttt o4ttt
11 12 13 14 15 16 17 11 12 13 14 15 16 17
. _ freq,GHz freq, GHz
Antenna efficiency (linear) - Separated ports

Figure 162 : Efficacité sur tous les ports de I'antenne réseau lorsqu’elle est chainée avec le filtre
d’adaptation pour I'élément rayonnant seul.

V.1.2.3. Nouvelle solution de filtrage adaptatif

Lors d’'une synthése mathématique, David Martinez a mis en évidence que la solution optimale
était de venir chainer une fonction présentant 1 pble et 1 zéro de transmission a chaque accés
du réseau d’antennes.

Plusieurs modéles de circuits électriques équivalents ont été proposés et nous avons choisi
celui qui possédait des éléments localisés permettant leur remplacement par des composants
a monter en surface afin de gagner encore en compacité.
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Figure 164 : Réponse associée a ce circuit électrique équivalent.
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Les fichiers de filtres issus de cette synthése montrent des résultats trés encourageant
puisque, comme le rapporte la Figure 165 avec des courbes issues de simulations CST, une
amélioration de I'ordre de 20 % de l'efficacité est attendue.

Réseau seul
Réseau + Filtre

-10
12
14
1.1 1.2 1.3 1.4
Fréq /GHz

Figure 165 : Comparaison des efficacités simulées pour le réseau seul et avec le filtre d’adaptation.

V.1.2.4. Conception du filtre

La conception de ce filtre a été intégralement prise en main par Aurélien Périgaud. Un modéle
physique a été établit avec le logiciel Momentum (qui fait partie de la suite ADS) et dont le plan
est reporté en Figure 166. Ce circuit est constitué d’'un résonateur quart d'onde et d’'une
inductance localisée tous deux reliés a une ligne de transmission principale.

Figure 166 : Plan du circuit réalisé sous Momentum permettant d'implémenter la fonction de filtrage 1
poble et 1 zéro.
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Cette simulation est ensuite définie comme un sous-élément et intégrée a une chaine
permettant de simuler le circuit d’alimentation d’un port du réseau d’antenne (cf. Figure 167).
L’inductance localisée est également implémentée a cet étage.

I-cété anterne ||

FALIN °

Figure 167 : Modéle permettant d’intégrer le filtre 1 pble 1 zéro dans le circuit d’alimentation d’un des
ports du réseau d’antennes.

Les résultats de cette simulation sont comparés aux premiéres synthéses. Des divergences
dues a la disparité des modéles apparaissent et sont rapportées en Figure 168.
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Figure 168 : Comparaison entre les résultats issus de la synthése et du modéle circuit ADS.

Les résultats extraits de ce modéle ADS sont ensuite intégrés au logiciel CST afin de rendre
compte de son influence sur I'efficacité de I'antenne. Un graphe comparatif des différentes
efficacités est fourni en Figure 169.
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Figure 169 : Graphe comparatif des différentes efficacités simulées : avec le réseau seul (bleu), avec
les fichiers issus de la synthése mathématique (cyan), avec les fichiers issus du modéle ADS (rouge).

L’efficacité obtenue, lorsque nous chainons les réponses issues du logiciel ADS, est bien
moins accentuée que celle présentée par la synthése mathématique. Néanmoins, I'efficacité
minimum affichée dans l'intégralité des bandes est au minimum d’environ 58 % contre 25 %
dans le cas du réseau seul ce qui présente déja une nette amélioration.

V.1.2.5. Prototype et mesure

Tout comme pour I'élément rayonnant seul adapté, un prototype a été concgu et est en cours
de mesure. Les résultats de ces mesures seront présentés lors de la soutenance et rapportés
dans ce manuscrit lors de la phase de corrections.

V.2. Filtre résiduel associé a un amplificateur faible bruit (LNA) filtrant

Nous avons également appliqué cette approche de conception conjointe aux éléments situés
en aval du coupleur. L’amplificateur faible bruit prendrait alors en charge une partie de la
fonction de filtrage a I'aide d’éléments localisés.

V.2.1. LNA filtrant

Ce composant a été congu par Mohammed Adnan Addou dans le cadre de sa thése. Aprés
sa soutenance, c’est Julien Lintignat qui s’est chargé de l'interfacage et des mesures du filtre
résiduel et de 'amplificateur.

L’architecture du LNA filtrant comporte une section de filtrage transversal a interférences entre
deux chemins, voir Figure 170.
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Figure 170 : Topologie de la section de filtrage transversale.

Elle repose sur un coupleur de puissance en quadrature utilisé en réflexion et permet d’obtenir
une fonction de filtrage bi-bande en technologie intégrée avec de fortes réjections hors bande
grace a la génération de zéros de transmissions. Ces zéros sont obtenus a l'aide de
combinaisons de signaux constructives et destructives entre les deux chemins électriques de
la section de filtrage transversal. De plus, pour compenser les pertes intrinséques liées a
'implémentation en éléments passifs localisés, deux inductances compensées activement par
I'utilisation de transistors (Lf1 et Lf2) sont intégrées dans les charges des voies directes du
coupleur. L’étage d’amplification est basé sur un simple étage a émetteur commun. Ce circuit
a été congu et réalisé avec le procédé BiCMOS SiGe.C QUBIC4XI 0,25 ym de NXP semi-
conducteurs. La puce réalisée est exposée en Figure 171.

i T 1 N g

Figure 171 : Photographie du circuit réalisé.

L’amplificateur opére dans les deux bandes de Il'application (1215-1300 MHz et 1559-
1610 MHz). Le gain réalisé est de 14 dB et le facteur de bruit est inférieur a 2 dB dans chacune
des bandes utiles (voir Figure 172). La consommation électrique est de 18 mW et sa superficie

et de 0,99 x 0,99 mm?>.

171
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Figure 173 : Superposition des deux courbes (simulation et mesure) du coefficient de transmission
Sa1.

La Figure 173 présente une superposition des courbes de mesure et de simulation du
coefficient Sy1. Un décalage fréquentiel peut étre constaté par rapport aux simulations. Ce
décalage s’explique par le fait qu'une simulation électromagnétique de la totalité de la piéce
n’a pas été effectuée. Ainsi un couplage parasite d’'une des inductances et du reste du circuit
n'a pas été anticipé ; il est affiché en Figure 174. C’est ce couplage qui est a I'origine du
décalage observé. Ce paramétre a été corrigé afin que les prochaines fabrications ne
présentent plus ce défaut.

Figure 174 : Zone de la puce mise en cause dans le cadre du couplage parasite.

V.2.2. Filtre résiduel

A présent qu’un amplificateur faible bruit filtrant a été congu et mesuré, nous allons pouvoir
observer le relachement qui a lieu au niveau du filtre résiduel. En effet, le filtrage fréquentiel
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rapporté par le LNA, va venir s’ajouter a celui de I'antenne et permettre de simplifier la fonction
de filtrage résiduelle. Deux effets bénéfiques en découlent alors :

o D’une part, la simplification de la fonction de filtrage permettra de réduire la complexité
de conception du filtre.

o D’autre part, si le filtre dispose d’'un nombre de résonateur moins élevé, il occupera
une aire moins grande et donc gagnera en compacité.

V.2.2.1. Evolution du gabarit de filtrage

Les analyses préliminaires montrent qu’une fonction de filtrage présentant 6 péles et 2 zéros
de transmission suffit a présent a répondre au gabarit de filtrage. En effet, les analyses
systémes réalisées par CISTEME (Centre d’Innovation et de Transfert Technologique local,
partenaire du projet) ont permis de montrer I'impact de I'antenne et du LNA filtrant sur ce
gabarit.
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—new_gabarit_LNA_filtreBi-bande_ant_normalisé

—new_gabarit_coup_filtreBi-bande_ant normalisé

Figure 175 : Visualisation de l'impact de I'antenne et du LNA filtrant sur le gabarit de filtrage.

La synthése effectuée a partir de ce nouveau gabarit montre les résultats reportés en Figure
176. Une fonction présentant 6 pbles et 2 zéros de transmission permet donc de répondre aux
spécifications du cahier des charges. Nous pouvons remarquer des légers dépassements du
gabarit de la fonction dans la premiére bande. Cependant, ces derniers ne sont que de l'ordre
de quelques décibels, ils sont tolérés afin de permettre 'amélioration de l'intégration du
dispositif global. En prenant un facteur de qualité référence de 300, cette fonction présente
théoriquement des pertes de 1,56 dB dans la premiére bande (en bord de bande gauche) et
de 2,1 dB dans la seconde bande (en bord de bande droite).
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Figure 176 : Fonction de filirage permettant de répondre au nouveau gabarit.

Une matrice objectif est congue a partir de ces simulations préliminaires et les premiéres
étapes de conception du filtre sont accomplies (calage en fréquence des résonateurs, étude
des couplages asynchrones ou non, etc.). Cependant, afin d’étre le plus exact possible, il faut
optimiser la fonction de filtrage sur ADS avec le fichier de mesure du LNA filtrant.

V.2.2.2. Optimisation de la fonction de filtrage

Il est possible avec le fichier de mesure du LNA de réaliser un circuit sur ADS qui prend en
compte ce dernier afin d’ajuster au mieux les paramétres de notre matrice de couplage.

Nous utilisons alors la fonction « RefNetDesign » de ADS qui nous permet d’utiliser le fichier
de mesure du LNA comme un port dans la simulation. Le chainage complet comprend alors :

e Un port classique qui est considéré comme la sortie du coupleur.

e Le circuit ADS permettant d’obtenir une réponse en paramétres S a partir de la matrice
de couplage. Ce circuit est le méme que celui utilisé pour I'optimisation des modéles
électromagnétiques des filtres présentés au Chapitre II.

¢ Une ligne de transmission qui permet de prendre en compte le déphasage qui a lieu
entre le filtre et le LNA.

e Un port « RefNet » qui permet de considérer le fichier de mesure du LNA comme un
port de transmission.

Nous obtenons alors le modéle reporté en Figure 177. L’outil d’optimisation d’ADS est ensuite
utilisé pour synthétiser une matrice de couplage qui permet de prendre en compte a la fois le
gabarit de filtrage et le fichier de mesure du LNA filtrant. Les résultats obtenus aprés
optimisation de la matrice de couplage idéale sont exposés en Figure 178. La simulation est
ici effectuée sans pertes et 'on constate que les débordements de la réponse sur le gabarit
de filtrage ont été minimisés.
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Figure 178 : Réponse en parameétres S de la matrice objectif obtenue a partir de 'optimisation.

V.2.2.3. Solution de filtrage en technologie SIW

Un nouveau filtre est alors congu et optimisé en reprenant le modéle de résonateur SIW a plot
capacitif développés dans le Chapitre Ill. Les captures d’écran de ce dernier sont reportées
en Figure 179. Les dimensions reportées montrent que, dans le cadre de cette conception
conjointe, l'aire occupée par le dispositif de filtrage a été réduite d’environ 40 %. Les
problématiques présentées précédemment pour le filtre 10 pbles 4 zéros en technologie semi-
volumique s’appliquent également a ce dispositif. Il a été prévu un emplacement pour la puce
du LNA, mais elle n’est pas prise en compte dans les simulations électromagnétique. Les
réponses en parameétres S de ce dispositif a l'issue de I'optimisation sur ADS prenant en
compte les simulations électromagnétiques sont exposées en Figure 180. L ‘adaptation
présentée est un peu moins bonne que prévue notamment dans la seconde bande. Ce modéle
permet d’appréhender l'influence des pertes sur la réponse et c’est maintenant a droite de la
bande haute que le gabarit n'est pas complétement respecté. Cela s’explique par un léger
décalage du zéro de transmission de la bande haute qui n'a pas pu étre corrigé par
I'optimisation.
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Dimensions : 70.1 mm x 20 mm x 11.52 mm
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Figure 180 : Réponse en paramétres S obtenus a l'issue de I'optimisation basée sur les simulations
électromagnétiques sous ADS.

Toujours en se basant le méme protocole de fabrication, deux prototypes de ce modéle ont
été réalisés. Une photographie des deux modéles est disponible en Figure 181. Nous avons
de nouveau renforcé les zones qui semblaient présenter des défauts de métallisation. Les
acces se font toujours a I'aide de connecteurs SMA.
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Figure 181 : Photographies des deux prototypes de filtre 6 pbles 2 zéros en technologie semi-
volumique réalisés.
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Figure 182 : Solution de mesure apportée pour le filtre 6 pbles 2 zéros avant I'intégration de la puce.

Les mesures sont compromises par la nécessité d’avoir la puce LNA reportée sur le dispositif
pour pouvoir assurer une continuité électrique. L’expertise de Damien Passerieux et de
Clément Hallépée de la plateforme de mesures PLATINOM du laboratoire XLIM a permis de
trouver une solution a cette problématique. La solution apportée qui montre ['utilisation
combinée de pointes de mesure et des cables en K est affichée en Figure 182.

Comme pour le filtre 10 pbles 4 zéros présenté au Chapitre IV, les résultats présentent de
fortes pertes et un décalage en fréquence de certains résonateurs. De plus, une anomalie au
niveau de la métallisation du prototype a rendu le report du systéme d’amplification quasiment
impossible. En effet, les soudures nécessaires pour réaliser I'interconnexion de la puce avec
le filtre n’ont pas été en mesure d’adhérer a la surface métallisée de ce dernier.
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Ainsi, comme cela a été le cas dans le chapitre précédent, nous avons mis en place une
solution alternative. Elle suit le méme principe qui y était alors développé.

V.2.2.4. Solution de filtrage alternative

Tout comme pour le chapitre précédent, cette solution s’appuie sur les technologies de filtrage
a structure interdigitale et stripline. Afin de maintenir la méme compacité et le méme facteur
de qualité le substrat utilisé reste le méme (Rogers RT/duroid® 6010.2LM, 2,54 mm
d’épaisseur).

Toutefois, contrairement au cas précédent, la fonction de filtrage n’est pas duplexée et
I'ensemble de la réponse bi-bande est assurée par une seule et méme structure.

Cette fonction est donc constituée de deux triplets et reprend la topologie développée dans la
Figure 183.

Figure 183 : Topologie du filtre 6 pbles 2 zéros retenue.

La structure qui permet d’'implémenter cette fonction est exposée en Figure 183. Le couplage
entre les résonateurs 2 et 3 est trés faible ce qui explique cette configuration particuliére ou le
résonateur 2 est mis a part dans le modele électromagnétique.
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Figure 184 : Modéle permettant 'implémentation d’une fonction 6 pdles 2 zéros.

Les facteurs de qualité réduits impactent fortement la réponse. L’optimisation issue d’ADS est
exposée en Figure 185. L’adaptation sur les deux bandes est satisfaisante mais la
transmission souffre clairement d’un facteur de qualité inférieur. Le gabarit n’est alors plus
respecté en bord de bande gauche pour chacune des deux bandes. De plus, le zéro de
transmission a droite de la bande haute est perturbé. En effet, son influence est visible sur la
transmission mais il n’est plus clairement marqué.
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Figure 185 : Réponse en paramétres S obtenue a l'issue de I'optimisation basée sur les simulations
électromagnétiques sous ADS.

Le protocole de fabrication employé est toujours le méme et une photographie de I'étape de
gravure de ce filtre est exposée en Figure 186. Une autre photographie, Figure 187, montre le
prototype fini prét a recevoir la puce de 'amplificateur faible bruit filtrant.

Figure 186 : Photographie du filtre 6 poles et 2 zéros de transmission en cours de fabrication — Etape
de gravure.
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Figure 187 : Photographie du prototype fini prét a recevoir la puce de I’amplificateur faible bruit filtrant.

La puce a ensuite été reportée dans la zone indiquée par un cercle rouge dans la Figure 187.
L’interconnexion a été effectuée par une technique de microcablage effectuée au laboratoire
XLIM. Le cablage filaire (auquel on se réfere généralement par son équivalent anglophone :
wire bonding) effectué est présenté en Figure 188.

Figure 188 : Photographies au microscope de I'interconnexion effectuée entre la puce et le circuit
d’alimentation du filtre.

L’ensemble de la structure comprenant la puce et le filire a, par la suite, été mesuré. Les
résultats obtenus sont consignés en Figure 189 et en Figure 190.
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Figure 190 : Résultats de mesures en transmission de la structure constituée du filtre et du LNA filtrant.

Les mesures en réflexion font de nouveau apparaitre le décalage en fréquence observé
précédemment avec le LNA. Ces mémes mesures montrent que le filtre posséde un
comportement cohérent avec les simulations. Toutefois, 'adaptation du cbté du filtre (S11) est
sensiblement moins bonne ce qui laisse de nouveau transparaitre des problémes de
fabrication au niveau de ce dispositif multicouche.

En ce qui concerne la transmission, un comportement satisfaisant est observé dans la
premiére bande avec un maximum de 13 dB constaté. En revanche, dans la seconde bande,
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les performances sont nettement en retrait. Cela s’explique par le décalage fréquentiel de la
deuxieme bande entre le filtre et le LNA. Une nouvelle fabrication corrigeant ce défaut de
conception devrait également apporter une amélioration concernant ces performances.

V.3. Conclusion

Ce chapitre a permis de montrer la mise en ceuvre de la méthode de conception conjointe qui
était I'objectif poursuivi par ces travaux.

Dans le cadre d'une étude systéme, nous avons pu montrer que linfluence des autres
éléments de la chaine permet de libérer certaines contraintes et d’ainsi simplifier la conception
globale du systéme. Le filtre résiduel ainsi congu dans le cadre de la méthode classique est
passeé de 10 pbles a 6 pdles soit une réduction de 'encombrement d’environ 40 %.

L’autre partie de ces travaux a concerné I'adaptation de I'antenne, ou du réseau d’antenne,
afin d’améliorer l'efficacité globale du récepteur. Ainsi, en plus d’'une amélioration des
performances de 'antenne, si I'on étudie le systéme global, le filtre développé vient apporter
un surplus de sélectivité a 'ensemble de la chaine. La deuxiéme partie vise moins cet apport
additionnel de sélectivité mais montre en revanche une amélioration significative de I'efficacité
du réseau.

L’ensemble des aspects présentés dans cette conclusion doivent étre soutenus par les
mesures a venir qui permettront d’affirmer ou d’infirmer la pertinence des simulations
effectuées.
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Conclusion

Le projet COCORAM, autour duquel cette thése est batie, était ambitieux tant par les
méthodologies et outils de conception a développer que par les sous-systémes a concevoir et
a intégrer. Il aura entrainé la collaboration de plusieurs partenaires qui auront concouru a
I'acquisition de plusieurs résultats :

o Développement d’'une méthodologie de synthése : grace a I'INRIA, une méthodologie
de synthése de filtres dits « d’adaptation » a pu étre développée. Elle permet d’adapter
un accées du filtre sur une charge complexe et variable en fréquence. L'exemple
présenté ici consiste en 'adaptation d’'une antenne simple ainsi que d’un réseau. Dans
ce cas, la synthése permet de tenir compte des pertes du filtre et développe un
algorithme qui octroie un duplexage de deux fonctions de filtrage dans des bandes
éloignées (dont le rapport de fréquences centrales est de 1,4)

¢ Antenne et réseau d’antennes optimisés en efficacité : les compétences développées
au sein du laboratoire ont permis le développement d’'un élément rayonnant seul
performant pour une application de radionavigation par satellite multi-bandes et a
polarisation circulaire. Un réseau extrémement compact s’est construit sur cet élément
rayonnant simple. Cette mise en réseau fut d’autant plus complexe que les différents
éléments étaient fortement couplés et qu'une grande qualité de polarisation était
attendue. L’étude menée ici a permis de montrer I'apport d’'une conception conjointe
sur les performances de ces antennes. Des filtres d’adaptation viennent apporter une
fonction de sélectivité et une adaptation d’'impédance sur les ports des antennes. Dans
le cas du réseau d’antenne, les simulations présentent une amélioration de I'efficacité
minimum de 20%.

o Amplificateur faible bruit filtrant : de la méme maniére que pour I'antenne et le réseau,
d’autres équipes du laboratoire ont collaboré pour mettre en place un sous-élément
d’'amplification filtrant. Cet élément actif, qui développe la fonction de filtrage en
technologie MMIC permet de la répartir et donc de réduire les contraintes sur le filtre
principal. Grace a ce LNA et a I'analyse en conception conjointe fournie par CISTEME,
nous avons pu réduire l'aire occupée par le filtre principal de 40 % par rapport au
modéle de conception classique.

Ces résultats ont été étayés par plusieurs conceptions convaincantes. En effet, que ce soit
dans le cadre de la conception classique ou celle conjointe, plusieurs prototypes ont montré
des bons résultats. L’antenne élémentaire bi-bande a polarisation circulaire ainsi que le LNA
filtrant ont fourni des résultats trés intéressants.

En revanche, les résultats obtenus pour les dispositifs de filtrage sont en demi-teinte. En effet,
bien que de nombreux modéles simulés aient montré la possibilité de réaliser des fonctions
de filtrage complexes, les réalisations se sont souvent révélées en dega de nos attentes.
Devant les limites technologiques des fabricants industriels, nous avons mis en place un
protocole de fabrication spécifique qui a montré des résultats trés encourageant pour un
modéele simple de filtre SIW a plots capacitifs. Cependant, lorsqu’il est appliqué a ces mémes
dispositifs mais repliés et donc plus complexes, ce dernier se révéle insuffisamment répétable
et contrélé. La jonction des différentes couches des dispositifs est, ici, notamment mise en
cause. Une nouvelle vague de prototype basée sur la technologie stripline, plus robuste aux
écarts de fabrication, a alors été mise en place. Réalisée avec la méme méthode de
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fabrication, les résultats restent en retrait par rapport aux simulations. Toutefois, les
performances obtenues ont alors été suffisante pour illustrer les concepts poursuivis dans
cette thése. Des options restent alors ouvertes concernant I'éventuelle fabrication future de
dispositifs semi-volumiques aux parameétres équivalents grace a de nouveaux apports
technologiques.

Dans le cadre d’une conception conjointe, I'antenne et le réseau ont été optimisés par le
chainage de filtres d'adaptation. Dans le cas de I'élément rayonnant seul, les simulations
montrent un fort écart de performances par rapport a la théorie. Cependant, les résultats
développés montrent la viabilité de la méthode ainsi que la satisfaction des critéres fixés. Dans
le cas de I'adaptation du réseau, une nouvelle méthodologie de synthése a permis de mettre
en avant des résultats beaucoup plus convaincants avec une amélioration de I'efficacité
minimum de 20 %.

La derniére phase du projet est en train de se conclure : la mesure des différents prototypes
congus pour la phase de conception conjointe. Ainsi, les résultats de I'adaptation de I'antenne,
du réseau seront rajoutés a ce manuscrit dans sa version finale et exposés lors de la
soutenance.

Le regroupement de tous les acteurs de ce projet a permis la mise en place d’un systéme
combinant des fonctions de rayonnement, de filtrage et d’amplification faible bruit. De plus, ce
systéme implémente des fonctions d’adaptation dans son approche de conception conjointe.
Cette approche a ainsi permis de relever les challenges proposés par chacun des dispositifs
individuels dont les performances sont quasiment inatteignables dans le cadre d'une
conception classique. En effet, les rapports performances/encombrement ont particulierement
géné le développement du réseau et rendu la fabrication des filtres impossible pour I'’heure.

La conception conjointe a été justifiée en tant que méthode permettant d’améliorer a la fois les
performances et 'encombrement d’'un systéme hyperfréquences. De maniére générale, les
résultats de ce manuscrit apportent une présentation pertinente de cette approche et cette
derniére peut étre envisagée pour 'ensemble des sous-systémes de communication sans-fil
qui associent un étage d’amplification, de filtrage et de rayonnement. Afin d’étre appliquées
dans d’autres recherches, d’autres méthodologies de synthése adaptées au systéme devront
étre mise en place. De plus, connaitre et maitriser les différents paramétres physiques des
différents blocs de la chaine sera indispensable pour permettre I'optimisation de cette derniére
a I'échelle du systéme.
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Annexe 1. Chapitre | : compléments bibliographiques -

Annexe 1.1. Systémes d’excitations

Cette partie a pour objectif de présenter rapidement les principales méthodes d’excitations en
adéquations avec les technologies de filtrages présentées dans ce manuscrit.

Les lignes micro-rubans (ou « microstrip ») et coplanaires (ou « CPW »*°) sont deux standards
dans le domaine de la micro-électronique. Elles ont 'avantage d’étre bien maitrisées et
possédent des performances comparables dans notre domaine de fréquence [183]. Une
illustration de ces lignes et des modes quasi-TEM* s’y propageant est disponible en Figure
191.

. ; E i

my
Iy

(b)
Plande masse [ Substrat [ Conducteur
——— Champ électrique —— Champ magnétique

Figure 191 : Lignes de transmission et topographie des champs électromagnétiques : (a) micro-ruban,
(b) coplanaire.

Si I'on considére maintenant les technologies semi-volumiques et multicouches, il faut intégrer
a notre liste les sondes coaxiales qui vont venir permettre une excitation au sein méme des
structures. De plus, si'on imagine une intégration compacte et superposée, cet outil permettra
d’effectuer la liaison entre les différents étages du systeme. La Figure 192 présente un guide
d’onde coaxial et son mode TEM fondamental : le TEos.

39 Acronyme de I'anglais : CoPlanar Waveguide.
40 Acronyme de I'anglais : Transverse Electro-Magnetic.
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I Gaine protectrice
Conducteur extérieur (tresse)
[ Isolant diélectrique

[ Conducteur intérieur
——— Champ électrique

—— Champ magnétique

Figure 192 : Guide d’onde coaxial et topographie des champs électromagnétiques du mode
fondamental (TEo1).

L’excitation des structures sera en général effectuée par 'dme centrale du guide coaxial.
Extraite du reste du guide, elle sera alors soudée a une ligne de transmission ou directement
plongée dans le dispositif de filtrage. Dans ce dernier cas, le conducteur central agira comme
une sonde magnétique a l'intérieur de la structure dans laquelle il aura été inséré. Le
comportement des champs dans cette situation est illustré en Figure 193.

my
Ty

7 y a— —7—= y a—

Plande masse [__] Substrat [ Conducteur
——— Champ électrique —— Champ magnétique

Figure 193 : Champs électromagnétiques autour d’'un cable métallique a proximité d’un plan de
masse.

Annexe 1.2. Filtres planaires : technologies non exploitées

Annexe 1.2.1. Résonateurs demi-onde

Les filtres a résonateurs demi-onde (ou A/2), a l'instar de 'ensemble de la famille des filtres
linéiques, sont définis comme étant « distribués ». Théoriquement, les filtres sont congus a
partir de capacités et d’inductances et, nous I'avons vu précédemment, les filtres réalisés a
partir d’éléments localisés ne sont plus pertinents lorsque I'on monte en fréquence. Le modéle
des éléments distribués s’applique, quant a lui, a toutes les fréquences et utilise les propriétés
des modes associés aux lignes de transmission. Dans cette situation, on utilise alors des
morceaux de lignes de transmission afin de réaliser des composants distribués.

Dans le cas présent, les longueurs de lignes correspondent a la demi-longueur d’onde guidée
de la fréquence centrale du filtre (notée fo). La réponse associée a ce type de d’arrangement
est périodique et de période fy. Certaines études se sont, néanmoins, concentrées sur
I’élimination de la premiére harmonique (et méme de la seconde) afin d’assurer une meilleure
réjection des filtres aux fréquences supérieures a leur bande [184]-[186].
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Annexe 1.2.1.1 Filtres a lignes couplées aux extrémités

Ce filtre est une bonne illustration du principe développé par la méthode des éléments
distribués. En effet, comme le montre la Figure 194, le mode de couplage utilisé entre chaque
résonateur peut étre associé a un équivalent simple en éléments localisés.

Figure 194 : Equivalent en éléments localisés d’un espace entre les extrémités de deux lignes.

Lorsque deux lignes sont suffisamment rapprochées, un couplage intervient entre elles et
I'énergie peut circuler de I'une a l'autre. L'intensité de ce couplage est proportionnelle a la
distance séparant deux résonateurs mais aussi a la longueur de résonateur en vis-a-vis. On
note conventionnellement ce coefficient M; ou i et j correspondent aux éléments couplés. La
Figure 195 identifie les couplages qui ont lieu lors de la configuration étudiée ici.

MEe1 Mi2 Mz3 Mss

Entree / \ Rés1 / \ Rés2 [/ \ Ré3 [/ \ Sortie
| | | |
) )

Figure 195 : Configuration d’un filtre a lignes couplées aux extrémités.

Ce type de filtre est le plus basique que I'on puisse réaliser a partir d’'une ligne de transmission.
C’est, en effet, une simple coupure dans la ligne de transmission qui va nous permettre de
réaliser un couplage entre deux éléments. Cependant, les faibles longueurs de lignes en
regard entrainent un couplage également faible. Cela cantonne ce genre de filtre a la
réalisation de fonctions de filtrage bande étroite. Pour finir, la configuration de couplage utilisée
fait de ce filtre planaire I'un des moins compacts que I'on puisse réaliser [39], [187].

Annexe 1.2.1.2 Filtres a lignes couplées parallélement

Ce type de filtre reprend les éléments du filtre précédent et augmente, par sa configuration,
I'amplitude des couplages. Comme cela est illustré en Figure 196, ils sont effectués en mettant
les résonateurs paralléles les uns par rapport aux autres [188]. Deux paramétres sont alors
accessibles pour contrdler ce couplage : la distance séparant deux résonateurs et la longueur
de ligne en regard. Grace a cette disposition, les gammes de couplages possibles sont plus
importantes et il est donc possible d’utiliser ces filtres pour réaliser des fonctions de filtrage
pouvant aller jusqu’a une dizaine de pourcent en bande passante relative [189].
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Entrée

Figure 196 : Configuration d’un filtre a lignes couplées parallélement ; couplage aux acces par
proximite.

Il existe également un couplage aux accés alternatifs dit par contact. Dans cette configuration,
la ligne d’accés vient directement se coller au premier et dernier résonateur du systéme [190],
[191]. La gamme potentielle de couplage obtenue est plus forte que lors d’'un couplage par
proximité. L’intensité du couplage est contrblée par deux critéres : la largeur de ligne en
contact avec le résonateur et la position a laquelle elle vient se coller a ce dernier (I'intensité
du champ électromagnétique variant le long du résonateur). Ce type d’accés par contact est
présenté en Figure 197.

Figure 197 : Configuration d’un filtre a lignes couplées parallélement ; couplage aux accés par contact

De nombreuses études ont été réalisées au cours des années pour améliorer les propriétés
de ces filtres et la littérature présente notamment des résonateurs bi-mode ou encore
ajustables en fréquence [192], [193].

Annexe 1.2.1.3 Filtres a lignes repliées

Ces filtres, réalisés en venant replier une ligne demi-onde, sont retrouvés dans la littérature
sous le terme « hairpin »*' & cause de la forme en « U » obtenue aprés repli. Cette forme ne
permet pas de gagner particulierement en surface occupée par le filtre. En revanche, elle
apporte de nouveaux arrangements qui laissent |la possibilité de réaliser des fonctions pseudo-
elliptiques. Plusieurs topologies ont ainsi été concrétisées grace a la flexibilité offerte par ces
filtres [194], [195]. La Figure 198 met ainsi en lumiére deux types de topologie : 'une standard
ou les résonateurs sont couplés deux a deux en ligne et I'autre quasi-elliptique ou I'on peut
prévoir des couplages croisés entre les différents résonateurs.

Cette famille, semblablement aux filtres a lignes couplées parallélement, peut étre impliquée
dans la réalisation de fonctions de filtrage allant de la bande étroite a la bande moyenne. Si
I'on considére des fonctions de filtrage identiques, les filtres hairpins occuperont légérement
plus de surface. Ainsi, la communauté scientifique s’est attelée a réduire la surface occupée
en concevant des résonateurs plus compacts ; que ce soit en repliant le résonateur ou en
jouant sur 'impédance de la ligne le composant [196]—[198].

41 De I'anglais : épingle a cheveux.
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Rés.1 Rés.2 Rés.3 b) Rés.2 Rés.3

Figure 199 : Portion de circuit imprimé de I'analyseur de spectre a 20 GHz Agilent N9344C montrant
plusieurs filtres micro-rubans en technologies distribuées et notamment deux filtres hairpin.
Source : < Flickr*? >

Annexe 1.2.2. Résonateurs quart d’onde : autres exemples

Annexe 1.2.2.1 Filtres a stubs court-circuité

Ces filtres sont généralement utilisés pour réaliser des fonctions de filtrage allant jusqu’aux
systémes ultra-large bande [199], [200] (e.g. dans les références cités une bande passante
d’environ 8 GHz est couverte avec une fréquence centrale d’environ 7 GHz). Il existe une
variation de ces filtres ou les stubs se retrouvent de part et d’autre de la ligne ; leur apparence
leur donne alors le nom de filtre « fish-bone »** [201]. Afin de réaliser des fonctions plus
réduites, certains auteurs emploient des stubs en circuit ouvert afin de renvoyer des zéros de
transmission qui viennent découper la bande initiale [202].

Contrairement a 'ensemble des cas que nous avons vu jusque-la, les résonateurs ne sont pas
couplés par proximités. lls sont couplés directement par une ligne A4 qui vient faire office
d’'inverseur d’'impédance. L’amplitude du couplage est alors contrdlée par la largeur de la ligne
de connexion. Il est a noter que ce couplage est plus fort que celui réalisé par proximité. Cela

42 nttps://www.flickr.com/photos/eevblog/8740066524/in/photolist-ejepHD-ejepPa-ejeqY B-ejeqsM-
ejeqwV-ejk9LN-ejepTr-ejk8LC-ejepoz-ejepDz-ejepQ6-ejk8oC-ejepRK-ejeqaT-ejkOQUE-ejk8h9-ejk85W-
ejeqmB-ejeqFV-ejk8aN-ejeqjc-ejepbD-ejeoNR-ejeprt

43 De I'anglais : arréte de poisson.
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explique la quasi-impossibilité de réaliser des fonctions bande étroite avec cet ensemble de
filtres.

o o 24 ey

a) _ _ ) s z.

Figure 200 : Représentation schématique d’un filtre a stubs court-circuité (a) et d’un filtre fishbone (b).

La longueur de ligne entre chaque résonateur rend ces filtres moins compacts. lls sont en
revanche moins sensibles aux dispersions de fabrication car non dépendants de I'exactitude
des dimensions d’'un gap entre deux lignes.

Annexe 1.2.2.2 Filtres a stubs en circuit-ouverts

Cet ensemble se rapproche beaucoup des filtres a lignes couplées. En effet, la configuration
de base est celle des lignes M2 couplées par proximités sur lesquelles viennent se greffer des
stubs A4 [203], [204].

Le nombre de résonateurs ramenés par la ligne principale correspond au nombre de trongons
en M4 qui la constitue. Ainsi, le nombre de résonateurs est doublé par rapport a une simple
ligne demi-onde. Le stub quart d'onde qui permet de réaliser cette caractéristique fait
également office de coupe bande. Sa longueur d’onde est proche de celle du filtre ce qui
permet de créer un zéro de transmission a proximité de la bande utile ; améliorant ainsi la
sélectivité du filtre.

E. S.
1 1
— N4 Y7
E-——»€-——-9
Rés.1 Rés.2

Figure 201 : Configuration d’un filtre a stubs en circuit ouvert [68].

Comme on peut le constater dans la Figure 201, 'avantage de ce filtre est de ne pas nécessiter
de retour a la masse. Ce trait permet de se libérer des contraintes de fabrication imposées par
les trous métallisés. Ces filtres ne sont pourtant pas sans défaut car on retrouve des
contraintes inhérentes aux résonateurs demi-onde : ils sont plus adaptés aux bandes étroites
et possédent une premiére harmonique située a 2.f0.

Annexe 1.2.3. Autres types de filtres planaires

Cette section rassemble des filtres planaires communément retrouvés mais qui ne peuvent
étre classés dans les deux catégories principales vues précédemment.
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Annexe 1.2.3.1 Filtres a structure en peigne

Ces filtres, aussi appelés « combline »**, se rapprochent beaucoup des filtres a structure

interdigitale par leur aspect. lls sont, en effet, constitués d’une ligne reliée a une masse servant
de résonateur sur laquelle vient se greffer une capacité [205], [206]. Cette derniére peut étre
un composant monté en surface, intégré dans le substrat ou réalisé par des vis d’accord.

277777277 A7 7A77R77RT7777 7.
nm m R m

E. 1 120 8l 14 15 S.
AL N PZ7Z7777 777 7Z7AT N\ 777

Figure 202 : Configuration d’un filtre a structure en peigne.

L’ajout de cette capacité permet de réduire la taille des résonateurs par rapport aux filtres quart
d’'onde. Cette famille offre alors 'avantage d’'étre trés compact. Cependant, et bien que des
exemples existent [207], [208], ces éléments localisés rajoutés rendent peu pratique
l'intégration de ce type de filtres notamment dans le cas de technologies multicouches. De
plus, on peut noter 'apparition de résonances parasites au-dela de 3.f, et un facteur de qualité
amoindri par la présence des composants localisés.

Annexe 1.2.3.2 Filtres DBR

Chaque résonateur constituant les filtres DBR (« Dual Behaviour Resonator »*°) présente,
comme leur nom I'indique, un double comportement : un stop-bande et un passe-bande. Ainsi,
la structure résonante basique affiche un pdle et deux zéros de transmission [209], [210].

o |

E. ~Zp Ly S.
-z, L,
o

Figure 203 : Configuration d’un filtre DBR [77].

En ajustant la position des podles et des zéros de ce filtre, il est possible d’accumuler plusieurs
zéros dans un espace fréquentiel réduit et ainsi d’obtenir des filtres trés sélectifs. Afin de
réaliser ces réglages, il faut maitriser les dimensions des lignes et les paramétres d'impédance
associés. La conception de ce type de filtre dispose alors de nombreux degrés de liberté mais
devient aussi rapidement complexe.

44 De I'anglais comb : peigne.
4 De I'anglais : résonateur a double comportement.
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Ces filtres sont généralement confinés a la réalisation de fonctions bande étroite et présentent
un encombrement important. De récents travaux ont été menés afin d’améliorer les
performances et 'encombrement de ces filtres [211], [212].

Annexe 1.2.3.3 Filtres a résonateurs bi-modes

Ce concept de filtre apparait en 1972 dans une publication écrite par I. Wolff [213]. Les filtres
a résonateurs bi-modes planaires sont composés d’un ou plusieurs résonateurs qui prennent
généralement la forme d’'un anneau ou d’un patch. Afin de réaliser une fonction passe-bande,
deux modes dégénérés sont excités et couplés en créant des perturbations au sein des
résonateurs et en les excitant judicieusement. Ces derniers peuvent prendre diverses formes
allant de I'anneau au patch tronqué ou encore des formes plus exotiques [214]-[216].

N\

Figure 204 : Exemple de filtre basé sur un résonateur bi-mode [214].

A Tinstar des résonateurs demi-onde, ils développent des résonances parasites multiples de
la fréquence centrale tout en présentant un encombrement supérieur. Des travaux ont été
menés pour réduire I'espace occupé [217], [218] mais malgré tout, ce type de filtre est peu
utilisé a des fréquences faibles.

Annexe 1.2.3.4 Filtres a ondes acoustiques

Le principe de fonctionnement de ces filtres différe des autres filtres étudiés précédemment.
Ici, 'onde qui se propage dans la structure n’est pas électromagnétique mais acoustique. Cette
onde peut se propager soit en surface et I'on parle alors de filtre « SAW »*° soit dans un volume
de substrat et I'on parle de filtre « BAW »*" [219], [220].

On parle ici d’onde lente car les vitesses de propagation sont beaucoup plus faibles. Il en
résulte des résonateurs aux dimensions plus réduites et donc plus facilement intégrables. La
mise en place de ces filtres nécessite des technologies et des substrats piézo-électriques tels
que le quartz ou le saphir. Pour finir, on notera que ces filtres seront plus spécifiquement
dédiés a la réalisation de fonctions de filtrage a bande étroite [221].

46 Acronyme de Surface Acoustic Wave : Onde acoustique de surface.
47 Acronyme de Bulk Acoustic Wave : Onde acoustique de volume.
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Annexe 2. Paramétres S et matrice de couplage

Cette démonstration reprend celle exposé dans le Chapitre 8 de [156].

Annexe 2.1. Schéma équivalent alternatif

Le systéme présenté par la Figure 35 peut également se représenter sous la forme suivante :

1 In
R V1 Vn
g 7 T RL
el om [l
Z Z

22

Figure 205 : Schéma équivalent entre la source d'impédance Rq et la charge d’'impédance R..

Ce schéma équivalent présente une matrice [Z'] qui prend en compte les paramétres de
couplage inter-résonateurs et les décalages en fréquence qui conserve les impédances des
acces extérieurs au systéeme.

Annexe 2.2. Matrices impédances et admittances

Si I'on considére ce systéme non normalisé on obtient :

T

. (73)
Dy Myi.jw - Mpy.jw i
L I I
Miy.jo  Map.jow - Dy, i.n
Que I'on peut aussi écrire :
E, —R,i; D, MZl-jw n1 ](U
g g Mi;.jw D, r Mya. ](U
0 =] . (74)
_R'Ll. Mip.jo Moy j
n

Avec Eg-Rgl1 = v1 et -Ruin = vi, On peut écrire le systéme décrit par I'équation (74) avec une
matrice sous la forme d’'une matrice impédance en circuit ouvert :

v, iy
0 0

=] 12T | (75)
Uy in
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En inversant la matrice [Z] ; on obtient les courants en fonction de la matrice admittance en

H [ " H ‘ 7o

Si I'on ne porte son intérét qu’au courant et tension aux terminaison la matrice peut se
réécrire sous la forme :

el=lv -Gl )

Ou [Y]11, [Y]1n, [YIn1, [Y]nn représentent les éléments des différents coins de la matrice [Y].
Notons que c’est par cette matrice que I'on effectue la conversion en matrice [ABCD] a I'aide
des tableaux dédiés. Cela n’est cependant pas le propos ici et ces informations peuvent étre
consulter dans le méme ouvrage que cité au-dessus.

Annexe 2.3. Des matrices aux paramétres [S]

Dans le cadre de cette étude, on utilise la matrice de couplage compléte [Z] ce qui inclut les
terminaisons des accés d’entrée/sortie. On a alors :

[E;] = [2].[i] ou [i] = [Z]71. [E,] = [Y].[E,] (78)

Ou [Z] et [Y] correspondent respectivement a la matrice impédances en circuit-ouvert et la
matrice admittances en court-circuit avec I'impédance de générateur de charge incluses. En
reprenant la Figure 205 on voit que :

i1 = [Y]ll-Eg (79)
n=[Y]ln Eg = Z—'Z (80)

Si I'on intégre cette derniére équation avec la définition du coefficient de transmission Sz1 on

obtient :
’R v ,R ’
521 = 2, R—ié = 2. R_iRL [Y]nl = 2. RgRL [Y]nl (81)

Le coefficient de réflexion au port d’entrée est calculé par :

Zu—Ry _Zu+Ry—2.Ry _ 2.R,
Z1, + Ry Zy+R;, 7 Zy +R,

S11 = (82)

Ou Z41 est 'impédance vu de I'entrée du quadripdle soit :

171 Eg.le 1
7 =—= . 83
Y Tz + Ry E4lY]i4 (83)

On a alors :

Johann Sence | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2019 211
Licence CC BY-NC-ND 3.0



1
[Y]i1 = m (84)

En reprenant I'équation (82), on trouve finalement :
Sll = 1 - Z.Rg. [Y]ll (85)
De la méme maniére, on obtient pour le coefficient de réflexion a la sortie :

Sy2 =1—2.Ry. [V]n (86)
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Annexe 3. Compléments : conception de I’antenne

Annexe 3.1. Principe de fonctionnement

Le principe de fonctionnement de cette architecture d’antenne a été présenté pour la premiére
fois en 1995 par S. Maci [222]. Les fentes permettent d’augmenter le parcours des courants
de surfaces et ainsi de baisser les modes supérieurs de I'antenne. D’aprés les études
théoriques en se basant sur les équations ci-dessous (issues de I'état de 'art), ceci implique
que les fentes doivent étre trés proches des bords du patch (valeur de gap trés faible).

Les fréquences de résonances des deux modes rayonnants de cette structure sont données
par :

c

p

frmi00 =
" va

2. (% + AW’ + AW™). [Se (T, ST)]

c

fTM300 =

2.(W, — 21 + W) [ge (T'Er)]

Ou:

( h=h5+hf
Wy — Ly
2
+1 y—1 1017 1/2
y y [1+—

[ =

se(x,y)=T+T. ~

W, l ) (88)

A

A

AW' = W,,.<1,5.
p

n p
AW =g(7,8r).h
1 x+ 0,336

(x,y) = [028+y+10274+1 +2518]
gy T m'x+0,556] " y , n(x 518))

On constate donc que l'excitation de ces modes dépend directement des paramétres
géométriques de l'antenne. |l existe, de plus, un troisitme mode (TM.o) entre les deux
résonances utiles. Cependant, ce dernier correspond a un couplage total entre les deux
sondes d’excitation du patch ; ce qui en fait donc, une résonance non rayonnante. De plus,
I'analyse électromagnétique faite par la suite montre qu’elle est située autour de la fréquence
1.45 GHz. De ce fait, elle est en dehors des bandes utiles qui concernent ce projet.

Afin d’élargir la bande passante du fonctionnement de I'antenne, il est nécessaire que la
hauteur du substrat diélectrique soit significative par rapport a la longueur d’'onde. Dans
certains cas, il est possible d’aboutir a cette fin en utilisant des éléments parasites couplés de
maniére électromagnétique au patch principal. Cependant, ceci augmenterait les dimensions
globales de I'élément de base.
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Annexe 3.2. Détails mécaniques sur la structure réalisée

Le substrat sélectionné pour I'antenne est le Rogers RO4360G2™ [documentation en ligne].
Ses performances diélectriques correspondent a nos besoins pour cette application : Tan & =
0.0038 et & = 6.15. Le substrat Rogers R03006 aurait également pu convenir et présentait
méme des pertes inférieures au substrat précédent : tan & = 0.0027 et ¢ = 6.15. Cependant,
le colt de ce substrat étant trois fois supérieur, il n’a pas été retenu.

Pour plus de détails, étant donné que le substrat diélectrique de type Rogers RO4360 n’est
pas fabriqué avec des épaisseurs standards dépassant les 1.524mm, le prototype final de
cette maquette a été réalisé avec un empilement de 4 couches composé de :

e 3 couches de 1,524 mm d’épaisseur.
e 1 couche de 0,813 mm d’épaisseur.

Toutes ces couches sont collées avec une colle de type 3M 9485 dont la constante diélectrique
est égale a 4. Ces couches de colle ont une épaisseur de 127um (données constructeur).
Comme l'opération de collage est effectuée a froid, son impact en compression sur les
couches de colle ainsi que la couche de Rohacell HF 51 est négligeable. De ce fait, I'épaisseur
globale du diélectrique composé de ces trois différents substrats est de 8.02mm (zéro
compression de la matiére). L’assemblage complet du PCB de I'antenne avec celui du circuit
de distribution est accompli comme indiqué sur le schéma de la Figure 206.

- 170 mm >
Ny 4——53mm—
y, // // I/ talll
ias métalliques
@/ . (¢=1.3mm)
L)
& A Patch

,\Q

2 4 Fente

Rogers RO4360 : 0.813mm
colle

Rogers RO4360 : 1.524mm acessairepour la
colle 3

o Rogers RO4360 : 1.524mm

ﬁ

e Rogers RO4360 : 1.524mm

rgeur des bandes

Mousse: Rohacell HF 51 (2mm)
. cle |
Plan de masse du Circuit d’alimentation
Rogers RO4360 : 0.813mm
Meétallisation classique du substrat

Substrat dédié a
I"empreinte du coupleur

Figure 206 : Assemblage final de I'antenne avec le circuit d'excitation (PCB multicouche).

Remarque sur I'empilement des couches diélectriques : La permittivité équivalente d’un bloc
constitué de deux couches diélectriques différentes est donnée par la formule (89) issue de la
littérature [223], [224]. Cela permettra de donner une valeur approximative de la permittivité
diélectrique équivalente.

e =R &r1-&r2
éq — ‘tot-
hy&r1 + hy&py

(89)
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Avec hs la hauteur associée a €1 du Rogers RO4360 et h, la hauteur associée a ¢ de la

mousse Rohacell HF 51. Le circuit d’excitation placé sur la face arriére de I'antenne est décrit
de fagon détaillée dans la partie IV.2.4.2.

Annexe 3.3. Analyse électromagnétique : influence de la couche de Rohacell

Dans le cas ou I'on ne vient pas placer une épaisseur d’air (ici du Rohacell HF 51) sous
I'élément rayonnant, en gardant les mémes dimensions globales du circuit, les positions des
résonances principales des deux modes utiles (TM1go et TM3g0) sont largement modifiées. Elles
ont alors lieu a f1=0.97 GHz et f,=1.49 GHz au lieu de, respectivement, 1.25 GHz et
1.57 GHz. Dans ces conditions, le ratio Rfnaxmin €st égal a 1.54 au lieu de 1.25 qui est I'objectif
poursuivi ici.

Ce constat justifie I'utilisation de cette couche de Rohacell afin de rapprocher au maximum
possible les deux fréquences de résonances f; et fo. En effet, la position de la fréquence f; est
liee au mode fondamental du patch et est définie par les dimensions extérieures de ce dernier.
Ainsi, elle augmente si la valeur de la permittivité relative du substrat qu’on lui associe diminue.
L’ajout d’'une couche de diélectrique dont la permittivité relative est trés faible (ici proche de
celle de I'air) permet de diminuer la permittivité globale du substrat multicouche.
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Figure 207 : Analyse de I'adaptation avec et sans gap d'air (Rohacell HF51).
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Annexe 4. Prototypage initial du filtre 10 poles 4 zéros

Pressés par les délais établis pour le projet, nous avons réalisé un premier prototype avant
que le protocole de fabrication ne soit pleinement défini. Il semble alors pertinent de faire état
des résultats obtenus a un stade non abouti du protocole pour justifier ce dernier par la suite.

La Figure 208 présente les photos des différentes couches usinées et métallisées. Elle rend
compte de I'arrachage des couches d’or et de cuivre déposées chimiquement.

Figure 208 : Photographie des différentes couches du filtre 10 pbles 4 zéros aprés usinage et
métallisation.

Aprés avoir déposé des microbilles d’étain les couches sont alignées et assemblées avant
d’étre passées au four. Aucune pression n’a été effectuée sur le filtre durant le programme de
montée en température.

e,
e eyt

Figure 209 : Filtre assemblé aprés le programme de chauffage de piéce.

La réponse obtenue est mise en comparaison avec une optimisation faite par la suite pour
prendre en compte les différents parameétres évoqués précédemment. Nous détaillerons cette
derniére dans la partie a venir.
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Figure 210 : Comparatif entre I'optimisation sans pertes issue de ANSYS HFSS (en pointillés) et les
mesures (en traits pleins) du filire 10 pdles 4 zéros.

Les mesures ne sont vraiment pas bonnes et ont imposées la mise en place du maintien en
pression du filtre pendant la cuisson. Un contrdle dans le dépbt des microbilles d’étain afin

d’éviter des fluages d’étain dans la structure serait également nécessaire mais aucune
méthode n’a encore été trouvé.
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Contribution au co-design et a la co-intégration de réseaux
d’antennes actives multi-bandes pour systémes de radionavigation
par satellite

Ce travail de thése s’inscrit dans le contexte actuel d’'une trés forte augmentation de la densité
d’intégration des systeémes électroniques pour les équipements de communications, de
localisation ou de surveillance. Le déploiement de ces systémes doit aussi répondre a une
demande croissante de flexibilité en termes de fréquences, de puissance ou de couverture.
La flexibilité en fréquence peut étre simultanée avec des dispositifs multi-bandes ou sélective
par reconfiguration de la bande de fréquence. La flexibilité en puissance permet de minimiser
la consommation du systéeme et la flexibilité de couverture d’orienter le faisceau vers la cible
afin d’optimiser le bilan de liaison ou au contraire se protéger d’'une source de bruit.
L’augmentation de l'efficacité et de la compacité passe par le regroupement de fonctions
élémentaires (LNA/filtre/antenne) qui permet de réduire les étages d’interconnexion et de
prendre en compte les interactions entre les différents éléments. L’objectif premier de ce projet
est donc de développer une méthodologie de conception conjointe de I'antenne et des circuits
associés (filtres et LNA) pour atteindre des performances (rayonnement, efficacité, etc.)
optimales avec un dispositif intégré et compact.

Mots-clés : co-conception, co-intégration, filtre SIW, filtre planaire, filtre multicouche

Contribution to co-design and co-integration of multi-band active antenna networks for
satellite radionavigation

This work takes place in the context of developing electronic systems for communications
equipment, localization or monitoring equipment with a high integration density. The
deployment of these systems must also meet a growing demand for flexibility in terms of
frequencies, power or coverage. The frequency flexibility can be simultaneous with multiband
devices or selective by reconfiguring the frequency band. The power flexibility enables to
minimize consumption of the system and the coverage flexibility to direct the beam to the target
to optimize the budget link or otherwise protect a source of noise. The increase in efficiency
and compactness passes through the combination of elementary functions (LNA / filter /
antenna) that reduces interconnect floors and considering the interactions between the
different elements. The primary objective of this project is to develop a co-design methodology
of the antenna with the associated circuits (filters and LNA) to achieve optimal performances
(radiation, efficiency, ...) with an integrated and compact device.

Keywords: co-design, co-integration, SIW filter, planar filter, multilayer filter



