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Résumé

L’évolution permanente des systemes de radiocommunication sans fil s’est traduite par
une multiplication des protocoles de communication au courant des dernieres décennies.
Ceci a notamment favorisé la mise en place de terminaux multifonctionnels basés sur des
architectures RF standardisées. Composée d’un étage de filtrage, d’amplification ainsi que
de réduction de la fréquence pour un filtrage du canal, la chaine RF est démultipliée dans
les terminaux modernes afin d’assurer un fonctionnement en multibandes et/ou
multimodes. Face a la demande croissante en dispositifs moins coliteux et de petites tailles,
le principal défi réside dans la miniaturisation de ces architectures. Cependant, ceci est a
[’heure actuelle limitée par I’impossibilité de miniaturiser certaines fonctions complexes

dans de tels systémes en maintenant un niveau de performances optimales.

La technologie des ondes acoustique basée sur des matériaux piézoélectriques semble
étre la solution prometteuse permettant la synthése de nouveaux composants passifs
miniaturisés et a performances élevées pour le traitement du signal radiofréquence. Grace
aux propriétés relatives a la propagation des ondes acoustiques dans les matériaux
piézoélectriques, 1l est en effet possible d’intégrer des composants RF passifs présentant un
haut degré de compacité en comparaison avec les solutions traditionnelles basées sur les

lignes de transmission €lectromagnétiques.
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Cette these porte sur I’étude et le développement composants RF innovants tels que des
combineurs/diviseurs de puissance, bas€s sur la technologie acoustique, en s’appuyant des

procédés de microfabrication.
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Chapitre 1 - Introduction

1.1 Les systemes de télécommunications sans fils et mobiles : évolution et enjeux

actuels

1.1.1  Evolution des systéemes de télécommunications sans fils

Au fil des derni¢res décennies, les systémes d’information et de communication ont
connu une croissance fulgurante avec un impact considérable sur la sphere socio-
économique. Avec un nombre d’usagers «connectés » en constante progression, les
systemes de communications ont aujourd’hui une influence marquante sur les secteurs de la
production et de la consommation en facilitant [’accés a innovation et la création de

nouveaux produits et services.

Ces progres relatifs aux systemes d’information et de communication sont a mettre au
crédit de ’avenement de la microélectronique. Celle-ci a favorisé la démocratisation des
technologies autrefois réservées aux applications militaires, en permettant le
développement rapide et a grande échelle, d’architectures radio évoluées et a colts réduits.
[’exemple le plus remarquable reste le téléphone cellulaire qui dévétit de sa fonction
premiere (transmission de voix uniquement) et de son caractere obsoléte des années
soixante-dix pour évoluer vers des terminaux mobiles « intelligents », multistandard,

multifonctionnels, compacts, et accessibles a un grand public.
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Figure 11 : Architecture radio d’un émetteur-récepteur multimode et multibande [1].

Du point de vue de I’architecture des systémes radiofréquences, cette évolution s’est
traduite par une démultiplication des front-end RF ainsi que des composants dédiés au
traitement du signal analogique afin de faire face aux multitudes de protocoles et a
I’accroissement de la complexité des fonctions intégrées dans un seul dispositif de
communication. A 1’image de la figure 1.| qui matérialise I’architecture radio d’un
téléphone mobile multimode et multistandard [I], le dédoublage de différents blocs RF
pose un réel probleme d’encombrement en termes de surface d’intégration et engendre par

conséquent une augmentation du colit de production.

Dans ce contexte, la miniaturisation des architectures radiofréquences apparait comme
I’un des enjeux majeurs pour I’industrie des semi-conducteurs dont le leitmotiv est le
développement de systemes électroniques intégrant un maximum de fonctionnalités dans un

minimum d’espace.



1.1.2  Les enjeux de la miniaturisation des composants passifs

Occupant pres de 80 % de la surface totale d’une carte électronique et comptant pour
95 % des colts d’assemblage, les composants passifs (filtres, coupleurs,
combineur/diviseurs, adaptateur d’impédance, transformateurs) jouent un role primordial
dans les systemes de communication. Leur densité¢ d’intégration constitue un enjeu crucial
pour la miniaturisation des architectures radiofréquences car ils ont une influence
considérable sur les performances, la taille et le colt du systeme global. Les solutions
traditionnelles d’intégration des composants passifs sont basées sur I’utilisation d’¢élément
discret inductances, capacités, résistances etc. ou de structures planaires a base de lignes de

transmissions.

1.1.3  Les techniques de miniaturisation de composants RF passifs basés sur la

propagation des ondes électromagnétiques

Dans les applications radio opérant autour du GHz, I’emploie d’éléments discrets reste
limité du fait que ces derniers présentent de fortes valeurs difficiles a intégrer ainsi que des
facteurs de qualité relativement faibles. En ce qui concerne les solutions basées sur les
lignes de transmissions, elles s’appuient généralement sur différentes techniques de

miniaturisation telles que :

- La modification géométrique des structures avec I’introduction de méandres et

repliements pour réduire les dimensions physiques des lignes [2] ;

- L’utilisation de substrats a haute permittivité relative permettant d’atténuer la vitesse

de I’onde électromagnétique et donc de réduire les longueurs €lectriques [3] [4] ;



- L’implémentation de ligne de transmissions lignes a ondes lentes qui sont des

structures périodiquement perturbées par des éléments capacitifs ou inductifs [5].

Bien qu’offrant un fort taux de mintaturisation aux fréquences micro-ondes et
millimétriques, les composants passifs, méme dits compacts, conservent quand méme des
tailles relativement larges pour des applications telles que la téléphonie mobile, opérant
dans la gamme de fréquences 400 MHz -5 GHz. Face a cette problématique, il existe un
besoin important en solutions alternatives permettant une miniaturisation poussée des
composants passifs afin de faciliter leur adoption dans les systemes portatifs de

communication sans fil.

1.1.4 Les microsystemes acoustiques comme alternative pour une miniaturisation

poussée des composants passifs

Les microsystemes acoustiques sont identifi€s comme €tant une technologie clé pour la
miniaturisation des composants passifs. lIs combinent la technologie des microsyst¢mes RF
et la propagation des ondes acoustiques dans un substrat piézo€lectrique pour améliorer la
compacité des dispositifs passifs applicables aux architectures radiofréquences. Les ondes
acoustiques présentent en effet des longueurs d’onde beaucoup plus courtes (de "ordre 10°
a2 10 fois moins longues) que les longueurs d’onde électriques. Ceci permet de réduire
drastiquement la taille physique des circuits. Ces propri€t€s relatives aux ondes acoustiques
ont été exploitées avec un fort taux de succes dans I'implémentation de microsystemes
passifs et compacts que I’on retrouve aujourd’hui dans la plupart des appareils de radio
télécommunication. De nos jours, le marché des composants RF acoustiques s’évalue a pres
de 2 milliards de dollars avec essentiellement des composants tels que: des

résonateurs/filtres/duplexeurs a ondes de volume (BAW) ou a ondes de surface (SAW)



pour le filtrage RF, des microphones acoustiques, et des oscillateurs programmables.
Malgré une large adoption dans les appareils portables actuels, ’application de la
technologie acoustique a la miniaturisation des composants passifs complexes tels que les
combineurs/diviseurs de puissance, les coupleurs hybrides, reste une solution trés peu
exploitée actuellement, aussi bien au niveau industriel que de la recherche académique. En
d’autres termes, il n’existe sur le marché aucun type de combineur/diviseur de puissance
exploitant la propagation des ondes acoustiques. Cette these permet de répondre en partie a
la problématique de miniaturisation de ces composants complexes en proposant le
développement de combineurs/diviseurs de puissance exploitant la propagation des ondes

acoustiques.

1.2 Généralités sur les combineurs/diviseurs de puissance et leurs applications

Les combineurs/diviseurs de puissance sont, par définition, des composants passifs dont
leur fonction principale est de combiner ou diviser deux ou plusieurs signaux
radiofréquences avec un certain ratio de puissance. Comme illustrée a la Figure 1.2, la
structure la plus basique pour un combineur/diviseur de puissance se décline sous forme
d’un composant RF a 2 voies ou un signal RF injecté a I’entrée du dispositif, est séparé en
deux signaux d’amplitude égale ou inégale au niveau des deux ports de sortie dans le cas
d’une division de puissance. Inversement, deux signaux d’entrée peuvent €tre sommes a la
sortie du dispositif lorsque ce dernier est utilis€ comme combineur de puissance. Un
combineur/diviseur a N voies peut étre facilement implémenté en associant en paralléle

plusieurs étages de ces combineur/diviseur basiques a 2 voies.

L.es combineurs/diviseurs de puissance trouvent leur application dans une large gamme de

systtmes de télécommunications parmi lesquels on peut citer les systtmes de



communications numériques et sans fils, les systemes de communications optiques, les
systtmes de transmission CATV (Community Acces Televison) ou encore dans les
systemes de transmission de données pour [’aviation. Plus concretement, les
combineurs/diviseurs sont utilisés dans I’implémentation de nombreux circuit RF et micro-
ondes tels que les mélangeurs dans les architectures de Front-end RF [8], les modules

d’amplification a haute puissance [7], ou les réseaux d’alimentation d’antennes [9].



P1=aP3 P1
- . - >
P3 Comblnet_:r/dlvnseur Combineur/diviseur P3=P1+P2
de puissance P2 = (1-a)P3 P2 de puissance
— 4J
a) b)

Figure 1-2 : Principe de fonctionnement d’un combineur/diviseur RF. a)
Combinaison de puissance. b) Division de puissance. [6]
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Figure 13 : Exemple d’applications de combineurs/diviseurs de puissance.

La Figure 1.3 illustre quelques exemples d’utilisation de combineurs/diviseurs de
puissance notamment dans le cas d’un module d’amplification a haute puissance et dans

une architecture de récepteur RF.

Dans un module d’amplification a haute puissance, le signal initial est en premier
séparé¢ par un diviseur de puissance en multiples signaux d’entrée pour |’¢tage
d’amplification. Les signaux RF en sortie de chaque amplificateur sont avant que ces
derniers permettent de séparer le signal initial en multiples signaux a |’entrée de |’étage

d’amplification. Une fois que



Il existe deux grandes catégories de combineurs/diviseurs de puissance: les
combineur/diviseurs passifs et les combineurs diviseurs utilisant des circuits actifs. Parmi
les combineurs passifs ceux qui sont les plus communs sont la jonction T, le
combineur/diviseur de Wilkinson et le combineur de Gysel. Les combineurs/diviseurs de
type jonction T et les structures de Wilkinson sont souvent utilisé€s pour des applications a
faible puissance tandis que les combineurs de Gysel sont appropri€s aux systemes a haute
puissance. Il y a également les coupleurs hybrides et les coupleurs directionnels qui sont
des dispositifs a 4 ports utilisés pour diviser la puissance en entrée et la repartir sur les ports

de sortie avec un déphasage de 90" ou de 180 selon le type de composant.

Les combineurs/diviseurs sont traditionnellement implémentés a I’aide de composants
discrets (capacités, inductances, et résistances) ou de ligne de transmission RF de type
ruban, microruban, ou coplanaire [10] - [13]. Les caractéristiques clés de ces dispositifs de
puissance sont : la bande de fréquence de fonctionnement, le ratio de division, les pertes
d’insertion, les erreurs de phase et d’amplitude sur les sorties, les isolations entre les sorties

ainsi que le niveau d’adaptation d’impédance sur tous les ports.

Face a I’évolution croissante des systemes de télécommunications et a la forte demande
en dispositifs compacts, les principaux défis relatifs a [’implémentation de
combineurs/diviseurs de puissance, sont orientés vers la miniaturisation de ces types de
composants afin de faciliter leur intégration dans les architectures de systemes de
télécommunications mobiles et sans fils. Plusieurs études publi€ées se sont penchées sur la
question de miniaturisation de ces types de dispositifs en proposant différentes techniques
qui ont en commun [’utilisation des lignes de transmission. Ces solutions restent toutefois

inadéquates pour faciliter leur intégration dans les appareils portatifs et sans fil fonctionnant



a des fréquences allant jusqu’a I’ordre du UHF (jusqu’a 3 GHz) a cause de la longueur

€lectrique des lignes mise en jeu.

1.3  Objectifs et originalité de la these

L’objectif général de cette thése est de proposer de nouveaux types de
combineurs/diviseurs de puissance exploitant la propagation des ondes acoustiques de
surface pour répondre a la problématique de miniaturisation des architectures
radiofréquences. Ces nouveaux composants compacts dédiés au traitement du signal du
signal radiofréquence, sont applicables aux systemes de télécommunications mobiles et

sans fils.

L’originalité d’un combineur /diviseur de puissance a onde acoustique réside dans le
fait d’exploiter la propagation des ondes acoustiques dans un milieu piézoélectrique pour
réduire considérablement la taille de ces types de structure. LLe combineur/diviseur de
puissance acoustique s’appuie sur la formation d’interférences constructives des signaux
acoustiques pour assurer la combinaison ou division des signaux RF, ainst que sur la
formation d’interférences destructives pour garantir une grande isolation entre les ports. La
disponibilité d’un tel combineur constitue une innovation marquante pour un marché des
télécommunications de plus en plus demandeur de circuits passifs trés compacts. En
comparaison avec les combineurs/diviseurs classiques, ["utilisation des ondes acoustiques
permet d’avoir un dispositif de combinaison avec un haut degré de miniaturisation. Par
exemple, le combineur de Wilkinson miniaturis€ a partir de lignes de transmission planaires
artificielles, proposé par C. Wang et al [17] conserve quand méme un encombrement de
134mm x 22,4 mm en comparaison avec un combineur acoustique dont la surface

d’intégration avoisine seulement 0,25 mm2 (500 um x 500 um). Une autre caractéristique



importante du combineur acoustique est qu’il peut étre fabriqué a faible coiit en s’appuyant
sur des technologies de fabrication déja existantes et matures telles que la technologie
SAW. Par ailleurs, le combineur acoustique, de par sa topologie, permet d’associer une
fonction de filtrage RF en outre de sa capacité a combiner et diviser des signaux, ce qui est

un avantage considérable dans ce contexte de miniaturisation des composants passifs.

1.4 Structure de la these

Afin de faciliter la compréhension des travaux menés durant cette thése, nous

proposons une décomposition de ce manuscrit en 6 chapitres.

- Le premier chapitre est une introduction générale du sujet ou la problématique de la

miniaturisation des composants passifs ainsi que le type de dispositifs vis€s sont présentés.

- Dans le second chapitre est présentée la méthodologie de conception des filtres SAW
a couplage acoustique longitudinal. Ces types de filtres acoustiques constituent les éléments

de base des combineurs/diviseurs de puissance proposes.

- Le troisitme chapitre est consacré au développement de nouveaux types de
combineurs/diviseurs de puissance avec fonction de filtrage et basé sur filtres SAW a
couplage acoustique longitudinal. Ce chapitre détaille la méthodologie de conception ainsi
que les résultats de modélisation pour des combineurs/diviseurs de puissance a 2 voies et a

3 voies.

- Le quatrietme chapitre aborde la fabrication et les caractérisations des

combineurs/diviseurs de puissances proposes.

- Enfin, nous terminons ce manuscrit par une conclusion générale ot sont récapitulés

les principaux travaux menés dans le cadre de cette these ainsi que les contributions



découlant de cette étude. Par ailleurs les perspectives ouvertes par ces travaux en termes de

recherche seront également exposées.



Chapitre 2 - Méthodologie de réalisation de filtres SAW a
couplage acoustique longitudinal (LCRF)

Les dispositifs SAW LCREF sont une catégorie de filtres a résonateurs couplés mettant en
ceuvre le couplage longitudinal de résonateurs a ondes €lastiques de surface. Avec une gamme
de fréquence typiquement comprise entre 70 MHz et 2.5 GHz, les filtres SAW LCRF sont
utilisés dans les applications radiofréquences pour réaliser les fonctions de filtrage RF (filtre
d’antenne) ou comme filtre de fréquence intermédiaire (IF) dans les tél€phones cellulaires.
Sous I’'impulsion du marché de la téléphonie mobile, les filtres a résonateurs couplés se sont
rapidement développés a travers les années pour répondre aux contraintes associ€es aux
nouveaux standards de communication et s’imposent aujourd’hui comme des €léments clés
dans la mise en place des systemes de té€lécommunications mobiles. Cette attractivité des
filtres a résonateurs couplés est a mettre au crédit de leurs caractéristiques avantageuses telles
que la capacité a présenter une large bande passante, un faible niveau de pertes d’insertion, un
encombrement réduit ainsi qu’un faible colt de production. En outre, des fonctions
supplémentaires telle que la transformation d’impédance électrique ou la conversion d’un
signal électrique asymétrique en un signal symétrique, peuvent étre directement intégrées a
partir de structures de filtres a résonateurs couplés. Ceci fait d’ailleurs 1’objet de notre étude
présentée au chapitre 3 ou nous mettrons en lumiere I’intégration de nouveaux types de
combineurs/diviseurs de puissance exploitant la propagation des ondes acoustiques et bas€s

sur des structures de filtres de type SAW LCRF.



Afin donc de permettre au lecteur non spécialiste d’appréhender dans les meilleures
conditions les travaux consacrés aux combineurs/diviseurs RF a base de filtre SAW LCREF,
nous présentons dans ce chapitre-ci la méthodologie de conception, la fabrication et la
caractérisation de filtres SAW LCRF. La premiére partie de ce chapitre portera sur les
caractéristiques générales des ondes élastiques. Ensuite la seconde partie présentera
modélisation de structures élémentaires tels que les transducteurs et réflecteurs tandis que la
troisiéme partie détaillera le principe de fonctionnement de filtres SAW LCREF ainsi que les
différentes étapes et résultats d’analyse. La méthodologie de fabrication des dispositifs SAW
ainsi et les résultats expérimentaux seront présentés dans la derniere partie qui conclue ce

chapitre.

2.1 Généralités sur les ondes élastiques dans un milieu piézoélectrique

2.1.1 Contraintes et déformations

Tout solide é€lastique soumis a des forces extérieures subit des déformations mécaniques
faisant apparaitre des contraintes internes qui tendent a le ramener a son état d’équilibre initial.
C’est ce phénomene qui permet de générer des ondes élastiques pouvant se propager a la
surface ou dans le volume du matériau suivant les conditions aux frontieres du milieu. En
physique €lastique et dans I’hypothése de faibles déformations, les contraintes générées dans
un solide isotrope sont li€es aux déformations mécaniques par une relation lin€aire tensorielle

définie par la loi de Hooke selon I’expression mathématique :

Tij = CijriSki iLj k1 €{1,23} (2-1)
: _ 1(0uk , ow i
Ou Skl T2 (6)([ + Oxk) (2 2)



Dans ces €quations, T;; correspond aux composantes du tenseur de contraintes tandis que Sy,
désigne les composantes du tenseur de déformation défini en fonction du champ de
déplacement U(x, t). Les tenseurs de contraintes et de déformations sont des tenseurs de rang
2 qui, respectivement, ne comprennent que 6 composantes indépendantes du fait de leur
symétrie (Tj; = Tj;; S;j=Sj;)- Les coefficients Cyj, représentent les composantes du tenseur de
rigidité €élastique qui matérialisent la relation linéaire la plus générale entre les contraintes et
les déformations. Le tenseur de rigidité €lastique, aussi appelé constante de raideur, est un
tenseur de rang 4 comportant 81 composantes indépendantes. Cependant, Tout comme pour

les tenseurs des déformations et des contraintes, les composantes de la constante de raideur
sont symétriques, vérifiant ainsi I’égalité suivante :

Cijii = Cjira = Cijue = Craij (2-3)

Cette relation de symétrie réduit le nombre de constantes €lastiques indépendantes de 81 a

36, permettant ainsi de réécrire le tenseur de rigidité élastique sous forme d’une matrice 6 x 6

dans laquelle certains coefficients sont dépendants ou égales a zéro en fonction de la nature du

milieu de propagation. Par exemple, pour un matériau non piézoé€lectrique (milieu isotrope),

toutes les directions de propagation sont équivalentes et la matrice des constantes €lastiques ne

possede donc que deux composantes indépendantes. La matrice de constante de rigidit€ pour

un milieu isotrope s’écrit sous la forme :

€1 Cll;C44 C11;C44 0 0 0
C11;C44 €1 C11;C44 0 0 0
C = Cll;C44 C11;C44 i 0 0 0 (2-4)
0 0 0 Caa 0 0
0 0 0 0 Caa 0
0 0 0 0 0 Cya



2.1.2  Notions sur la piézoélectricité

L’application d’une contrainte mécanique engendre une polarisation électrique des
cristaux avec une charge électrique générée qui est relativement proportionnelle a la contrainte
appliquée. Ce phénomene dit effet pi€zoélectrique direct a été observée pour la premiere fois
en 1880 par les freres Pierre & Jacques Curie. L’effet piézoélectrique inverse qui consiste en
la capacité de certains matériaux de se déformer lorsqu’ils sont soumis a une tension €lectrique
a été prédit par Gabriel Lippmann en 1881 a partir de calculs thermodynamiques puis validé

par les treres Curie.

L’effet piézoélectrique direct et inverse est décrit par un couple d’équations permettant
d’exprimer le couplage entre les contraintes électriques et mécaniques. Ces équations

s’écrivent sous la forme [15] :
Tij = ClwSia — exijEx (2-5)
D; = eyijSii + EE; (2-6)

Ou Dicorrespond au déplacement €lectrique, ey;; désigne le tenseur piézoélectrique,
&;j représente le tenseur de permittivit€ de rang 2 et E; matérialise le champ €lectrique dérivé

du potentiel ¢. La relation entre le champ électrique et ce potentiel est donnée par I’équation

suivante :

=@ (2-7)

] ij
A ces équations s’ajoutent également un autre couple d’équations exprimant cette fois la

déformation et le déplacement €lectrique en fonction de la contrainte mécanique et du champ

€lectrique soit :
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Si; = St + dieij Ex (2-8)
D; = dyuTi + ELE;; (2-9)

Avec dy; représentant le tenseur des constantes pi€zoé€lectriques tandis que SLTJ est le

tenseur des constantes de permittivit€ a contrainte constante 7.

2.1.3 Approche théorique de la propagation des ondes élastiques dans un milieu

piézoélectrique

De maniere générale, la propagation des ondes élastiques dans un solide nécessite un
déplacement de la matiere dont le mouvement est régi par la loi fondamentale de la dynamique
appliquée a un élément de volume. En I’absence de forces volumiques extérieures comme la

pesanteur et I’inertie, I’équation de mouvement en translation s’écrit :

921, _ ary; L’] _ {1'2),_;} (2-10)

dt“‘ ().\,’j

Avec p représentant la densité du matériau, u;, le déplacement dans un repere orthonormé

d’un point du matériau de coordonnées x;, et T}, le tenseur des contraintes.

Pour des solides piézoélectriques, cette é€quation du mouvement peut étre réécrite en
remplagant les expressions des contraintes et des déplacements par les expressions des
équations 2-5 puis en considérant ’équation 2-7. Ainsi [’équation du mouvement dans un

solide piézoélectrique devient :

a° L E Skt f)zq)

rrie ijlev+eijk (-1

dx;dxy



En remplacant ensuite le tenseur de déformation Sy; par son expression définie en fonction du
champ de déplacement u (x, t) par I’équation 2.-2, nous obtenons I’équation de propagation

d’ondes acoustiques dans un solide piézoélectrique qui est donné par :

%y, E 0%y %@
Uk (’)x,- dxy

g = Lk G (2-12)

Par ailleurs, en supposant toute absence de charges libre dans le solide piézoélectrique et que

. . P . ap s .
seul les effets €lectrostatiques sont présents, la relation ()—’ = 0 est vérifiée. Ceci permet de
Xy

définir les €quations de Maxwell pour le cas quasi-statique et en ’absence de charges libres

selon la relation suivante :

ol

Vb =0 (2-13)
E=-Vop

Afin de déterminer les ondes acoustiques se propageant dans le solide piézoélectrique, les
solutions de I’équation 2-12 doivent satistaire les conditions aux limites. Suivant ces

conditions limites, plusieurs types d’ondes catégorisés en deux grandes familles peuvent se

propager dans le solide piézoélectrique : les ondes de volume et les ondes de surface.

2.1.4 Les différentes ondes élastiques dans un milieu piézoélectrique

Deux principales catégories d’onde ¢€lastiques peuvent étre geénérées dans un solide

pi€zoélectrique : les ondes €lastiques de surface et les ondes de volume [15].

Dans le cas des ondes de volumes, la propagation s’etfectue a I’intérieur du matériau et la
déformation mécanique engendrée peut exister sous deux formes distinctes : les ondes
longitudinales et les ondes transversales. Une onde longitudinale, encore appelée onde de

pression, est caractérisée par une suite de compression et dilatation dont le déplacement des



particules est parall¢le a la direction de propagation de I’onde. Pour une onde transversale, la
perturbation provoquée est un mouvement de cisaillement dont la polarisation est

perpendiculaire a la direction de propagation.

Une onde acoustique de surface est un type d’onde élastique guidée qui se localise et se
propage a la surface d’un milieu semi-infini surmonté¢ du vide ou a [I’interface d’un
milieu limit€ par deux surfaces libres. 1l existe donc différents types d’ondes élastiques de
surface peuvent se propager dans un milieu selon le cas de figure et dont les principales sont :

I’onde de Rayleigh, I’onde de Bleustein-Gulyaev, I’onde de L.amb, et I’onde de Love.

. Onde de Rayleigh : I’onde de Rayleigh correspondant a une solution particuliere de

I’équation d’onde satisfaisant les conditions aux limites mécaniques et électriques
caractéristiques d’une surface libre. Cette onde élastique se propage a la surface de solides
semi-infinis en contact avec ’air. Elle est connue comme ¢tant le type d’onde de surface la
plus courante. A I'instar du schéma représentatif  la figure 2-1.a), ’onde de Rayleigh est
caractérisée par un déplacement elliptique des particules dans le plan sagittal. Ce déplacement
est le résultat de la combinaison d’une composante Jongitudinale et d’une composante
transversale qui sont déphasées de n/2. Finalement, la propagation I’onde de Rayleigh induit
une ondulation de la surface dont I’amplitude décroit exponentiellement dans le volume du

solide pour s’atténuer complément a une profondeur qui est de I’ordre d’une longueur



d’onde
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b)
Figure 2-1 : Onde de surface de Rayleigh : a) Déplacement de I’onde de Rayleigh. b)
Décroissance de la composante longitudinale U, et de la composante
transversale Uy en fonction de la profondeur [14].
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Figure 2-2 : Onde de Bleustein-Gulyaev
J Les ondes de Bleustein-Gulyaev (BG): les ondes BG sont des ondes purement

transversales qui se propagent dans un milieu solide piézoélectrique si celui-ci est homogene

et semi-infini. Ce type d’onde induit un déplacement parallele et possede une profondeur de

pénétration plus grande en comparaison avec 1’onde de Rayleigh (figure 2-2). La vitesse de

propagation de ces ondes est comparable a celle des ondes de volume transversales de méme

polarisation.

o Les ondes de Lamb : ces ondes sont un cas particulier des ondes de Rayleigh se

propageant dans un solide limité par deux plans paralleles (plaque). Lorsque 1’épaisseur des

plaques est de I’ordre de la longueur d’onde, les composantes des ondes de surface se couplent
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et donnent naissance a des ondes de Lamb symétriques ou antisymétriques. Celles-ci sont
représentées a la Figure 2-3. Comme pour les ondes de Rayleigh, les ondes de Lamb ont une
polarisation elliptique qui résulte de la combinaison des composantes longitudinales et

transversales.

T direction de propagation
I surfaca libra
4 polarisation

- v T
R R _ |24 - —_—
4
— - — _}J . '
T Y
PN J 4
(@) deformation de ks plaque pour un mode symétrique (b) deformation de la plaque pour un mode antisymetrique

Figure 2-3 : Ondes de Lamb [14].

o Ondes de Love : ces ondes sont aussi appelées ondes d’interface car elles se propagent

dans un milieu constitué d'une couche mince et d'un substrat semi-infini a la condition que la
vitesse de I’onde transversale dans le matériau du substrat soit supérieure a celle des ondes de
méme polarisation dans la couche mince [14]. Pour des fréquences élevées telles que la
longueur d’onde soit inférieure a ’épaisseur h, I’onde est contenue dans la couche et se
propage a la vitesse de la composante transversale de I'onde de volume dans la couche. Dans
le cas contraire ol les fréquences sont basses telles que la longueur d’onde est supérieure a
I’épaisseur de la couche, I’onde se propage alors principalement dans le substrat. La figure 2-4

présente une représentation schématique des ondes de Love.
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Figure 2-4 : Représentation de I’onde de Love

2.2 Analyse et modélisation de composants SAW élémentaires par la méthode des

matrices de transmission

La modélisation des composants a ondes ¢€lastiques de surface a fait I’objet de nombreux
travaux menant a la mise en place de différentes méthodes d’analyse précises permettant
d’aboutir a un parfait accord entre mesures et simulations. Parmi les méthodes les plus
récentes et couramment utilis€es, peuvent étre citées, la méthode des modes couples, la
méthode de la matrice mixte et la méthode basée sur la représentation par circuit électrique
équivalent de Mason. La méthode des modes couplées ou celle de la matrice mixte sont
considérées parmi les approches les plus efficaces pour tenir en compte tous les phénomenes
mis en jeu. Néanmoins, I’adoption du circuit électrique équivalent de Mason offre une plus
grande flexibilité dans I’analyse et permet une conception rapide des dispositifs SAW avec

une efficacité largement avérée.

Dans cet ordre d’idée, notre approche privilégiée repose sur [’utilisation d’un circuit
¢lectrique équivalent ainsi qu’une représentation en matrice de transmission pour |’analyse des
composants SAW. Cette partie décrit les principales étapes de la méthode de modélisation que

nous avons exploitée dans 1’étude et la conception des filtres SAW LCRF.



2.2.1 Modele électrique équivalent de Mason d'une cellule élémentaire

Le modele électrique équivalent de Mason offre la possibilité de décrire le comportement
électroacoustique des dispositifs a ondes élastiques de surface. Le principe du modéele de
Mason consiste a décomposer les dispositifs SAW sous forme de réseaux périodiques
(transducteurs, réflecteurs, etc.) en plusieurs cellules élémentaires dont chacune peut étre

analysée et décrite par un circuit €lectromécanique €quivalent bas€ sur le modele “cross field”

[16].

Dans notre approche, une telle cellule élémentaire correspond typiquement a une demi-
longueur d’onde (A) du réseau considéré et est constituée d’une zone métallisée ainsi que

d’aires de propagation en surface libre tel qu’illustré & la figure 2-5.

Onde entrante

——1 4 Ondesortante

A/2

Figure 2-5 : Représentation d’une cellule élémentaire
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Figure 2-6 : Représentation du modele €lectromécanique de Mason [17].
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La région métallis€ée correspond a une électrode et les deux zones non métallisées
représentent les gaps entre électrodes. Cette représentation imagée peut étre traduite sous
forme d’un schéma é€lectrique €quivalent exposée a la figure 2-6. Ce modele électrique
équivalent d’une structure €lémentaire se présente sous forme d’un circuit a 3 ports
comportant deux ports acoustiques et un port €lectrique. A la différence du modele “cross
field” de Mason, le modele électromécanique ci-présent est plus complet et plus précis. 1l
permet en effet de prendre en compte les phénomenes de réflexion internes inhérents aux
discontinuités d’impédance entre les régions métallisées et les surfaces libres [18]. Chaque
surface libre ou métallisée de la cellule €lémentaire est par conséquent représentée par son
modele de ligne de transmission SAW avec pertes. Celui-ci est défini en fonction des
parametres caractéristiques d’une ligne de transmission acoustique que sont: la vitesse de
propagation (V, ou V,,); la constante de propagation par unité de longueur (y, ou ¥,,) de
I’onde ; ainsi que I'impédance caractéristique spécifique a la région considérée (Z, ou Z,,).
Les €léments caractéristiques du modele €électrique €quivalent d’une cellule élémentaire sont

donnés par I’ensemble des expressions définies par la relation (2-14).

Les différents parametres utilis€s pour définir les équations €tablies dans la relation (2-14),
sont décrits ci-apres.

- La fréquence f. correspond a la fréquence centrale d’opération du dispositif. Elle est
exprimée en fonction des dimensions physiques de la cellule élémentaire et des
différentes vitesses de propagation associ€es aux régions libres et métallisées. Pour un
réseau uniforme a deux électrodes par longueur d’onde (o), soit un ratio de
métallisation de 0.5, la largeur de la zone métallisée L, est égale a Ap/4 et chaque

surface a propagation libre a une grandeur Lgégale a Ao/8.
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fo= VO/AO

-1
Ly

L
fe=o \ Ty,

y y
Lf: 0/8 eth: 0/4

A

2 2
Yo = (ao +) "f/vo) et Ym = (am +] "f/vm> (2-14)
Zoy = Zo.tanh("°/.,) et Zy, = 29/
01 0 2 02 sinh(y,)

Z
Ziny = Zm-tanh(™/,) et Zpn, = "/sinh(y)

2 = (VO/AO).CSZOKZ

La vitesse de Ionde acoustique dans les régions a propagation libre (Vp, dépend des
propriétés physiques du substrat, elle est fixée selon la coupe et de 'orientation du
matériau pi€zoélectrique. Dans le cas d’une surface métallisée, la vitesse de
propagation V,, peut étre déduite a partir de la vitesse moyenne décalée (1) de I’onde

acoustique se propageant sous un IDT selon les relations suivantes :

-1
Vo= (Y4)-(Yay, = Yav,) (2-15)
V, = (1— ki) Vo (2-16)

Ou k3, symbolise le coefficient d’auto-couplage normalisé en fréquence encore appelé
coefficient de décalage en vitesse. Ce dernier permet de quantifier la somme de toutes
les perturbations entrainant une dérive la vitesse de I’onde SAW se propageant sur une

surface piézoélectrique métallisée [19]. La relation reliant le coefficient d’auto-
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couplage normalisé aux différentes perturbations de la vitesse dues a la métallisation

s’écrit selon [’égalité suivante :

[A_]p +3] () + 1L (h/xo)z

En fonction du rapport de I'épaisseur de la couche de métal par rapport a la longueur

Av

ki, =
11 .

(2-17)

d'onde (h/)\ ), la vitesse de propagation sous les €lectrodes peut subir des variations
0

causées par trois facteurs que sont: ’effet de court-circuit des champs de surface
piézoélectrique, I'effet de masse des électrodes (mass loading en anglais), et la
modification de la raideur de surface (stifness).

Du point de vue physique, la perturbation de la vitesse liée a I’effet de court-circuit

Av L . N ~ Av < g - .
— | ainsi que celle relative a I’effet de masse ~ tendent a réduire la vitesse de
P m

N

. . N y- - . Av
propagation sous les électrodes. A |'inverse la variation effective ~ due a la
N

modification de la raideur du substrat peut se traduire par une augmentation de la
vitesse de propagation selon le type de métal et de matériau pi€zoélectrique utilisés.

De maniere générale, I’ensemble des perturbations de la vitesse de propagation causé
par la présence des électrodes est caractéris€ a travers le coefficient du coefficient
d’auto-couplage normalisé k;, dont I’expression définie par I’équation (2-18) peut étre

réécrite sous la forme :

!

11 == = |kiap + Kiam + ki) (2-18)

dv
v

Ki1p» k11m- k115 désignent respectivement les coefficients relatifs aux trois facteurs

perturbants. En annexe est fourni un tableau listant, les valeurs que peuvent prendre
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ces coefficients pour différents types de substrat piézo€lectrique exploitant une onde
SAW de Rayleigh.

Les paramétres Z, et Z,, représentent respectivement [’équivalent électrique de
’impédance caractéristique d’une surface libre et celle d’une surface métallisée. Dues
aux perturbations induites par la métallisation, Z,, peut prend une valeur qui peut étre
supérieur ou inférieur a Z, en fonction du la nature du substrat et du type de métal. De
cette différence de valeur en résulte une série de discontinuités d’impédance le long du
chemin de propagation de I’onde acoustique qui sont a [’origine des réflexions internes
générées aux périphéries des électrodes. Ces réflexions internes dues a la présence des
€lectrodes sont caractérisées a travers le coefficient de couplage mutuel normalisé k1,

qui est défini en fonction des perturbations d’impédance comme suit :
12 = (1/71)- |AZ—Z (2-19)
5] = 51, + (5], () + L () -20)
z

A . e, , . e e .
Le terme [7] est identifié comme étant le rapport de discontinuité d’impédance avec

AZ qui représente la différence d’impédance entre une région métallisée et une surface
libre [19]. En considérant les équations (2-19) et (2-20), le coefficient de couplage

mutuel peut également s’écrire sous la forme :
kiz = |kizp + kizm + kizs| (2-21)

ol Kyzp, Kiam.€t kips sont les coefficients du substrat associ€s respectivement aux

perturbations d’impédance dues a I’effet de court-circuit des champs de surface, ’effet

de masse des électrodes et I’effet de la raideur de surface.



Les termes yqet y,,, correspondent respectivement aux constantes de propagation
complexe par unit€ de longueur de ’onde SAW dans les régions libres et métallisées
de la cellule élémentaire. Ces constantes sont €valuées en fonction des coefficients

d’atténuation de I’onde par unité de longueur (ag, et a,,) et des différentes constantes

de phase que sont 5, = 2nf/v0 etff = an/l/ _

Le coefficient de transduction de la cellule élémentaire est désigné par ¢. Pour un
transducteur SAW, celui-ci modélise I’efficacité de conversion de I’énergie électrique
en onde acoustique. Ce parametre est défini en fonction de I’'timpédance caractéristique
d’une surface libre, de la capacité par unité de section Cy, du coefficient de couplage
électromécanique K2 ainsi que de la fréquence centrale de référence f,. En pratique, on
considere que tout le signal électrique est traduit en €nergie acoustique et que par
conséquent le coefficient de transduction est égal a |. Cette hypothése est d’autant plus
vérifiée que les travaux publies dans la littérature démontre que pour des substrats tels
que YZ-LiNbO; ou 128Y-LiNbO,, les coefficients de transduction extraits
expérimentalement sont en pratique proches de la valeur unit€. Partant de ce postulat,
la valeur de I’impédance caractéristique d’une surface libre peut en €tre déduite selon

I’expression suivante :

1

0= o (2-22)

Apres avoir défini tous les parametres caractéristiques du modele électromécanique, la réponse
fréquentielle d’une électrode peut étre obtenue & partir de sa matrice d’admittance qui est

déterminée comme suit °
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I v,
H . H 223

I3 V3
—cotf, cschl, - tan%
[Y] = Zie cscf, —coth, —tan % (2-24)
0 0 0
-tanf —tanf 2tanf+wZeCs

Ou Z, et 8, correspondent respectivement a I’impédance caractéristique équivalente et a
I’angle de transit équivalent pour une électrode. Ces paramétres peuvent €tre extraits a partir
de la matrice ABCD d’une cellule élémentaire. En effet, si I’on considére que le circuit
électromécanique de la figure (2-6) peut €tre vu comme une ligne de transmission €quivalente,
sa matrice ABCD s’exprime alors en fonction de Z, et 8, telle que :

Ae B.] _ cos 6, jZ.Sin 8, ros
[Ce De] B ]'ZiSin@e cos 6, (2-25)

Partant de cette €galité, I’impédance caractéristique équivalente et |'angle de transit

équivalent sont donnés par :

8, =cos A4, (2-26)
Be
Ze = jsin 6, (2-27)

[l est a noter que les parametres A,, B,, C,, et D, de la matrice ABCD equivalente sont obtenus
par la mise en cascade des matrices ABCD associés aux régions libres et métallisées

constituant une électrode, soit :

_Ae Be _ _Ao Bo] [Am Bm] [AO BO]
| ]" ¢, Dol lC, DullCo Do (2-28)

(2-29)

R Bo] 'csch(yO.Lf) sinh(yo.Lf)}
sinh(yo.Ls) csch(yo. Ly)
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[Am Bm] _ [csch(ym.Lm) sinh(¥- L) (2-30)

Com Dl Isinh(yy. L)  csch(¥om. L)
A la suite de la mise en place des différentes relations permettant de décrire le comportement
d’une €lectrode a partir du modele €lectrique équivalent de Mason, la simulation de structures
completes (IDT, résonateurs, filtres SAW, etc.) peut s’effectuer soit a 1’aide d’un simulateur
de circuit électrique (Ex : Agilent Design System) par mise en cascade de plusieurs cellules
€lémentaires, ou soit de maniere analytique par chainage de matrices de transmission. Les
sections suivantes détaillent la dérivation des matrices de transmission de transducteurs
interdigit€s et de réflecteurs a partir de la matrice d’une électrode puis ’application de la

méthode de chalnage de ces matrices de transmission pour [’analyse et la simulation de
g y

composants SAW.

2.2.2 Matrice de transmission d une cellule acoustique SAW

La méthode de modélisation basée sur les matrices de transmission a fait €cole et représente
aujourd’hui outil de calcul le plus prisé dans I’industrie des filtres électroacoustiques. La
précision de cette méthode d’analyse pour les composants SAW a €té largement démontrée
avec une prise en comptes des effets de second ordres relatifs a ces dispositifs (dérive en
vitesse, réflexions internes, génération d’ondes en volume, etc.). Par ailleurs, I"utilisation des
matrices de transmission est tres utile dans un contexte d’optimisation dans la mesure ou elle

offre la possibilit€ de tester rapidement le plus grand nombre de configurations possibles.

Le principe de cette méthode consiste & calculer la matrice d’admittance d’un composant
SAW par la mise en cascade des matrices de transmission des différents éléments acoustiques
formant la structure. Chaque élément acoustique pouvant €tre une €lectrode, un IDT, un ou

réflecteur, est en fait considéré comme une structure a 3 ports caractérisée par ses champs
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acoustiques entrants (U+) et sortants (U-) au niveau des ports mécaniques (P;_; et P;) ainsi
que par le courant [ et le potentiel V associ€s au port €lectrique P;. La matrice de transmission

traduit alors I’interaction entre ces différentes grandeurs selon la relation suivante :

ur_, Uy t1n tiz b3 [Un
ne | = (THUF [ = |t a2 L3 |Uy (2-31)
Iy Vi t31 t32 l33llV

Dans le but de simplifier la mise en cascade de matrices de transmission de plusieurs cellules,
I’équation (2-31) peut étre scindée en deux pour faire apparaitre distinctivement la composante
acoustique et la composante €lectrique. L’équation (2-31) est donc réécrite comme suit :
[U;:_l] [l b [Ui{ ] w2
Un_q tr1 L2l |Uy ty3l K

+

U
I, = [tz1  t32] [Uri] + t33Vy

n

(2-32)

Les valeurs des coefficients t;; de la matrice de transmission dépendent de la nature de
I’élément acoustique considéré. Dans le cas d’une simple électrode, les coefficients de la

matrice sont définis tels que [20] :
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t =2 (24, + i—o + ZoC. )

to =5 (20C0 %)

8
_ |, Jtan 9/2 B
i = £ 220 (A = 1-3)

try = —ti2
) try =3 (24, — ‘;—0 - ZOCe) (2-33)
t3; = *2t3

tzp = £(—2ty3)
2
j2tan99/2 jz(tange/z) sin @,
Ze Z(:'

Lt33 =jwCs +

Dans la relation (2-33), les termes A, B,, C,, et D, de la matrice ABCD equivalente du circuit
€lectromécanique présenté a la section précédente. Les coefficients t;3, ty3,t3q, €t ts,

prennent un signe positif ou négatif selon la polarité de I’électrode considéré.

Les matrices de transmission ainsi que les réponses fréquentielles de structures SAW plus
complexes peuvent €tre obtenues par chainage de matrices caractéristiques de plusieurs

€lectrodes.

2.2.3 Matrice de transmission et caracteéristiques d un IDT au complet

De par sa structure, un IDT est constitué de plusieurs €électrodes disposées latéralement en
parallele et pouvant €tre au méme potentiel €lectrique ou inversement polaris€s. Partant de ce
principe, la matrice de transmission d’un IDT au complet est obtenue en répétant une
opération de chainage de matrice de deux é€lectrodes adjacentes pour un nombre de fois égale

au nombre d’€lectrodes dans la structure. Afin d’illustrer cela, nous détaillons ci-apres la
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détermination de la matrice de transmission pour une paire d’électrodes avant de généraliser le

résultat a un IDT composé de N pairs de doigts.

1
T

Us | Ta Tg Y

Figure 2-7 : Schéma bloc d’une paire d’électrodes représenté sous forme
matrices de transmission [20].

Soit une paire d’électrodes représentée par le schéma block de la Figure (2-7) dans
laquelle chaque électrode est définie respectivement par la matrice de transmission 7° et la

matrice T° telles que :

(U7 ] (U] [t tiz tiz] [UF]
U | =T |Ur | = |t b2 tas]| |UT (2-34)
| [ | [ Vi Ll a2 t33JA |V
(U] U] [t tiz o tis] [UF]
Ur | = [Tl US| = tar t22 23| |Us (2-35)
| I | [V, | a1 taz G3zlg | V5]

En considérant que I’amplitude de Ionde sortant de la premiere électrode correspond a
’amplitude de I’onde entrante dans la cellule adjacente, les interactions é€lectriques et
acoustiques existant au niveau d’une paire d’électrodes sont alors mises en exergue a travers

les relations récursives suivantes :



I = ([t31 t32]a [tll t12]

33

UJ] ti1 ti2] [tir G2 [U;] t13 tin ti27 [ti3

| = “ |+ V, + V.

[Uo [t21 tzz]A [t21 tzz]B U, [t23]A 1 [t21 tzz]A [t23]3 2

_ t11 tiz Uy .
L =1ts1 t32], [tn tzz]B[U; + [t33]aVs (2-36)
U
I, =[ts1 t32]g [U+] + [t33]aVs

2

Etant donné que les électrodes formant un IDT sont connectées en parallele, la tension au
niveau de celles-ci est la méme tandis que le courant total est la somme des courants
individuels traversant chaque électrode. Les égalités V; =V, et [ = [, + [, sont donc vérifices.

A ce titre, la relation (2-36) peut étre reformulée comme suit :
+ +
Up] _ 1t tiz2] [t tiz] [Uz ty3 t11 t12] [ta3
_| = |t + ¢ ¢ ¢ vV
Uy ta1 laal, Loy to2lp (U] tz3l, 21 Lozl Ltazly

Uz

+ [t31 t32]3) [U;

] + ([tBB]A +[taslp +[ta1 G32]4 [tIB]B) v

tr1 a2y t23

Au regard de ces deux équations ci-dessus, il peut en étre déduit au final que la matrice de

transmission pour une paire d’électrodes s’écrit sous la forme :

r= [Zz tBB:p] (2_38)

+
R P I e W s W 23
b=l =lor 2] ], + o], (240)

tll t12
Cp [t31 t32]p [t31 32]A [t21 tzz]B [ 31 t32]B ( l)

t13]

tzzp = [t33]a + [taslp + [t31  t32]4 [t23

(2-42
B



Dans les expressions ci-dessus, T, B, sont des sous-matrices tandis que le paramétre
t33, est un scalaire. Une fois que la matrice de transmission pour une paire est calculée, la
méme procédure peut €tre renouvelée pour un IDT au complet comportant N pairs
d’électrodes. Ainsi les sous matrices Ty, By et C, et le coefficient t35, sont calculés a partir

des €quations généralisées ci-apres [21] :

Ty = (1,)" (2-43)
By = XX T 'B, (2-44)
Cny = X, C, T (2-45)
tasy = Ntz + 2 (N — DC, T B, (2-46)

Enfin la matrice de transmission d’un IDT au complet composé de N pairs d’¢lectrodes

est :

T B
T = [ NN ] 2-47
Cn o taan ( )

A partir de la matrice de transmission d’un IDT complet, il peut étre déduit l’adrlnittance de
PIDT qui est Yy, = [liy/Vin. La figure 2-8 désigne I'admittance d’un IDT calculé par la
méthode des matrices de transmission et représentée sous forme de conductance et de
susceptance. Un IDT composé de 20 électrodes avec une ouverture de 40A a ét€ considéré

pour cette illustration.
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Conductance IDT (10)
(g1) Lal @auedaosng

Frequence (MHz)

Figure 2-8 : Admittance d’un IDT de 20 pairs d’électrodes avec W =40 A sur un
substrat de YZ-LiNbO3

2.2.4  Matrice de transmission et caractéristiques des réflecteurs

Il existe deux types de configuration de réseau de réflecteurs sont généralement utilisés
dans l'implémentation de filtres SAW : les réseaux de réflecteurs a électrodes flottantes et les
réseaux de réflecteurs a €lectrodes en court-circuit. La figure 2-9 schématise les deux
configurations possibles. Le réseau de réflecteur a €lectrode en court-circuit est plus efficace
que la seconde configuration, raison pour laquelle nous allons considérer dans la suite que les

types de réflecteurs a électrodes court-circuitées.

En pratique une seule électrode présente un faible taux de réflexion de 1’onde acoustique
d’environ 20 %. Par conséquent pour avoir une réflexion maximale, un réflecteur d’une onde
SAW nécessite un réseau composé de N électrodes. En effet, les réflexions sur chaque
¢lectrode s’additionnent de fagon cohérente a la fréquence de synchronisme dite condition de
Bragg. Dans ces conditions, la réflexion de ’onde acoustique est quasi totale dans une certaine

bande de fréquence dite bande d’arrét.
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Figure 2-9 : Deux configurations pour les réseaux de réflecteurs : avec des
€lectrodes en court-circuit (a) et avec des €lectrodes flottantes (b)

De par sa structure un réseau de réflecteurs a électrodes en court-circuit est en réalit€ a un
IDT ou toutes les électrodes sont reliées entre elles. Du point de vue €lectrique cela se traduit
par un court-circuit du port €lectrique. La matrice de transmission du réflecteur correspond
donc a la composante acoustique de la matrice de transmission d'un IDT. Elle est définie selon
I'équation X, ol les coefficients t;;y correspondent aux coefficients de la matrice de

transmission des IDTs, représentant la partie acoustique.

R = R11 R12] _ [tllN tlZN]

Ry1 Ry taiv  toow

Afin d’illustrer le calcul des caractéristiques d’un réseau de réflecteur par la méthode des
matrices de transmission, nous avons considérant un réseau de 150 électrodes avec une
ouverture de 40A. La figure 2-10 représente la fonction de réflexion calculée pour une telle

configuration.

La caractéristique la plus importante pour un réseau de réflecteur SAW est le coefficient
de réflexion. Celui-ci détermine la largeur de la bande d’arrét du réflecteur selon la relation
suivante définie par (2-48), ou r est le coefficient de réflexion par €électrode, Af la largeur de

la bande d’arrét et f,, la fréquence centrale de la fonction de réflexion.
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- = — (2-48)

Réflectivité (dB)
)
T

80 81 82 83 84 85 86 87 88 89 90
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Figure 2-10 : Fonction de réflexion d’un réseau de réflecteur de 150 électrodes
avec W =40 sur un substrat de type YZ -LiNbO3

2.3 Filtres SAW a couplage acoustique longitudinal (LCRF)

Dans cette section, nous présentons le principe de fonctionnement et la méthodologie de
modélisation de filtres SAW LCRF qui vont constituer les €léments de base du

combineur/diviseur de puissance exploitant la propagation des ondes acoustiques.

2.3.1 Structure et principe de fonctionnement d'un filtre SAW LCRF

Un filtre SAW LCRF est composé de deux ou plusieurs transducteurs de type IDTs placés
sur une méme voie acoustique ainsi que des réseaux de réflecteurs placés aux extrémités, qui
ont pour fonction de réfléchir et de confiner I’onde acoustique a I’intérieur du dispositif. Une

structure typique d’un filtre SAW LCRF a deux transducteurs est schématisée a la figure 2-11.
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Figure 2-11 : Représentation d’un filtre SAW LCRF a deux transducteurs

Le principe de fonctionnement de ce filtre SAW LCREF est basé sur un échange d’énergie
entre les deux résonateurs de gauche et de droite formés par chaque transducteur et son
réflecteur voisin. Selon la configuration schématisée a la figure 2-11, un systeme de
résonateurs couplés présentant deux modes de résonance proches est alors obtenu. Ces modes
de résonances correspondent respectivement a un mode symétrique et a un mode
antisymétrique. Lorsque le couplage acoustique entre ces deux modes est du méme ordre de
grandeur que le couplage piézoélectrique, il devient possible de structurer la fonction de
transfert d’un filtre passe bande dont la bande passante est de I’ordre de I’écart entre les
fréquences de résonance des deux modes [I4]. Plus que ces deux modes de résonances
peuvent toutefois exister dans la structure en fonction du nombre de transducteurs utilisés, de
feur longueur et aussi de I’espacement entre eux. Il est ainsi possible de synthétiser des
structures filtres utilisant un grand nombre de modes pour améliorer les caractéristiques
électriques telles que la bande passante, |’étroitesse de la bande de transition ou le niveau de
réjection hors bande. Un des inconvénients du filtre SAW LCRF réside dans le fait que sa

réjection hors bande est modeste, nécessitant de cascader plusieurs filtres LCRF ou
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d’appliquer des techniques de pondération des [DTs et des réflecteurs pour améliorer cette

caractéristique.

En pratique, les filtres SAW LCRF a bande étroite sont en général implémentés sur du
Quartz, tandis que les applications a large bande requierent souvent |’utilisation de substrat a
fort taux de couplage et exploitant des ondes acoustiques de type « leaky SAW », lesquelles
ont des propriétés différentes de 1’onde de Rayleigh. Dans le cas présent, les filtres SAW
LCRF ont ét€ congus en considérant un substrat de niobate de lithium de type YZ qui permet
d’exploiter une onde de Rayleigh avec un couplage électromécanique assez €levé pour les

besoins du combineur/diviseur de puissance basé€s sur ces filtres SAW LCRF.

2.3.2 Synthése et modélisation d’un filtre LCRF par chainage de matrices de

transmission

La synthése du filtre SAW LCRF consiste a dimensionner les éléments structurels le
constituant (IDTs, réflecteurs et gap) en fonction des spécifications données. L’objectif étant
de démontrer la méthodologie de conception des filtres SAW LCRF pour les besoins du
combineur/diviseur de puissance a onde acoustique, aucune spéciation n’est prise en compte
dans le cas présent si ce n’est d’avoir de faibles pertes en transmission ainsi qu’une adaptation
des ports d’entrée et de sortie du filtre. A ce titre, les réflecteurs sont dimensionnés pour avoir
un taux de réflexion avoisinant 100 %, tandis que pour les IDTs, le nombre de pairs
d’électrodes ainsi que ['ouverture sont choisis de maniere a ce que I'impédance des
transducteurs soit €gale a I’impédance caractéristique du systeme, a savoir 50 € dans le cas
actuel. Le tableau 2-1 détaille les parametres considérés pour la modélisation du filtre SAW-

LCRF.



Tableau 2-1 : Parametres géométriques des filtres SAW-LCRF

Largeur des €lectrodes pour IDTs et réflecteurs d=10pm
Période des IDTs A=4%*d =40 um
Période des réflecteurs A =4%d =40 um
Nombre de paires €lectrodes dans les IDTs 20,5
Nombre d’électrodes par réseau de réflecteurs 150
Ouverture acoustique W 40n
Epaisseur de métal 100 nm

(/) = 0,025 %

Espacements (gaps)

go = 3A/8et g, = A/4

v v,
W
"""" [tR1, [ 01, |17, | D1, | 7], | (D1
N v, U U, U Us

[R] a1

Ug

Figure 2-12: Schéma bloc d’analyse du filtre SAW-LCRF
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Afin de modéliser le comportement du filtre SAW LCRF, une analyse mathématique basée

sur le chainage de matrices de transmission a été conduite en considérant le schéma bloc de la

figure 2-12 représentant la structure du filtre SAW LCREF. Cette représentation sous forme de

matrice de transmission nous permet de calculer les admittances associ€es a chaque port

électrique et d’en dériver ensuite les parametres S du filtre. Les paragraphes suivants détaillent

les différentes €tapes de calcul.
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e C(Calculde Y11 :

En se basant sur le schéma bloc, les relations récursives suivantes peuvent étre écrites :

L = [t taz]p [Zg] + [t33]pr- Vi ( 2-49)
[Zf] = (D] [Zﬂ (2-50)
i R e I A A 2
[52] = D3R Zj (2-52)

Uy

En remplagant dans I’équation (2-49), [ ] par la combinaison des trois équations (2-50),

Us
(2-51) et, (2-52), le courant I; au port P1 peut s’écrire :

U; t
[D3][R5] [Uz] +[t31 t3z]ps [t13] Vo + [ts3lp1 Vi

(2-53)

t11 b2
L= [t31 l32]51[D] [tm tzz]
p2

Sachant que V| =0 pour le calcul de Y11, I’expression du courant /1 peut étre arrangé

pour s’écrire sous la forme :

U+
I, = [M] [UZ—] + [t33]p1- V2 (2-54)
t t
Avec [M] = [Ma1 Mia] = [tar taz],0D, [t“ t“] DsRp. (2-55)
21 22452
+

Us

Ayant I’expression de /; en fonction de [U‘
7

] et de la tension V;, on cherche alors a définir

uy

U;

+

: U : .
] en fonction de [ 0 ] Pour ce faire on peut écrire ;

la valeur de [ Uy
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o] = traoa [ 56
[35] = ﬁli]m [f] + [ﬁ;z]m Vs (2-57)

: . . ) : . Us y .
En combinant ces deux équations avec 1’équation définissant [Ui , UO_ peut s’€crire sous
3 0

la forme

W= 161 [ V7] + v, (2-58)

g g _ t t t t
Avec (6] =g gl =R [ 2] (D] [r 2] IDallR] 259)
p1 p

= || = R[] (2-60)

A partir des équations (2-34), (2-59), (2-60) et des conditions aux limites U; = 0 et Uy = 0 le

courant /; s’exprime finalement tel que :
h .
L= _m11g_11v1 + [t33]p1- Vi (2-61)

Ceci nous permet d’en déduire I’expression de Y11 a savoir ;

h
Yi1 = [taz]lpr —myy 9_11 (2-62)

Les valeurs de m4,, hqi, €t g11 sont calculés a partir des équations (2-55), (2-59) et (2-60)

Calcul de Y22 :

Sachant que la structure €étudiée est réciproque et comporte des [DTs identiques au niveau

des ports d’entrée et de sortie, I’égalité suivante est vérifiée ;

Y11 =Yg (2-63)
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Calcul de Y21 :

La composante Y21 de I’admittance électrique du filtre peut étre calculée suivant la

relation :
Yy, = 2 (2-64)

Sachant que V, =0, Ie courant /, peut €tre défini a partir des relations récursives, soit :

Ug
I, = [t31 t32],; U~ (2-65)
5

+
En remplacant [gs_] dans I’expression de [, par I’équation (2-52), nous obtenons la
5

relation liant I, et V; qui est sous la forme ;

+

= U1 avee U = Uns Jual = Ltan taalya Ds)IRs] (266

+
0

U‘]’ ainsi que des conditions
0

A partir ces expressions ci-dessus, de I’équation définissant [
limites, nous obtenons la relation suivante :

Uf =920, + hy,V, =0 (2-67)
1

J1

Cette relation nous permet par la suite d’en déduire la valeur de Y21 soit :

l hi1.J
Y, = 2 — _Mun (2—68)
21 y:

1lyo=0 911

hi1, j11- €t g11 €tant respectivement donné par les équations (2-60) et (2-606)

Calcul de Y12 :

Le filtre €tudié étant réciproque nous avons une €galité entre Y 12 et Y21 qui est vérifiée.

Yio =Yn (2-69)
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2.3.3  Résultats de simulation des parametres S du filtre SAW LCRF.

Une fois tous les coefficients Y11, Y12, Y21 et Y22 calculés, nous pouvons en déduire les
parametres S du filtre SAW LCREF juste par simple transformation de la matrice d’admittance.
Considérant que chaque port du dispositif reli€ a une impédance caractéristique Zy qui est
réelle et égale a 50 €, les relations suivantes permettent de calculer les différents parametres

S, sachant que S11 =822 et S2] =S12.

S =S — (1-¥1120)(1—Y2220)+ Y1, Y21 25
11 — Y22 —
(1+Y1120) (1+Y2220)~Y12Y21 2

(2-70)

—2Y1, 7,
(14Y11Z0)(14Y52Z0) —Y12Y21 Z*

S12 =871 = 2-71)

Les courbes présentées a la figure 2-13 désignent les différents parametres S calculés pour
le filtre SAW LCRF en considérant les parametres géométriques listé€s au tableau 2.1 Comme
nous pouvons le remarquer sur les résultats de la figure 2-13, la fonction de transfert du
dispositif est celle d’un filtre passe bande. Le niveau de pertes d’insertion relevé dans la bande
passante est de I’ordre de 0,36 dB a la fréquence centrale et le niveau de réflexion est inférieur
a -10 dB sur toute la bande pour une impédance caractéristique de 50 Q connectée aux ports.
Lorsque cette impédance est modifi€e pour une valeur de 70 €2, I’adaptation en impédance est
améliorée comme le montre la figure 2-14. Les pertes d’insertions relevées dans ce cas sont de
0,04 dB. Dans les deux cas, la bande passante a -1 dB est de 61,6 kHz tandis que la bande
passante a -3 dB est de 71,1 MHz, correspondant a une bande passante relative de 1’ordre de
0,92 %. Nous notons €galement dans les deux cas un faible un niveau de rejet hors bande

assez modeste, ce qui est une caractéristique des filtres SAW LCRF.
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Réflexion (dB)
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Figure 2-13 : Paramétres S du filtre SAW LCRF évalué avec une impédance caractéristique
de 50 Q. a) Transmission|S21|. b) Réflexion |S11]| et |S22]

10—
20—

-30—

Transmission (dB)
Réflexion (dB)

.40

B —— T R e I B Mdmamen s s
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Figure 2-14 : Parametres S du filtre SAW LCRF évalué€ avec une impédance caractéristique
de 70 Q. a) Transmission |S21]. b) Réflexion |S11] et [S22].

2.4 Fabrication par photolithographie optique et mesures de filtres SAW LCRF

2.4.1 Réalisation des masques

La fabrication des filtres SAW-LCRF par la photolithographie optique requiert tout
d’abord la réalisation d'un masque permettant de transférer les motifs des structures sur le
substrat de niobate de lithium. Pour cela, les layout des différentes structures visées ont été
dessinés a 1’aide du logiciel Conventor. La figure 2-15 présente les différents dispositifs

acoustiques congus pour les besoins de notre €tude tandis que la figure 2-16 est une
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représentation du masque utilis€ pour la microfabrication et comportant I’ensemble des

dispositifs SAW dessinés.

. omtrssse. g e o omse—acmie

a) b)

. -

c) d)

Figure 2-15 : Layout de quelques dispositifs SAW soumis a la fabrication. a)
transducteur IDT. b) Ligne a délai. ¢) Résonateur I port. d) Filtre LCRF

Figure 2-16 : Image du masque utilisé pour la fabrication des dispositifs SAW par
lithographie optique



2.4.1 Fabrication des dispositifs par lithographie optique
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De maniere générale la photolithographie optique est une technique de fabrication qui

permet de transférer une image vers un substrat a I’aide d’un masque et d’une résine

photosensible. Dans le cas des dispositifs SAW, cette technique est utilisée pour fabriquer les

structures a basse résolution avec des largeurs de doigts supérieurs a 2 um. La fabrication des

composants SAW par lithographie optique requiert un procédé de fabrication qui se décline en

6 étapes élémentaires qui sont résumés au niveau de la figure 2-17. De maniére générique, les

différentes étapes sont le dépot de la couche, le dépdt et le recuit d’une résine négative,

I’insolation de la résine grace aux UV, le développement de la résine, la gravure du métal dans

les zones non désirées, puis enfin le stripping qui consiste a retirer toute la couche de résine

restante pour laisser apparaitre les motifs souhaités. Cette technique est utilisée dans le cas

présent pour la fabrication de filtres SAW-LCRF. Le tableau 2-2 détaille les parametres de

fabrication ainsi que les images de la plaque apres chaque €tape.

Etape 1: dépbt métal Etape 2: dépdt de résine Etape 3: Exposition
Lumiére UV
L. Résine photosensible l l l l ll l l l ll l
Aluminium (Al) / __________ & Masque
e oy ) R —
LINO3 LiNO3 LiNO3
Etape 4: Développement résine Etape 5: Gravure métal Etape 6: Stripping
S S ——— - BN s . Sesl B s
LiNO3 LINO3 LINO3

Figure 2-17 : Les différentes étapes du procédé de fabrication par lithographie optique



Tableau 2-2 : Récapitulatif des différentes étapes de fabrication par lithographie optique

Dépot de métal par évaporation E-beam

Matériau : aluminium

Epaisseur : 100 nm

Dépot et cuisson de la résine

- Dépot: 4000 tr/min, 2000 tr/min/s, durée 60 s
- Cuisson a la plaque chauffante 100° (durée 90 s)

Plaque avec du métal

Insolation de la résine

- Equipement MJB4 25

Développement de la résine

- Solution AZ developer
- Ringage a |’eau

- Séchage a la soufflette

Apres développement

Gravure humide de I’aluminium

Solution: Hi;PO,; + HNO; + CHiCO>H + H,O:

(25:1:5:2) pendant 3 minutes environ
- Ringage a I’eau

- Séchage a la soufflette

Stripping de la résine

- Solution : acétone
- Ringage a |’eau

- Séchage a la soufflette

Apres stripping

48
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2.4.2 Mesures de filtres SAW LCRF fabriqués

Apres fabrication, le filtre SAW LCRF a été caractéris¢ a I’aide d’une station de mesure
sous pointe manuelle, d’un analyseur de réseaux vectoriel (VNA) et des pointes RF de type
GSG. Apres calibration du VNA par la méthode SOLT, les parammétres S du filtre SAW-LCRF
ont €€ mesur€s en considérant une impédance caractéristique de 50 €. Les résultats de
mesures en termes de transmission et de réflexion sont exposés a la figure 2-18 en

comparaison avec la réponse théorique calculée a partir des matrices de transmission.

o
T -10 o
c oA
S
E s
§ 20— @
=
30T e B R . T B
83 84 85 86 87 88 89 83 84 85 86 87 88 89
Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)
a) b)
Figure 2-18 : Réponse fréquentielle du filtre SAW en comparaison avec le modéle
théorique initial. a) Transmission. b) Réflexion
0 s — T
Mesure.
Model ajusté
o = Mesure.
% i%, Model ajusté
0 c
» 2 15—
£ H
[] =
& T -20
; - |
25—
30| e T e e R |
83 84 85 86 87 88 89 83 84 85 86 87 88 89
Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)
a) b)

Figure 2-19 : Réponse fréquentielle du filtre SAW en comparaison avec le modele
théorique ajusté. a) Transmission. b) Réflexion. ¢) admittance Y 11. d) Phase de S21.



50

En premier lieu, nous reconnaissons au niveau des mesures la fonction de transfert du filtre
SAW-LCRF calculée théoriquement. Nous notons toutefois un certain décalage en fréquence
entre la mesure et la théorie qui s’explique par le fait que les dispositifs fabriqués présentent
des électrodes dont la largeur est légerement inférieure a ce qui €tait prévu. En effet, les
structures ont été fabriquées avec le masque a I’envers ce qui a entrainé une modification de la
résolution des électrodes qui s’est traduit par une légére augmentation de la fréquence
d’opération. Un léger ajustement du modele théorique permet alors de retrouver un parfait
accord entre la prédiction théorique et la mesure a 'image des résultats présentés a la
figure 2-19. Le filtre SAW-LCRF fabriqué présente un niveau de transmission qui est de
-1,9dB en moyenne avec une bande passante a | dB qui est €gale a 56 MHz. La bande
passante a 3 dB mesurée est de ’ordre de 63 MHz, ce qui correspond & une bande passante

relative de 0,7 %.

Afin de s’assurer de la validit¢ du modele théorique, les résultats de mesures de plusieurs
variantes de filtres SAW-LCRF fabriqués sont comparés avec leurs prédictions théoriques a la
figure 2-20. Les caractéristiques g€ométriques de ces 6 versions du filtre SAW-LCRF
différent uniquement par les valeurs attribuées respectivement aux gaps gl et g0. Ces
structures sont obtenues en variant la distance entre les [DTs ou en en modifiant la distance
séparant les IDTs et les réflecteurs. Les parametres caractéristiques de ces variantes du filtre
SAW-LCRF sont listés au tableau 2-3. Au-dela de la concordance entre les résultats de

mesures et la théorie, nous remarquons que la structure de la fonction de transfert dépend des

gaps go €L g1.
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Tableau 2-3 : Parametres géométriques de quelques variantes du filtre SAW-LCRF

Variation du gap g1 Variation du gap g0
Structures | Filtre A Filtre B Filtre C Filtre D Filtre E
Gaps go=A4 | go=3A8 |go=3A2 |go=A/4 |go=4A/2
g1 = A4 | g1 =A/4 g1 = A4 g1 =3A/8 | g1 =2A/4
0 ‘ o — Fillre A- Mesure 07 — Filtre A- Model ajusté
—— Filtre B - Mesure 1 —— Filtre B - Model ajusté
- | — il —— Filtre C - Model ajusté
m 1]
S -0 3 10
§ 20 § -20-
IS =
B L e o o i ) B B ) e £ T ) B L -30 1 B 1) i e i T B T R e ) o o e
83 84 85 86 87 88 89 83

Fréequence (MHz)
a)

84 85 86 87 88 89

Fréquence (MHz)
b)

Figure 2-20 : Variation du gap g1 entre les IDTs. a) Résultats de mesures. b) Résultats théoriques.

10—

Transmission (dB)

-20-

86 87 88

Fréquence (MHz)
a)

—Filtre E - Mesure. ‘
———Filtre E - Model ajuste

-20

Transmission (dB)
L

89 83

—Filtre F - Mesure.
——Filtre F - Model ajusté |

84 85 86 87 88 89
Fréquence (MHz)

b)

Figure 2-21 : Variation du gap g0 entre les [DTs et les réflecteurs. a) Résultats de mesures. b) Résultats
théoriques
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Chapitre 3 - Développement de combineurs/diviseurs de
puissance avec fonction de filtrage a partir
de la technologie des ondes acoustiques.

3.1 Etatde I’art sur la miniaturisation des combineurs/diviseurs de puissance

La miniaturisation des combineurs et diviseurs de puissance a fait I’objet de nombreuses
recherches publiées en corrélation avec une perpétuelle demande en dispositifs & la fois trés
performants et compacts pour les architectures de télécommunications mobiles et sans fils. En
premier lieu, les travaux ont €t€ orientés sur la réduction de la taille physique des combineurs
et diviseurs de puissance en s’appuyant sur les techniques traditionnelles de miniaturisation
des lignes de transmissions électromagnétiques. A titre d’exemple, plusieurs études ont ainsi
fait état de différentes solutions d’intégration de structures compactes de combinaison/division
de puissance basées sur: |’utilisation d’ondes lentes (slow-wave) [22], I'implémentation a
partir de guides d’ondes intégrés au substrat (S/W : substrate integrated waveguide) [23],
I’introduction de structures a défaut de plan de masse (DGS : Defected Ground Structure)
[24], ou encore I’intégration en multicouche avec la technologie LTCC (Low Temperature Co-

fired Ceramic) [25].

Avec la recrudescence des protocoles modernes de communication, les architectures RF
sont devenues de plus en plus complexes, nécessitant ainsi d’aborder la question de la
miniaturisation des combineurs/diviseurs de puissance non plus par rapport a la réduction de la
taille uniquement mais aussi du point de vue de leur intégration dans un systeme et dans une

certaine mesure la capacité a leur conférer des caractéristiques multifonctionnelles. C’est a ce



53

titre que la tendance actuelle s’est portée sur le développement de combineurs/diviseurs de

puissance intégrant une fonction de filtrage.

3.1.1  Les combineurs/diviseurs de puissance avec fonction de filtrage

Durant ces dernieres années, le sujet portant sur le développement de combineurs et
diviseurs de puissance compacte intégrant une fonction de filtrage a fait I’objet d’intensives
recherches résultant en une multitude publications. Le but de cette méthode est d’implémenter
la fonction de combinaison/division de puissance et celle de filtrage dans un seul composant,
afin de réduire significativement [’encombrement au niveau systéme. Cette approche
multifonctionnelle apporte en outre quelques avantages supplémentaires tels que la réduction
des pertes, une plus faible consommation et une réduction du colt d’intégration. Dans la
plupart des travaux publiés sur ce sujet, la stratégie adoptée consiste a substituer par des filtres
planaires (ou quasi-planaires), chaque branche de transmission de longueur quart d’onde
formant le combineur/diviseur de Wilkinson traditionnel [26] - [29]. Les filtres utilisés dans ce
type de structure peuvent étre implémentés a partir de différentes techniques telles que le

couplage de résonateurs ou I’utilisation de cavités a guides d’ondes.

Le diviseur de puissance a 3 ports présenté en [26] est un exemple de structure de division
de signal RF avec fonction de filtrage utilisant des résonateurs couplés. Le dispositif en
question a €t€ réalis€ en disposant dans chaque branche, deux résonateurs sous forme de spires
de maniere a favoriser un couplage direct permettant la transmission en phase du signal
introduit au port d’entrée vers les deux ports de sortie. Cette structure a €t€ congue pour des
applications opérant autour de 2.45 GHz et présente un rapport de division de 3 dB, des pertes
d’insertion de 1,4 dB ainsi qu’une bande passante relative de ’ordre de 7.1 %. En outre, de

bonnes performances en termes de sélectivité et de rejet hors bande ont €t€ €également atteintes



grdce a une optimisation du couplage croisé entre les deux branches de résonateurs formant le
composant. Ce diviseur de puissance est toutefois caractéris€ par une absence totale
d’isolation entre les deux ports de sortie. A Iinverse, un combineur/diviseur de puissance
miniaturis€ avec fonction de filtrage et présentant une isolation large bande a €té introduit en
[27]. Constitu€ de deux filtres passe-bande disposés parallelement et d’un circuit d’isolation
sous forme de d’un résonateur RLC, ce combineur/diviseur de signal RF présente une isolation
supérieure 2 20 dB et s’étendant du DC a 2.2f,. Les pertes d’insertion enregistrées sont
respectivement de 3,81 dB et 3,85 dB dans chaque branche de transmission tandis que la
bande passante relative est de 11.8 %. Structurellement, chaque filtre utilisé dans ce cas a un
déphasage de 90° et est formé de résonateurs quarts d’onde lesquels sont reliés a la masse via
une ligne de transmission commune. Les résonateurs et lignes de transmission de la structure
sont implémentés a partir de la technologie micro ruban et I’étude analytique a été effectuce
par [’analyse des modes pairs et impairs. Deux autres types de combineurs/diviseurs utilisant
des résonateurs couplés pour réaliser la fonction de filtrage ont été€ €galement répertori€s [28]
[29]. Dans ces deux configurations basées le concept de Wilkinson conventionnel, les deux
transformateurs quarts d’onde sont remplacés par des résonateurs chargés par des stubs et
chaque résonateur est fait de lignes de transmission repliées a plusieurs segments. Chacune des
structures exposées en [27] et en [28] est caractérisée par sa réponse fréquentielle typique a
celle d’un filtre passe bande tout en présentant un rapport de division égale entre les ports de
sortie ainsi qu’une isolation supérieure a 20 dB dans leur bande passante respective. Dans
[28], un chemin de couplage additionnel est ajouté entre le port d’entrée et les deux ports de

sortie afin d’améliorer la sélectivité en fréquence.
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En utilisant des lignes de transmission couplées, les auteurs Y.C Lin et al. [29] ont proposé
une structure de combineur/diviseur multi bande avec fonction de filtrage. Le caractere multi
bande est tel que le dispositif présenté peut opérer sur une ou deux bandes de fréquences en
méme temps. Pour ce faire, les auteurs ont remplacé les branches d’un diviseur usuel par des
filtres passe-bande a boucle ouverte qui ont été congus par couplage de lignes de transmission.
Chaque filtre passe-bande fonctionne en dual band a des fréquences correspondantes
respectivement aux fréquences de résonance des modes pairs et modes impairs existant dans la
structure. Le rapport de division entre les ports de sortie ainsi que les propriétés de
transmission sont contr6lés par optimisation du positionnement et de 1’espacement entre les
différentes lignes de transmission couplés. Les résultats de mesures obtenus par les auteurs
démontrent bien I’association de la fonction de filtrage a celle de division/combinaison de
signal avec des performances en termes de pertes d’insertion respectivement égales a 3,8 dB et
3,9 dB dans les bandes de fréquence 1.8 GHz et 2.96 GHz. Les bandes passantes relatives
associées a ces deux fréquences d’opération sont de 8 % et 7.4 % respectivement. Une
isolation supérieure a 10 dB est obtenue dans chaque bande grace a I’ajout d’un élément

résistif et d’une inductance entre les deux branches de transmission.

Une autre technique basée sur I’emploie de guides d’ondes a été récemment proposeé
comme alternative pour la mise en place de combineurs/diviseurs puissance compacts avec
fonction de filtrage [30] [31]. Par exemple, la structure présentée en [30] comprend des guides
d’ondes & substrat intégré formant des cavités résonantes, ainsi que des lignes de transmission
de type micro ruban. Deux cavités résonantes aux modes SIW TE;pn et SIW TEjy sont
cascadées de maniere a former les branches de transmission du diviseur et permettre ainsi

d’avoir une réponse fréquentielle équivalente a celle d’un filtre passe bande. Une analyse des
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modes pairs et modes impairs permet de concevoir ce type de diviseur dont les résultats de
mesure démontrent des pertes d’insertion inférieures a 3,3 dB dans la bande de fréquence 8.83
— 906 GHz avec une isolation entre les ports de sortie supérieure a 16 dB. Le circuit
d’isolation dans cette structure, a été réalisé a partir d’un réseau de lignes micro rubans

comprenant quatre sections de lignes quart d’onde et une résistance d’isolation.

En utilisant plusieurs cavités a guide d’ondes comme dans [31], un combineur/diviseur de
puissance multiport avec fonction de filtrage peut étre €également défini. Dans ce cas précis, la
topologie de la structure consiste en un assemblage de quatre résonateurs qui sont couplés
entre eux a I’aide d’inverseurs d’admittance. Chaque résonateur est sous forme d’une cavité a
guides d’onde métallique couplé a un port. Le principe de fonctionnement de
combineur/diviseur est tel que trois des cavités utilisent le monde de résonance TEIQ] tandis
que le mode TE201 est uniquement exploité par la cavité restante connectée au port d’entrée.
Malgré ses performances électriques avancées (pertes insertion, isolation, bande passante), ce
dispositif de combinaison/division de signal présente des dimensions assez grandes du fait de
la présence des guides d’ondes métalliques qui occupent un volume considérable. Afin de
s’affranchir de cette limitation, I’auteur a appliqué ce méme concept en remplagant les cavités
métalliques par des guides d’ondes de type SIW pour ensuite concevoir un combineur/diviseur
de puissance a 8 ports. De maniere générale, les combineurs/diviseurs de puissance a base de
guides d’ondes ont I'avantage de présenter de faibles pertes, un haut facteur de qualité ainsi

qu’une large tenue en puissance, ce qui les rend favorables aux applications a haute puissance.

En résumé toutes ces solutions répertoriées ci-dessus portant sur la conception de
combineur ou diviseur de puissance avec une fonction de filtrage intégrée ont pour point

commun [’utilisation de lignes de transmission électromagnétiques ou des guides d’ondes
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comme €léments de base. Cependant les longueurs €lectriques mises en jeu par ces éléments
se traduisent par des dimensions physiques pouvant aller jusqu’a I’ordre de plusieurs cm en
basse fréquence. Ce large encombrement a pour conséquence de limiter le déploiement a
grande échelle de ces types de combineurs/diviseurs de puissance avec fonction de filtrage

dans les architectures des appareils portatifs.

Ayant une vitesse de propagation qui est en moyenne 10° fois plus faible que celles des
ondes €lectromagnétiques, les ondes acoustiques peuvent a 'inverse étre employées pour
apporter une solution efficace a cette problématique de miniaturisation. Les ondes acoustiques
présentent en effet des longueurs d’onde bien plus courtes (de I'ordre du um a basse
fréquence) que les longueurs ¢lectriques, offrant ainsi la possibilité d’une miniaturisation

poussée des combineurs/diviseurs de puissance avec fonction de filtrage.

3.1.2  Les combineurs/diviseurs de puissance utilisant des éléments acoustiques

Bien que ce concept soit tres peu exploité dans la littérature, on répertorie tout de méme
quelques travaux publiés faisant état de structures de combineurs et/ou de diviseurs de

puissance avec fonction de filtrage et exploitant des éléments acoustiques.

La premiere structure de diviseur de signal RF a élément acoustique ayant une fonction de
filtrage a été introduite pour la premiere fois en 1985 par M. Hikita et al. Cette solution décrite
dans le brevet japonais JP 60160719 [32], propose la réalisation d’un diviseur de puissance en
utilisant des filtres a transducteurs imbriqués exploitant les ondes acoustiques de surface
(SAW). Les filtres composés d’une série de transducteurs IDTs, sont dispos€s symétriquement
sur deux chemins acoustiques distincts selon un arrangement qui permet de relier I’entrée des

deux filtres pour former le port d’entrée du diviseur tandis que le port de sortie de chaque filtre
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est associ€ a un port de sortie du diviseur. Selon cette configuration, le principe de
fonctionnement est tel qu’un signal électrique appliqué au port d’entée, se trouve divisé dans
les deux voies puis converti en onde acoustique de surface par les IDTs connectés au port
d’entrée de chaque filtre. Par la suite, les ondes acoustiques ainsi générées dans chaque voie se
propagent jusqu’aux [DTs connectés aux ports de sortie ou elles sont reconverties en signal
€lectrique. La symétrie de la structure permet de garantir une transmission de puissance €égale
au niveau des deux sorties. Les résultats de modé€lisation publi€s démontrent effectivement
que la structure proposée présente les fonctionnalités de division de signal RF tout en ayant les
caractéristiques d’un filtre SAW. Cependant, la configuration adoptée n’assure pas
spécifiquement une isolation entre les ports de sortie puisqu’un signal recu par exemple par le
premier port de sortie de la voie acoustique supé€rieur, est retransmis au second port de sortie
situé sur le chemin acoustique inférieur via le port d’entrée qui est commun aux deux filtres.

Cette absence d’isolation limite |’utilisation d’une telle structure en tant que combineur.

Apres cette premiere solution brevetée au Japon, il a fallu ensuite attendre jusque vers la
fin des années 2000 pour voir apparaitre une seconde solution d’intégration de
combineur/diviseur de puissance utilisant des éléments a ondes SAW. Les travaux présentés
en [33] portent en effet sur 'utilisation d’un filtre SAW a transducteurs unidirectionnels
multiphases (MUDT) pour remplir la fonction de combinaison et de division de signal RF. La
structure du filtre employé comme combineur/diviseur de puissance consiste en deux
transducteurs unidirectionnels (UDT) a 4 phases positionnés de part et d’autre d’un IDT
bidirectionnel connecté¢ a un port de sortie. L’excitation des UDT multiphases entraine la
génération de deux SAW se propageant dans une seule direction vers I'IDT central ou elles

s'additionnent. L'onde acoustique résultante est ensuite convertie en signal €lectrique par ce
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méme IDT connecté au port de sortie, permettant ainsi de réaliser la fonction de combinaison
de puissance. Inversement un signal RF appliqué a I'IDT bidirectionnel est divisé en deux et
recueilli au niveau des ports connectés a chaque UDT multiphase a la suite d'une transduction
acousto-€lectrique. Les résultats de simulation publiés confirment que les performances du
filire SAW proposé par l'auteur sont €quivalentes a celle d'un coupleur hybride en quadrature.
Avec une structure dimensionnée pour opérer a la fréquence centrale de 888 MHz en
considérant un substrat de type 128°Y-X LiNbQOs, les pertes d'insertion relevés sont aux
alentours de 3,5 dB et l'isolation entre les ports d'entrée est supérieure a 20 dB. La principale
limitation de ce type de combineur/diviseur de puissance réside dans le fait son
fonctionnement requiert ’emploie de 4 différents signaux pour exciter les UDTs a 4 phases,

chaque signal ayant un déphasage de 90° par rapport a I’autre.

A Pinstar des solutions présentées ci-dessus, notre objectif est d'utiliser les ondes acoustiques
comme candidat idéal a la miniaturisation des PC tout en leur conférant la fonctionnalité d'un
filtre passe bande. Toutefois, notre approche différe de ce qui existe présentement par I'emploi
de filtre SAW LCRF comme é€lément de base pour l'implémentation de structures de

combinaison/division de signal RF.

3.2 Combineurs/diviseurs de puissance a 2 voies a base de filtres SAW LCRF

Cette section traite de I’étude et de la réalisation de combineurs/diviseurs de puissance a 2
voies d’acces exploitant la propagation d’ondes SAW et implémentés a partir de filtres SAW-
LCRF. Ce travail est motivé par le besoin de trouver une solution efficace de miniaturisation
des structures de combinaison et division de signal RF afin de faciliter leur intégration dans
architectures de communication sans fils et mobiles. En plus de présenter une fonction de

filtrage, les performances recherchées pour un tel dispositif et auxquelles on tentera de se
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rapprocher sont : des pertes de transmission minimales, une bonne isolation entre les différents
ports d’entrée, un €quilibre des amplitudes et phases entre les différentes branches, ainsi

qu’une adaptation des ports.

Nous exposerons donc dans la premiere partie, les principes sur lesquels repose le
fonctionnement du combineur/diviseur SAW-LCRF ainsi que la topologie adoptée pour une
combinaison/division a 2 voies. La deuxieme partie traite de la conception et de ’analyse de
ces combineurs/diviseurs a partir de la méthode des matrices de transmission. Enfin de compte
les résultats de simulations présent€s a la troisieme partie permettent de valider le concept

pour des applications opérant a basse fréquence.

3.2.1 Structures et principe de fonctionnement de combineurs/diviseurs SAW-LCRF

Le principe de fonctionnement des combineurs/diviseurs de puissance que nous proposons
s’appuie sur le principe de combinaison et division de signal RF par formation d’interférences
acoustiques constructives et destructives. En se basant sur cette méthode initialement brevetée
en 2012 et exposée en [34] - [35], une approche différente et nouvelle reposant sur le couplage
acoustique longitudinal d’ondes SAW est proposée dans cette €tude. Les structures adoptées
pour le combineur/diviseur de puissance sont en effet constituées de filtres SAW-LCRF
disposé€s parallelement sur plusieurs voies acoustiques et comprenant chacun un minimum de
trois transducteurs distincts et de deux réseaux périphériques de réflecteurs. Un schéma
détaillé de I’architecture d’un tel combineur/diviseur a deux voies est donné a la Figure 3.1.
Elle est constituée de deux voies acoustiques comprenant chacune une série de transducteurs
connectés respectivement au port d’entrée P,;, au port de sortie Py;, ainsi qu’au port flottant Py.
De cette maniere, d’un signal électrique appliqué au port d’entrée entraine au niveau des IDTs

connectés a ce méme port, la génération d’une onde acoustique qui se propage jusqu’aux IDTs
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de sortie ou elle est récupérée sous forme de signal électrique grace a ’effet piézoélectrique

inverse. Les IDTs reli€s au port flottant ont pour leur part, la fonction de transférer une partie

de I’onde acoustique se propageant sur [’une des voies, vers I’autre voie acoustique.
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Figure 3.1 : Représentation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF a 2 voies

Les réseaux de réflecteur terminant chaque voie acoustique permettent de confiner I’onde
dans la structure formant ainsi une cavité acoustique ou cohabitent plusieurs modes de
résonances qui peuvent étre couplés pour favoriser un transtert d’énergie entre les différents

ports du composant.

Du point de vue structurel, les IDTs connectés au port de sortie sont séparés des [DTs du
port d’entrée par une distance égale a g; = (2m + 1)A/4, tandis que ces mémes transducteurs
d’entrée sont €loignés des IDTs du port flottant par une distance égale a g, = (2n + 1)A/2.
Considérant que les variables m, n sont des nombres entiers, cet arrangement permet de

s’assurer que les ondes émises a partir de chaque port d’entrée se propagent jusqu’aux IDTs de
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sortie pour former des interférences constructives entrainant ainsi une combinaison du signal
électrique. A ’inverse, une isolation entre les deux ports d’entrée est obtenue en s’assurant
que les ondes émises a partir d’un signal appliqué au premier port d’entrée, arrivent
simultanément au niveau du second port d’entrée de maniere a former des interférences

destructives.

Le fonctionnement d’un tel combineur/diviseur de puissance exploitant la formation
d’interférences d’onde SAW apparait plus compréhensible lorsque 1’on analyse le parcours de
I’onde acoustique a travers la structure. Ainsi un signal appliqué au port d’entrée Pl génere
une onde acoustique qui se propage et arrive en quadrature de phase au port de sortie Ps par

les trois chemins que sont :

- Le chemin acoustique direct formé entre le port P1 et le port Ps ;

- Le chemin acoustique défini par le port P1 - le port Pf1 - le port P1 - le port Ps grace a
la réflexion de I’onde a I’extrémité de la voie acoustique ;

- Etenfin le chemin formé par le passage de I’onde sur les deux voies acoustiques : port

P1- port Pfl - port Pf2 - port P2 - port Ps ;

Par ailleurs, du fait de la symétrie de la structure, un signal émis au second port d’entrée
P2 va également arriver en quadrature au port de sortie suivant un chemin acoustique
similaire. Ces conditions de propagation permettent d’obtenir des interférences constructives
pour des ondes émises aux deux ports d’entrée et se propageant vers I’IDT connecté au port de
sortie Ps. Il en résulte ainsi une combinaison des signaux électriques au niveau de port de
sortie. Par contre, les ondes générées a un premier port d’entrée P1 vont arriver simultanément
en phase et en opposition de phase au niveau du second port d’entrée P2 selon les deux

chemins acoustiques suivants :
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- Le chemin acoustique passant par le port P1- le port Pf1 - le port Pf2 — le port P2
pour une arrivée en phase ;
- Etle chemin acoustique formé par le port P1 - le port Ps- le port P2 (apres

réflexion par R11) pour une arrivée en opposition de phase.

[1 se produit alors au niveau du second port d’entrée P2, des interférences destructives
entre les ondes ayant parcouru ces deux chemins différents, assurant ainsi une isolation
électrique entre les deux ports d’entrée. Finalement, la configuration ce dispositif & 3 trois
ports €lectriques décrits a la figure 4.1 est équivalente a une structure de filtre SAW LCRF

avec les propriétés d’un combineur/diviseur de puissance a 2 voies.

Apres avoir détaillé le mécanisme d’opération des structures de combineurs/diviseurs de
puissance a filtres SAW-LCREF, les paragraphes suivants présentent la conception et [’analyse

mathématique de ces composants.

3.2.2  Conception et analyse des combineurs/diviseur de puissance SAW LCRF

3.2.2.1 Spécifications des combineurs/diviseurs SAW LCRF

Les principales contraintes auxquelles doivent répondre les dispositifs étudiés sont focalisées
sur la double fonction de filtrage et combinaison/division de plusieurs signaux RF a partir de
filtres SAW LCRF, ainsi que sur la compacité. Dans un premier temps, aucune application
spécifique n’est visée si ce n’est de démontrer la validité du concept pour les architectures des
systemes sans fils et mobiles opérant a basse fréquence. Deux types de combineurs/diviseurs a
fonction de filtrage fonctionnant autour de 85 MHz ont été considérés : un combineur/diviseur
a 2 voies et un autre a 3 voies. Ces composants devront présenter a la fréquence centrale, des

pertes d’insertion inférieures a | dB excluant le ratio de division ainsi qu’une isolation
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supérieure a 10 dB entre les différents ports d’entrée. Le niveau de pertes en réflexion
admissible a la fréquence centrale est fixé a 15 dB pour des impédances d’entrée-sortie

spécifiées a 50 Q.

3.2.2.2 Considérations et dimensionnement

Les performances du combineur/diviseur de type SAW LCRF dépendent essentiellement
de deux facteurs a la fois, a savoir :

- le déphasage entre les ondes se propageant dans la structure de maniere a former

des interférences constructives et destructives ;

- etles caractéristiques des filtres SAW-LCRF individuels formant chaque voie
acoustique. Ces caractéristiques sont par exemple le nombre de pdles et de modes
de résonance ; le niveau de pertes d’insertion et de réflexion ; ainsi que la bande

passante relative.

Ces deux facteurs principaux sont intimement liés aux parametres des éléments structurels
du composant que sont le substrat, les réflecteurs, les IDTs et les différents espacements
appliqués dans chaque voie. Le dimensionnement initial du combineur/diviseur de puissance
consiste donc a définir dans un premier temps, la configuration géométrique permettant a la
fois de structurer la fonction de transfert d’un filtre passe bande et de combiner/diviser des
signaux RF avec une isolation entre les ports d’entrée. Dans un second temps, une
optimisation de la structure initiale permettra d’affiner la réponse fréquentielle du

combineur/diviseur de puissance de sorte a répondre aux spécifications imposées.

Les paragraphes qui suivent décrivent en détail les aspects relatifs aux €léments
structurels, qui sont pris en compte dans le dimensionnement du combineur/diviseur de

puissance.
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Considérations pour le substrat: La bande passante des combineurs/diviseurs proposés
dépend directement du coefficient de couplage électromécanique de I’onde Rayleigh sur le
substrat exploité. Comme pour les filtres SAW congus auparavant, le substrat de type niobate
de lithium YZ-LiNbO3 est considéré en particulier en raison de son coefficient de couplage
relativement élevé. Avec un coefficient de couplage extrait de I’ordre de 4,33 %, ce matériau
s’avere a lui-méme de remplir les objectifs en termes de bande passante (1 %) et de faibles
pertes. De plus, ce substrat permet d’améliorer la compacité de la structure dans la mesure ol
les IDTs et les réflecteurs ne requierent que de quelques dizaines d’électrodes pour remplir
avec efficacité leur fonction respective de transduction et de réflexion de I’onde. En
comparaison, un matériau comme le quartz (K? = 0.1%) requiert a I’inverse une centaine

d’¢électrodes pour remplir les fonctions identiques.

Le taux de métallisation pour les 1DTs et les réflecteurs est de 0,5 tandis que I’épaisseur de la
couche de métal est fixée a 100 nm au départ. Cette épaisseur correspond a un faible rapport
(h/}) de 0.025 %, ce qui permet de limiter les pertes résistives et les réflexions internes aux
IDTs. Les réflexions internes aux IDTs peuvent se traduire par une perturbation des conditions

de phase favorisant la formation des interférences constructives et destructives.

Pour un rapport (h/A) de 0.025 %, le coefficient de réflexion par électrode déduit des
précédentes mesures est de 1’ordre de 1.6 %. Cette valeur donne lieu & une bande d’arrét des
réflecteurs relativement large pour structurer la réponse du combineur/diviseur de maniere a

avoir la bande passante recherchée.

Considérations sur les réflecteurs : Les réseaux de réflecteurs placés aux extrémités de
chaque voie acoustique jouent le role de miroir permettant de réfléchir les ondes acoustiques

afin de les confiner a I’intérieur de la structure. Ceci permet de minimiser les pertes, mais
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aussi de former une cavité acoustique ou peuvent étre couplés plusieurs modes de résonance
pour structurer la fonction de transfert d’un filtre. Le couplage des modes de résonances
dépend entre autres des caractéristiques de la bande d’arrét des miroirs tels que sa tréquence
centrale de Bragg ou la réflectivité est maximale, la largeur de bande ainsi que le cintrage de

ce dernier.

En pratique, la période des réflecteurs est fixée de sorte que la fréquence de Bragg des
réflecteurs corresponde a la fréquence centrale spécifiée pour combineur/diviseur de
puissance. En outre, la largeur de la bande d’arrét est fixée par le coefficient de réflexion par
électrode du miroir tandis que le cintrage dépend a la fois de ce méme coefficient de réflexion
ainsi que du nombre d’électrodes constituant chaque réseau de réflecteurs. Le choix du
nombre d’électrodes par réflecteur est fait selon un compromis entre le niveau de réflexion
maximal pour minimiser les pertes, le cintrage de la bande d’arrét et le niveau d’isolation
requis entre les ports d’entrée. Un tres grand nombre d’électrodes par réflecteur se traduit par
une réflectivité proche de 100 % et un cintrage maximal de la bande d’arrét mais entraine d’un
autre coté une dégradation voire une perte totale de 1’isolation entre les ports d’entrée. En
effet, la formation des interférences destructives au niveau des IDTs connectés aux ports
d’entrée se fait en corrélation avec la quantité¢ d’énergie acoustique réfléchie a I’intérieur de la
structure et transportée d’une voie a l'autre. Le nombre d’électrodes par réflecteur choisi
comme point de départ doit étre compris entre 50 et 100 doigts afin d’avoir un bon compromis

en termes de performance.

Par ailleurs, les réflecteurs sont placés de maniere synchrone par rapport aux IDTs évitant
ainsi tout espacement entre ces €léments. Ceci permet premicrement de ne pas introduire un

retard supplémentaire des ondes acoustiques réfléchies a I’intérieur de la structure afin de
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respecter les conditions de phase permettant de former les interférences acoustiques requises.
En second lieu, ce placement permet de réduire les pertes de propagation relatives a la
diffusion de I’onde SAW dans le volume du matériau. En effet, lorsque la périodicité du
réseau de réflecteur est interrompue, ’effet de stockage de I’€nergie acoustique est réduit et

I’énergie se diffuse dans le volume du substrat.

Considérations sur les transducteurs : En outre de leur fonction de transduction du signal
€lectrique en €nergie acoustique et vice-versa, les IDTs présentent des caractéristiques qui
conditionnent la réponse du combineur/diviseur de puissance. Les parametres tels que la
fréquence de synchronisme des IDTs, leur nombre d’électrodes ainsi que leur ouverture,
influencent les performances du dispositif en termes de bande passante, de pertes d’insertion,

d’isolation entre les ports d’entrée et de niveau d’adaptation en impédance.

Pour un IDT dont la période des électrodes est €gale a celle des réflecteurs, la fréquence de
synchronisme des [DTs qui se traduit par un maximum de leur conductance, s’€tablit en entrée
ou en sortie de la bande d’arrét des réflecteurs. En raison de ce phénomene et du fait que les
réflecteurs soient placés de maniere synchrone par rapport aux IDTs, la période des IDTS
constituant le combineur/diviseur de puissance est choisie de sorte que leur fréquence de
synchronisme soit comprise dans la bande d’arrét des miroirs. En conséquence, la période des

IDTs est fixée a une valeur légérement inférieure a celle des réflecteurs, selon le rapport

Pr/Pidt = 1.01 avec P.et P;4; désignant respectivement la période des réflecteurs et celles des

IDTs.

Le nombre d’électrodes dans les IDTs ainsi que leur ouverture déterminent directement leur

impédance, de méme que les pertes associées a leur résistance €lectrique. Pour une impédance
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donnée, une augmentation du nombre d’électrodes va permettre de réduire a la fois I’ouverture
des IDTs ainsi que la résistance électrique. Pour le combineur/diviseur SAW étudié, le nombre
d’électrodes structurant les IDTs connectés aux ports d’entrée et de sortie ainsi que leur
ouverture sont choisis en fonction des impédances caractéristiques spécifiées (impédance
typique de 50€2 pour les applications RF). En considérant que tous les transducteurs du
dispositif conservent la méme ouverture, le nombre d’électrodes constituant les IDTs
connectés aux ports flottants est déterminé en fonction du niveau d’isolation maximale requis.
La longueur des IDTs flottants a en effet un impact direct sur ’amplitude et la phase de signal
acoustique transmise d’une voie a I’autre. Des IDTs flottants qui ont un nombre d’électrodes
sensiblement égal a la moitié de ceux des IDTs d’entrée sont nécessaires pour respecter les

conditions d’isolation entre les ports d’entrée du combineur/diviseur de puissance.

De maniere générale, le choix du nombre d’électrodes ainsi que I"ouverture de tous les IDTs
doit néanmoins tenir compte de certaines contraintes qui définissent les valeurs limites
acceptables pour ces deux parameétres. Par exemple un nombre minimum d’¢lectrodes s’avere
nécessaire pour avoir une efficacité de transduction maximale des IDTs. Ce minium dépend de
la nature du substrat piézoélectrique et peut se calculer pour une onde type de Rayleigh, a

partir de ’expression (3-1) :
Nosin =V 2. (3-1)

A I’inverse le nombre de maximal d’électrodes est limité par la largeur de la bande passante
souhaitée puisque cette derniére est inversement proportionnelle au nombre de paires

d’électrodes constituant les IDTs d’entrée et de sortie du dispositif.
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Les IDTs doivent présenter une ouverture minimale afin d’éviter les éventuels effets de
diffraction. Ce minium dépend de I’application visée et la valeur typique est généralement
fixée autour d’une quarantaine de longueur d’onde pour des structures de filtres SAW a
résonateurs couplés. Dans le cas actuel du combineur/diviseur de puissance ou plusieurs voies
acoustiques sont placées en paralleéle et connectées au méme port de sortie, I’ouverture des
IDTs peut étre réduite de moiti€, favorisant ainsi une réduction de la résistance électrique des
IDTs. Par conséquent, une ouverture typique de 20X est considérée pour le dimensionnement

des IDTs.

Considérations sur les gaps entre IDTs : les différents gaps g, et g, présents dans chaque
voie acoustique conditionnent directement le fonctionnement du combineur/diviseur de
puissance. Ces distances entre les différents IDTs établissent les conditions de phase
permettant aux ondes acoustiques se propageant dans la structure, de former des interférences
constructives pour se combiner et des interférences destructives assurant une isolation en
entrée. Ce principe d’opération du combineur/diviseur de puissance est respecté si seulement
les gaps sont choisis de sorte que g4 soit un multiple impair de M/4 et g,, un multiple impair de
M2. Ensomme g; = (2m + 1)A/4 et g, = (2n + 1)A/4, ou n et m sont des nombres entiers.
En pratique, g, et g, sont fixés a leur valeur minimale admissible afin d’avoir une large bande
passante puisque ces gaps jouent €galement le role de régions de couplage les filtres SAW-
LCRF formant chaque voie acoustique. En effet, les espacements g, et g, séparent les filtres
de chaque voie acoustique en différentes cavités pouvant €changer de |’énergie. La cavité
régie par la distance g, est principalement responsable de la transmission du signal des ports
d’entrée vers le port de sortie, tandis que la cavité associée a g, influence I’échange d’€nergie

entre les différents ports d’entrée respectifs.
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Dimensionnement initial : Au regard des aspects qui régissent le comportement du
combineur/diviseur de type SAW-LCRF, il en est déduit un premier dimensionnement
physique en se basant sur les différentes hypotheses ¢€tablies ci-dessus. Les éléments
structurels des filtres SAW-LCRF formant chaque voie acoustique sont présentés au tableau 3-
|. Ces parametres sont valables aussi bien pour un combineur/diviseur a 2 voies que pour une
structure de combinaison/division a 3 voies. Les sections suivantes décrivent [’analyse
mathématique ainsi que les résultats de simulation des combineurs/diviseurs congus selon ce

dimensionnement initial.

Tableau 3-1 : Eléments structurels constituant les filtres SAW-LCRF formant
chaque voie acoustique du combineur/diviseur de puissance

Parametres géométriques des filtres SAW-LCREF par voie
acoustique

Période des IDTs A=39.7 um
Pénode des réflecteurs A= 1,01. A
Nb. Electrodes dans les IDTs a | port d’entrée 81
Nb. Electrodes dans les IDTs a 1 port de sortie 8l
Nb. Electrodes dans les IDTs a | port flottant 31
Nb. Electrodes par réseau de réflecteurs 75
Ouverture acoustique W 20X
Epaisseur de métal (h/}) 0,0025 %
Espacements g1 =A/4detg, =A/2
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3.2.3  Analyse du combineurs/diviseur de puissance SAW LCRF & deux voies

L’analyse mathématique du combineur/diviseur de puissance a 2 voies est effectuée par la
méthode des matrices de transmission en considérant le schéma bloc de la figure 3-1 ou les
¢léments structurels sont représent€s par leur matrice de transmission. Dans la figure 3-2 les
matrices Tpi (aveci = 1,2) sont associées aux IDTs connectés respectivement aux ports
d’entrée P1 et P2 tandis que Tsi (i = 1,2) désigne pour chaque voie acoustique, la matrice de
transmission de I'[DT connecté au port de sortie. L’espacement entre les IDTs positionnés
dans chaque voie acoustique est représenté la matrice Dij d’une zone de propagation libre.
D;; est une matrice 2 x 2 ou ’indice correspond au numéro de voie acoustique et I’indice j
représente le numéro du port acoustique correspondant. Les réseaux de réflecteurs placés de

part et d’autre sont également décrits par des matrices de transmission 2 x 2 noté R,; et Rp;.

Comme pour les filtres SAW LCRF, le combineur/diviseur de puissance peut étre
caractérisé a travers sa matrice de Y a partir de laquelle sera ensuite dérivée la matrice de

parametres S.

Vi
Il‘[
Ufo Uiy
[Rlay [ [Plas | [(T1s1 | [P | [Tlpa | [Pliz | [Tlf1 [[D]g1 | [R]sa
Ul_O 4 H U1_9
Uy Ure I vy Ul Us Uis U Uis
v, l v,
Uds * U
[Rlaz | [Plaz | [Tlsz | [Plax | [Tlp2 | [Pl2z | [Tz | [D]s2 | [Rls2
U'Z_O : i . : * ! ! ' 1 U2_9
Uy Uz I Uy Upy I Ups  Udg Upy  Uag
v,

Figure 3-2 : Schéma bloc en matrice de transmission du combineur/diviseur SAW-LCRF



3.2.3.1 Calcul des admittances électriques

A Dimage de tout circuit & trois ports passif et réciproque, I’admittance électrique du

combineur s’écrit Y = ou les coefficients yij sont donnés par les relations suivantes.

Vi

Y,, =2 (3-2)
I1 V2=V3=0
Yy =2 (3-3)
f2ly, =v3=0
v,
V)0 =Y, = N - (3-4)
1=V3=
Vo=V =3 (3-5)
1=V2=
Y33 = = (3-6)
I3ly, =v,=0

De plus, comme la structure du composant est parfaitement symétrique, nous avons
également: Y13 =VY23 et Y11 = Y22, ce qui réduit la relation & |’identification de 4
paramétres que sont Y11, Y21, Y31let Y33. Ces 4 parametres suffisent a définir les
caractéristiques du combineur/diviseur de puissance. Les paragraphes ci-apres détaillent le

calcul de ces différents parametres.

Calcul de Y11 et de Y22 :

En considérant le schéma bloc de la figure, le courant au niveau du port P2 s’€crit selon les

relations récursives suivantes;

Uls
I = [tz1 t3z]py [ —] + [t33]p1 V4 (3-7)
Uis
Ufs] _ Uts )
[U{s] =[Pl [U{G] (-8)
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b I e e el R
0] = 011 1 [ 2] 50
07| = 01salR1ee )] G

En remplacgant [ ] dans la relation (3-7) par les expressions définies en (3-8), (3-9) et

Uss
(3-10), le courant peut €tre récrit sous la forme :
t11 12 Uy t13 Uy
I = [t31 t32]p1[D]1y [fz1 fzz]fl [R]p1 [U{g} + [t31  t3z]p1[D]12 [t23]f Ve[Rlg1 g, + [t33]p1 V4

(3-12)

En considérant les courants au niveau des IDTs connectés au port flottant, nous pouvons

écrire :

U+

Ly =[ts1 taalp |, Y|+ [ta3]faVp (3-13)
Us7
Uy

Ly = [tar tazlpo |2 | + [taslf2Vr (3-14)
Uz

11f+12f:0 (3-15)

A partir de I’expression (3-14), (3-10) et (3-11) la tension Vepeut €tre déduite selon

I’expression;

. Ul Uz
Ve = s ([t31 t32]f1[D1g1[R] 51 [Ul ] + [t31 t32]f2[D]p2[R]e, [UZT;D
(3-16)
Ou bien
Vr = [Va] [U”] [V] [Ugg] (3-17)
f a U19 U29
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En remplagant V; par son expression dans la relation (3-11), le courant /; peut s’€crire

sous la forme :

+
Ut

Ul—g] - (@] U2+9] — [M] [Ugg] + [t33]lpa Vi (3-18)

b= Ml [ Uz Uzg

t t
[M] = [mll m12] = [t31 t32]p1[D]12 t;i t;i]f [R]Bl (3-19)
1

G)=19n gl =ltar talnlha[2] [0 ) DlalRlsy 5-20)

[H] = [hll hlZ] = :

—m-[tu t3z]p1[t31 t32]2[D]g2[R]p2 (3-21)

Suivant les conditions limites U;q = 0 et U,9 = 0 et connaissant les coefficients des matrices
[M], [G] et [H], nous pouvons récrire /; soit :
Iy = (my1 — g11) Uis + [ts3lp1 Vi — i1 Uds (3-22)

Sachant que I, dépend de Ujy et Uy, on cherche maintenant a exprimer ces derniers en

+ +
fonction de V;. Pour ce faire on peut écrire I’expression de [Zl_o] en fonction de [gl_g] et de
10 19
Uhl. . L , . U,
~” | & partir les relations récursives. Nous obtenons donc pour I’expression de |, | :
Uzg UlO
U - U Uz
O = ([EallEs] = [EQJED | ;2] = [Eal[Er] | 2] + [EalVa (3-23)
Uo Urg Uzs
Avec
t t t
[Eal = [Rla[D1ar [ 2] 101 |] D) (3-24)
21 2247141 23 p1
[t t2
B =] 2] [Dles[Rla (3-25)
21 lazlgy



[K,1 = |

75

1 t13
= t t .
[EC] [t33]f1+[533]f2 t23]f1 [ * 32]f2[D]BZ[R]BZ o 26)
t t t
[Eql = [Rlas[DLar [ 2] (01 |[2] (3-27)
21 224rs1 23 pl
. o Ul o
La relation (3-23) définissant U= peut encore s’écrire sous la forme :
10
Ut Uy, U,
S R AR A b R T3 ] EA AT EE)
10 19 29

Avec

[Fo] = [EQ[Eb] , [Fy] = [EQ)EC] et [F] = [Eq][E/]

En appliquant les conditions limites et a la suite de quelques manipulations, nous obtenons

I’équation suivante :
(Fa11 — Fbll)U1+9 - Fc11U2+9 + E411V1 =0 (3-29)

Avec les expressions (3-22) et (3-29), nous disposons maintenant de deux équations a 3
inconnues. A partir de la I’idée est de mettre en place une troisieme €quation mettant en
relation Ujy et Uy, de maniére a pouvoir dériver a la suite ’expression de [; uniquement en

fonction de V;. Pour ce faire nous avons :

-l o

Avec

Kr11 Krlz] tin b2 ti13 ti1 ti2
= [RlaD D D D52 [R15,(3-31
Koy Koo [Rla2[D]az tyy ] [D]2: t23]p2[ l22 tyy ] [D]52[R]5,(3-31)

tazlys, ta2lp,

R =[] = RealRlaal0l [ 2] 00 [ (2

ty3
, D 3-32
A2 t21 t22 _ 21 t21 t22 [ ]22 [t23] ( )

p2 f2
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A partir des équations (3-30) et (3-17), et de la condition aux limites U, = 0, nous

obtenons les relations suivantes ;

R V,
U;g - _ r11Va11 U+9 (3-33)
Kri1tVp11Rrnn

Disposant maintenant des expressions (3-22), (3-29) et (3-33), ’admittance Y34 qui est égale a

Y>,, peut maintenir enfin étre déduit soit :

Vi Eqi1 Hi1Rr11Va11
Yi{= — =133 — (my, — )+ (3-34)
11 33 FeriRriiV . 11 ~ Y911

I _ c118r11vall K +V R..

1 (Fa11 Fb11)+Kr11+Vb11Rr11 ri1tVp11r11

Au regard de la longueur du développement mathématique pour calculer un seul coefficient de
I’admittance, nous nous contenterons dans la suite d’exposer les expressions du couple

Y 12/Y 12, du couple Y13/Y23 et enfin Y33.

Expressions de Y12 et de Y21 :

Or11*R V, + UrxV R «V,
Y21 — le = Paraml * [UT * Vall _ ( ri1*fr11*Va11 *Vh11*Rrin* au)]

Param?2

(3-35)

t
Ur = [t31 t32]P2 Dy, t13] (3-36)

23 f2

Or = [t ¢ D t11 t12

r = [t31 t32]p; Dy ¢ ¢ Dg; [R]p2 (3-37)
21 la2ly,
Fe11*Ry11#V, -1
Paraml = Edll' [_Fall + Fbll - (Kr;i-f-erlll*::lll)] (3‘38)
Param?2 = Kyy; + (Rr11Vp11) (3-39)
Expressions de Y13 et de Y31 :
Yo = Yis = 21 + [Xp11 + Woi1Vars + ByiaVars — R’“V“““:;::Z’r ifﬁ;j’gmvb“)] Paraml

( 3-40)
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t t t t
b=l taladn [ 2] Dol o] D (Rles G40
1

tar 22l t21 22
t t t
W, =[t31 3259 D1y [ti t;ﬂ D1, [t;]f (3-42)
p1 1
t
Zr = [t31 t32]51D11 [t13] (3-43)
23 pl
t t t t
Ar = [tz1  t32]5,D5q [t; t;;] , Dy, [t; t;z]fz Dga[Rls2 (3-44)
p
t t t t
Br =[t31 l32]52D7 [t“ tlz] Dotz t32]52Dz [t“ tlz] Dy (3-45)
21 L2zl 21 22l
Expressions de Y33
Ya3 = Yo' + V33" (3-46)
, [Hb] * Vi1 * (Ie1q + Ip1q * * Param3)
V33" = [(Ha11 + Hp11Va11)- Param3] — = at L + [t33]s1
(Ia11 + 11 * Vp11)
(3-47)

l11 + Ip11 * Vgq * Param3

Y33" = [ta3]s2(Lb Voyy Param3) — (Lgqqq + Lb * Vpyy) (In11 + Ip11 * Vip11)
a11 T p11 * V11

(3-48)

Le reste des paramétres définissant Y35 'et Y35', sont répertoriés en annexe. Une fois que tous
les coefficients de la matrice d’admittance sont calculés, nous pouvons en déduire les
parametres S du combineur/diviseur de puissance par simple conversion. Ceci a €t€ fait a

I’aide de Matlab qui dispose d’une fonction prédéfinie pour une telle opération.

3.2.4  Résultars simulation du combineurs/diviseur a 2 voies

Admittances : La représentation des admittances dérivées des expressions (x), (y) et (z) nous

permet d’illustrer le principe d’opération du combineur/diviseur a travers |’analyse des
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différents modes de résonance existant dans la structure. A la figure 4.3 sont exposés les

résultats de simulation des admittances électriques aux différents ports du composant,

représentées sous forme de conductance et de susceptance. Y11 & Y22 sont associées

respectivement aux ports d’entrée Pl et P2, tandis que Y33 correspond a I’admittance au port

de sortie P3. Les admittances Y31/Y32 matérialisent la transmission entre les ports d’entrée et

le port de sortie, tandis que le parametre Y21 permet de caractériser 1’échange d’énergie entre

les deux ports d’entrée.
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1 i g
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Figure 3.2 : Admittances €lectriques simulées du combineur/diviseur de puissance
SAW-LCRF a 2 voies.

A la lecture de la figure 3.3.a), on note que la bande d'arrét des réflecteurs, délimitée

par les fréquences 85,3 MHz et 86,5 MHz, inclus 4 modes de résonance qui sont désignés par

les indications M |, M2, M3 et M4 pour une meilleure compréhension.

1780 v iAdasenc
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Les deux premiers modes de résonance M1 et M2 se situant autour des fréquences 86,3 MHz
et 85,6 MHz, sont identifiés comme €tant respectivement un mode de résonance symétrique et
un mode de résonance antisymétrique. Ces deux résonances sont dues a la réflexion et le
confirment des ondes a I'intérieur de la cavité formée par les réflecteurs places a I'extrémité de
chaque voie acoustique. Le mode de résonance M| dépend du synchronisme des IDTs
connectés au port d'entrée et de sortie ainsi que du gap g2 alors que le placement du second

mode M2 est principalement contrdlé par le gap g1.

Un troisieme mode de résonance M3 identifi€ autour de 85,4 MHz correspond & un mode de
résonance antisymétrique dont [’amplitude et le positionnement dépendent a la fois des IDTs

d’entrée ainsi que des IDTs flottants.

Enfin, au centre de la bande d’arrét se positionne un quatrieme mode de résonance M4 a
distribution symétrique qui est introduit par la cavité acoustique supplémentaire formée par la
présence du gap g, et des IDTs connectés au port flottant. C’est a ce mode de résonance que
se forment les interférences destructives d’ondes SAW entrainant ainsi une isolation maximale
entre les ports d’entrée. Le placement du Mode 4 est contrdlé a travers le gap g, et le nombre

d’¢électrodes composant les IDTs flottants.

A Dextérieur de la bande d’arrét des réflecteurs, se localisent de part et d’autre deux
résonances supplémentaires que 1’on qualifie de résonances parasites puisqu’elles limitent le
niveau de suppression dans la bande de rejet. La résonance a gauche située autour de
85,2 MHz est inhérente a la fonction de réflexion des miroirs de réflecteurs qui est sous la
forme d’un sinus cardinal. Cette résonance peut €tre supprimée en employant des techniques
de modulation appliquées aux réseaux de réflecteurs, ce qui ne fait pas [’objet de notre étude.

La résonance située dans la bande de rejet supérieur aux alentours de 86,7 MHz correspond a
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la réponse transversale du combineur/diviseur de puissance. Cette derni¢re est causée par le
transfert direct de 'onde SAW (sans réflexion de la part des miroirs) entre les IDTs d’entrée et

de sortie.

La réponse fréquentielle du combineur/diviseur de puissance avec fonction de filtrage dépend
essentiellement de P’interaction entre ces différents modes de résonance existant dans la
structure. La figure 3.3.c) montre clairement que, dans chaque voie acoustique, la transmission
du signal d’un port d’entrée vers le port de sortie est gouvernée par le couplage entre les
modes de résonance M1 et M2. La bande passante du combineur/diviseur de puissance est
donc déterminée en fonction de la différence de fréquence entre ces deux résonances. A
’inverse, le transfert d’énergie entre les deux ports d’entrée P1 et P2 est assuré par le couplage
entre les modes de résonances M2 et M3 avec une isolation €lectrique due aux interférences
destructives se produisant a la fréquence résonance du mode M4. Ceci est mis n évidence par

les résultats présentés a la figure 3.3.d).

Parametres S : L’analyse des parameétres S obtenus a partir des résultats de simulation permet
de statuer sur la fonction de transfert du combineur/diviseur de puissance et de déterminer ses
performances en termes de transmission, d’isolation, de bande passante ainsi que du niveau
d’adaptation en impédance des ports électriques. Les résultats exposés a la figure 3.4.a)
démontrent clairement que les performances de dispositif étudié sont en accord avec celle d'un
combineur/diviseur de puissance 3 dB a 2 acces ayant une réponse typique d'un filtre passe
bande a 3 pdles et présentant une isolation entre les ports d’entrée. Les pertes d'insertion
relevées a la fréquence centrale sont de l'ordre de 3,45 dB en incluant les 3 dB inhérents a la

division du signal. On remarque également que |’isolation maximale entre les deux ports
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d’entrée se produit 4 un seul point autour de la fréquence de résonance avec un |S21|

maximum de |’ordre de -20 dB.

La figure 4.4.b) exposant les pertes en réflexion identifi€ées au niveau du port P3 démontre que
la sortie du combineur/diviseur de puissance est adaptée en impédance sur la toute la bande
passante avec un minimum de réflexion inférieur a -25 dB établi autour de la fréquence
centrale. A I’inverse, les entrées du combineur/diviseur ne sont adaptées en impédance

qu’autour de la fréquence centrale avec des coefficients [S11| & [S22| proches de -30 dB.
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Figure 3.3 : Réponse fréquentielle du combineur/diviseur de puissance de type SAW-LCRF a 2 voies. a)
Transmission & isolation. b) Niveau de réflexion. ¢) Phase en transmission. d)
Différence de phase et d’amplitude en transmission



Comme le montre par ailleurs les résultats de la figure 3.4.c), la transmission du port d'entrée
vers chaque port de sortie se fait avec un déphasage de 90° degré ce qui laisse assumer que le
dispositif se comporte comme combineur/diviseur de puissance hybride. En outre un signal
transmis d’un port d’entrée vers le port de sortie, conserve la méme amplitude et la méme
phase dans chaque voie acoustique du fait de la symétrie de la structure. Aucun déséquilibre
en phase et en amplitude n’est donc enregistré entre les coefficients de transmission S31 et

S32.

3.3 Combineurs/diviseurs de puissance a 3 voies a base de filtres SAW LCRF

3.3.1 Structure et principe de fonctionnement

Le mécanisme d’opération pour un combineur/diviseur SAW LCRF a 3 voies est bas€ sur
le principe qui gouverne le combineur/diviseur a 2 voies. Dans le cas présent, Ja structure de
combinaison et division de 3 signaux RF est établie en rajoutant simplement une troisieme
voie acoustique a la topologie du combineur/diviseur a 2 voies précédemment décrite. La
figure 3.5 décrit en détail le schéma représentatif du combineur/diviseur SAW-LCREF a 3 voies
comprenant 3 ports d’entrée et un port de sortie. La troisicme voie acoustique étant identique
aux voies acoustiques constituant le combineur/diviseur a 2 voies, celle-ci est composée d’un
IDT connecté a un troisi¢me port d’entrée, d’un IDT connecté au port de sortie commun, d’un
[DT connecté au port flottant commun ainsi que de deux réseaux de réflecteurs placés aux
extrémités. Selon cette configuration et suivant le méme principe que le combineur/diviseur a
2 voies, les signaux émis au niveau des IDTs connecté respectivement aux ports P1, P2 et P3,
génerent des ondes acoustiques qui se propagent pour arriver aux IDTs connectés au port de

sortie avec un déphasage de 90° peu importe le chemin acoustique parcouru. Ces ondes
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acoustiques arrivant en phase au niveau des IDTs de sortie, forment alors des interférences
constructives qui permettent ainsi de combiner les 3 signaux électriques d’entrée. Inversement,
un signal introduit au port de sortie Ps est divisé en trois composantes €gales au niveau des 3
ports d’entrée, lesquels sont isolés I'un par rapport a |'autre grace a la formation
d’interférences destructives. Dans ce cas, /3 du signal est recu a chaque sortie, soit un ratio de
division de 4,77 dB. Comme pour le combineur/diviseur a 2 voies, les conditions d’isolation
entre les différentes entrées sont remplies si seulement les espacements entre les 1DTs

constituant chaque voie acoustique sont choisis tel que g; = (Zn+ 1)A/4 et g, = (Z2m +

:
I

DA/2.

Pf3

—

PS

g1 g2
gt P T Pf1

=1 E

.
]
L L

Figure 3.4 : Représentation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF a 3 voies

g1 P27 PR

ports de la structure.
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3.4 Etude paramétrique de combineurs/diviseurs RF & base de filtres SAW LCRF

Dans I'optique d’une optimisation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF pour
une application précise, il est important de comprendre comment les €léments structurels que
sont les IDTs, les réflecteurs, et les gaps, impactent les performances du dispositif. A ce titre,
une étude paramétrique est menée afin d’évaluer I’influence de divers parametres associés a
ces €léments structurels sur la réponse fréquentielle du combineur/diviseur de. Les différents
paramétres identifiés sont le nombre d’électrodes par IDT, le nombre d’électrode constituant

les réflecteurs, ’espacement entre les IDTs, ainsi que le niveau de métallisation. L’étude
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paramétrique est men€e en considérant le combineur/diviseur a 2 voies, sachant que les

conclusions qui en découlent s’appliqueront €également au combineur/diviseur a 3 voies.

3.4.1 Etude de l'influence de | 'espacement entre les IDTs

Le fonctionnement du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF repose
essentiellement sur la formation d’interférences constructives et destructives d’ondes SAW
grace a un espacement adéquat entre les différents IDTs positionnées sur une méme voie
acoustique. Pour établir les conditions de déphasage favorables a la formation de ces
interférences constructives et destructives, les IDTs d’une méme acoustique sont espacés de
sorte que g; = (2n+ D)A/4 et g, = (2m + 1)A/2., ou met n sont des entiers. En d’autres
termes la distance g, sé€parant les IDTs d’entrée et ceux du port de sortie doit étre un multiple
impair k; de A/4 tandis que la distance g,entre les IDTs flottants et ceux du port d’entrée doit
étre un multiple impair k, de A/2. Cependant k; et k, ne peuvent pas prendre une valeur
impaire a I’infini au risque de dégrader le comportent du combineur /diviseur de puissance. En
effet, la présence d’un large gap peut se traduire par un faible couplage, voire une absence
totale de couplage entre les différents modes de résonance structurant la réponse du dispositif.
Par ailleurs, la bande passante d’un filtre SAW LCRF est en théorie contrélée en partie par
’espacement entre les IDTs d’entrée et de sortie, d’ou |'importance de choisir
convenablement les gaps g, et g, dans le cas du combineur/diviseur de type SAW-LCRF. Une
étude sur la variation des gaps g, et g,va donc permettre dans un premier temps de fixer les
valeurs acceptables de k; et k, garantissant une fonctionnalité du combineur/diviseur SAW-

LCRF.
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3.4.1.1 Variation du gap g,

La figure 3-7 illustre I'évolution des performances du combineur/diviseur de puissance de
type SAW-LCRF en fonction de la variation du gap g;. En incrémentant la distance g, par un

multiple impair de A/4, on remarque que seul le premier mode de résonance M| situé autour de

86,2 MHz est affecté.
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Figure 3-7: Réponse fréquentielle du combineur/diviseur en fonction de la variation du gap g, .
a) Conductance. b) Susceptance. ¢) Transmission. d) [solation

La fréquence de résonance de ce mode subit en effet un déplacement vers les hautes
fréquences, entrainant ainsi une augmentation respective des différences de fréquence Af; et

Af, qui sont définis comme étant :

- Afy : La différence de fréquence de résonance entre le premier mode de résonance M1 et

le second mode de résonance M2.
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- Af, : La différence de fréquence de résonance entre le premier mode M1 et le troisieme

mode de résonance M3.

Le transfert du signal électrique entre un port d'entrée et un port de sortie se faisant par
couplage entre les modes M1 et M2, l'augmentation de Af; se traduit par un léger
€largissement de la bande passante en transmission au détriment des pertes d'insertions
relevées a la fréquence centrale. Ce phénomene est appréciable a travers la Figure 3-8 ol sont
représentées |’évolution de la différence de fréquence 4f; et celle de la bande passante | dB
en fonction de la variation du gap g, puis le niveau de pertes d’insertions relevé a la
tréquence centrale pour les différentes valeurs de g;. On note effectivement que la bande
passante | dB du dispositif change tres peu en avec I’extension du gap g, tandis que les pertes

sont minimales pour distance g; = A/4, soit un multiple impair k; = 1.

Par ailleurs, la variation de g,, affecte aussi I'isolation du combineur/diviseur de puissance

suivant la différence de fréquence de résonance Af, entre le mode M1 et le mode M3. Au fur
et a mesure que 4 f, augmente avec I’élargissement de g,, I'isolation a la fréquence centrale du

dispositif est réduite comme [’illustre la figure 3-7-d).

Le fait d'augmenter le gap g, entraine en effet un éloignement de la résonance du premier
mode de résonance M1 par rapport au troisieme mode de résonance M3, provoquant ainsi une
atténuation du couplage entre ces deux modes. On en déduit que la condition g; = 4/4 est
celle qui permet d’avoir une isolation optimale entre les ports d’entrée du combineur/diviseur

de puissance de type SAW-LCREF.
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Figure 3-8 : Evolution de la bande passante et bande passante relative en fonction du gap g,

Au regard de I’'impact que peut avoir le gap g, sur la bande passante en transmission, le
niveau de pertes d’insertion ainsi que |’isolation des ports d’entrée, le meilleur compromis en
termes de performances est obtenu lorsque g, est maintenue a une valeur égale a A/4. Cette
distance constitue 1’espacement minimal par laquelle les IDTs aux ports d’entrée doivent étre
séparés des IDTs connectés au port de sortir afin de respecter les conditions de déphasage pour

la formation d'interférences constructives et destructives.

3.4.1.2 Variation du gap g

L’effet de la variation du gap g, sur les caractéristiques du combineur/diviseur de
puissance de type SAW-LCRF est évalué a travers la figure 3-9. Les résultats de simulation
révelent que le gap g, a un plus grand impact sur la réponse fréquentielle du composant en
comparaison avec I’effet induit par un changement au niveau du gap g;. Il est clair que le gap
g1 détermine en grande partie I’amplitude et le positionnement du second mode de résonance
M2. Cet effet est visible sur I’admittance aux ports d’entrées du combineur du

combineur/diviseur de puissance représentée a la figure 3-9-c) et a la figure 3-9-d) ol nous
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notons un déplacement significatif de la fréquence de la seconde résonance du mode M2 vers

le premier mode de résonance M 1.
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Figure 3-9 : Réponse fréquentielle du combineur/diviseur en fonction de la variation du gap g,
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Comme le prouvent les résultats de la figure 3-9-a) ce décalage de la résonance du mode
M1 a pour conséquence un resserrement de la bande passante en transmission, qui est due a
une réduction de la différence de fréquence de résonance Af; entre le mode M1 et le mode
M2. Afin de confirmer ce postulat, la bande passante | dB ainsi que la différence de fréquence
de résonance Af; sont calculées en fonction de la variation du gap g2 puis exposées a la
figure 3-10. On note qu’une bande passante maximale est obtenue lorsque le gap g, est

minimal et est égale a A/2.
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Figure 3-11 : Evolution de I’isolation en fonction de la variation du gap g,

En considérant ensuite les résultats affichés a la figure 3-11, nous remarquons que le gap
g, joue un role significatif sur le niveau d’isolation entre les ports d’entrée du
combineur/diviseur de puissance de type SAW-LCRF. Une modification de la distance g, se
traduit en fait par un déplacement et une atténuation du mode de résonance M4 a laquelle se
produit I’isolation. Un gap g2 treés large induit une disparition du mode de résonance M4 et par
conséquent une absence totale d’isolation entre les ports d’entrée. L’influence du gap sur

’amplitude et le placement du mode de résonance M4 est plus quantifiable en observant la
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figure 3-9-d) ot une vue agrandie autour de la résonance du mode M4 montre qu’au fur et a
mesure que g, est élargi, le mode M4 se décale vers la droite jusqu’a disparaitre

complétement a une valeur de g, supérieure a 151/2.

3.4.2  Etude de I'influence des transducteurs IDTs

Le dimensionnement optimal du combineur/diviseur de puissance de type SAW-LCRF
requiert un choix judicieux du nombre de pairs d'électrodes constituant les différents IDTs de
la structure de facon a obtenir a la fois :

- Une adaptation en impédance des ports d'entrée et de sortie du composant afin de
minimiser les pertes en transmission;

- La largeur de bande passante souhaitée au regard des spécifications, grice a un
placement adéquat des modes de résonances structurant la fonction de transfert en

transmission;

- Et enfin une isolation maximale entre les ports d'entrée a la fréquence centrale

d’opération.

D'apres nos calculs ces conditions sont remplies si seulement les IDTs associés aux
différents ports sont dimensionnés selon les ratios Ny, /Ny = (0.85~1) et Np/Ni, =
(0.3~0.35) avec les parametres Ny, Nyy et Ny désignant respectivement les nombres
d'électrodes pour les IDTs au niveau des ports d'entrée, les IDTs li€s au port de sortie ainsi que
les IDTs connectés au port flottant. Cette hypothese sur le choix du nombre d'électrodes par
IDT est corrobor€e par les résultats présentés a la figure 3-8 et a la figure 3-9, qui décrivent
I’évolution des performances du combineur/diviseur de puissance en fonction des variations

respectives de Ny, puis de Ng.
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Figure 3-13 : Réponse fréquentielle du combineur/diviseur en fonction du rapport de
nombre d’électrodes entre Nf et Nin.

En fixant les valeurs pour Ny, et Ny selon les ratios €tablis, une variation du nombre
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d’électrodes N;;,, des IDTs d’entrée permet de constater que ce dernier détermine €galement la
largeur de la bande passante en transmission. Comme I’illustre la figure 3-10, un trés grand
nombre d’électrodes N;,, entraine un déplacement du second mode de résonance M2 vers le
premier mode de résonance M1, et par conséquent une réduction significative de la différence
de fréquence de résonance Af;. Inversement lorsque N;, est inférieur a un certain nombre, le
couplage entre ces deux modes est faible car I’énergie acoustique n’est pas assez confinée au
niveau des IDTs d’entrée et de sortie pour engendrer un mode de résonance M1. Dans le cas
présent, le nombre minimal pour Ny, doit étre supérieur a 51 d’électrodes. Par ailleurs, le
déplacement du troisieme mode de résonance M3 observée en outre sur les courbes de la

conductance, est a attribuer a la modification du nombre de pairs d’€lectrodes Ny des IDTs au

port flottant a chaque fois que N;, varie.
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Figure 3-1 : Fonction de transfert et susceptance du combineur/diviseur en fonction de
la variation de Nin sous la condition Nout = Nin et Nf = 0.3 Nin

La figure 3-11 présente les valeurs calculées de la bande passante 1 dB et de la résistance
d’adaptation en fonction de la variation du nombre de pairs d’électrodes formant les diftérents
IDTs. Ces valeurs ont été obtenues pour une ouverture fixe de 20A pour les IDTs et selon la
configuration Nyye = Ny et Ny = 0.3N;,. Etant donné que la plupart des systtmes de

télécommunications requierent une impédance caractéristique de 50 €, la configuration
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optimale du combineur/diviseur de puissance permettant d’avoir a la fois une adaptation en
impédance des ports d’entre et de sortie ainsi que la largeur de bande souhaitée lorsque

Pouverture est fixée a 204 est telle que : Ny, = 38,5~ 42,2; Ny = 33,5~ 42,5 et Ny =

11,5~ 13,5.
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Figure 3-2 : Evolution de la bande passante et de la résistance d’adaptation en fonction du
nombre d’électrodes Nin.

3.4.3  Etude de I'influence des réflecteurs

En pratique, les réseaux de réflecteurs utilisé€s dans la conception les filtres SAW
traditionnels, sont généralement dimensionnés de sorte a avoir une réflexion totale dans toute
la bande d'arrét avec un maximum établi a la fréquence de Bragg. De ce fait une centaine
d'électrodes est souvent nécessaire pour avoir une réflexion totale en utilisant des substrats a
haut coefficient de couplage électromécanique tel que le LiNbO; Dans le cas du
combineur/diviseur de puissance de type SAW-LCRF en revanche, le nombre d'électrodes
constituant chaque réflecteur est fixé pour avoir, non pas une totale réflexion dans toute la
bande d’arrét, mais seulement la réflexion d'une certaine quantit€é de l'onde acoustique de

maniere a assurer les conditions de formation des interférences destructives.
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Ceci est vérifié en examinant a la figure 3-12 I'évolution de la fonction d'isolation du
combineur/diviseur de puissance suivant la variation du nombre d'électrodes par réflecteur.
Les résultats montrent en effet qu'il existe un nombre d'électrodes optimal compris entre 50 et
65 €lectrodes pour lequel l'isolation est maximale autour de la fréquence centrale du
combineur/diviseur de puissance. Ce nombre optimal correspond a une réflectivité de I'ordre
de 40 a 50 % du miroir de Bragg. En d'autres termes les miroirs de réflecteurs doivent étre
dimensionnés de sorte qu'ils réfléchissent a l'intérieur de la structure une quantité¢ d’onde
acoustique plus ou moins €gale a la moiti€ de I’onde entrant dans les réflecteurs. En revanche,
lorsque la réflexion est totale grace a I'emploi d'un grand nombre d'électrodes par réflecteur,
I'isolation du combineur/diviseur de puissance se dégrade considérablement et le signal

appliqué au premier port d'entrée P| est totalement transmis au second port d'entrée P2.
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Figure 3-3 : Transmission et isolation du combineur en fonction du nombre de réflecteurs

Au niveau de la transmission du composant, l'augmentation du nombre d'électrodes par
réflecteur a l'avantage d'améliorer le niveau de pertes d'insertion ainsi que la bande de
transition de la fonction de transfert. Des pertes d'insertion de l'ordre de 3,2 dB et des bandes

de transition étroites sont obtenues au détriment de l'isolation lorsque la réflexion est
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maximale. La figure 3-13 permet de situer le nombre d'électrodes optimal suivant un

compromis entre la quantité de pertes tolérées et le niveau d'isolation requis.
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Figure 3-4 : Evolution des pertes d’insertion et de I’isolation en fonction du nombre
d’électrodes par réflecteur.

3.4.4 Etude de I'impact du niveau de métallisation

La métallisation des €lectrodes a un impact sur le comportement du combineur/diviseur de
puissance suivant deux parameétres que sont: le coefficient d’auto-couplage normalisé ki,
ainsi que le coefficient de couplage mutuel normalisé kj,. Au fur et & mesure que la
métallisation augmente via le paramétre (h/A), le coefficient d’auto-couplage ki, devient de
plus en plus €élevé, entrainant ainsi une réduction de la vitesse de I’onde acoustique sous les
€lectrodes et un décalage vers les basses fréquences de la bande d’opération. Dans une telle
situation la période des IDTs est modifiée en conséquence pour retrouver la fréquence
d’opération désirée.

D’un autre coté, une couche de métal plus épaisse entraine aussi une augmentation de la
valeur du coefficient de couplage mutuel ki, qui est intimement li€ a la largeur de la bande

d’arrét des miroirs de réflecteurs. Une valeur de k1, plus élevée se traduit par un élargissement
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de la bande d’arrét et par conséquent une bande passante en transmission plus large pour le

combineur/diviseur de puissance.
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Figure 3-5 : Evolution de la bande passante et du décalage en fréquence en fonction de
la métallisation.
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Figure 3-6 : Evolution des pertes d’insertion et de I’isolation en fonction de la métallisation.

La figure 3-15 et la figure 3-16 illustrent I’impact de la métallisation sur les performances

du combineur/diviseur de puissance de type SAW-LCRF en termes de fréquence d’opération,

de

bande passante | dB, de pertes d’insertion et de niveau d’isolation. Un niveau de

métallisation compris entre 0,03 % et | % permet de limiter les pertes en transmission a
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3,5dB (incluant les 3 dB de division) dans une bande passante de I'ordre de 830 MHz a

790 MHz tout en gardant un niveau d’isolation inférieur a -15 dB.

3.5 Optimisation des combineurs/diviseurs de puissance SAW-LCRF pour les

applications WCDMA

L’investigation sur le mécanisme d’opération du combineur/diviseur de puissance de type
SAW-LCRF a mis en lumiére les différents parametres géométriques permettant de structurer
sa réponse fréquentielle. Avec une dizaine de parametres de conception, le dimensionnement
du combineur/diviseur SAW-LCRF pour une application donnée peut étre formulé comme un
probléme d’optimisation globale ou I’objectif est de trouver une configuration réalisable
permettant d’obtenir des performances électriques en adéquation avec les spécifications. Nous
présentons dans cette partie, I’optimisation du combineur/diviseur de puissance a deux voies

avec comme exemple d’application le standard WCDMA.

3.5.1  Spécifications pour le standard WCDMA

Le WCDMA est la technologie associée aux normes de troisitme génération tels que
PUMTS. Incorporant une fonction supplémentaire de filtrage, le combineur/diviseur SAW
LCRF sera optimisé pour répondre aux mémes spécifications qu’un filtre de réception
appliqué au standard WCDMA, notamment en termes de fréquence d’opération et de pertes
d’insertion. Une bande passante de I’ordre de | % est spécifiée pour le combineur/diviseur de
puissance congus sur un substrat de type YZ LiNbO; Les spécifications du combineur/diviseur

de puissance pour le standard WCDMA sont rappelés au tableau 3.2.
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Tableau 3-2 : Spécifications pour le combineur/diviseur de puissance pour les
applications WCDMA

Fréquence centrale 2,14 GHz
Pertes d’insertion -4 dB
Pertes en réflexion -15dB
Bande passante relative >1%
Réjection hors bande 20 dB

3.5.2 Méthodologie d’optimisation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF

Il existe plusieurs méthodes numériques appliquées a 1’optimisation de dispositifs SAW
qui ont €té publiées dans la littérature et parmi lesquelles on peut citer: les méthodes
stochastiques d’optimisation globale basée sur les algorithmes €volutionnistes [36] [37], la
méthode du gradient ou encore les méthodes d’optimisation multi-objective [38]. Dans le cas
présent, ’optimisation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF est effectuée en
considérant la méthode d’optimisation globale que nous avons implémentée a |’aide de la
boite a outils « Global Optimization Toolbox™ » disponible dans le logiciel Matlab. Le
principe consiste a rechercher des solutions globales permettant de minimiser une fonction
objective définissant les performances a atteindre par le combineur/diviseur de puissance. La
recherche de ces solutions satisfaisant la fonction objective est effectuée a I’aide de différentes
fonctions prédéfinies et intégrées dans la boite a outils. Parmi les fonctions disponibles dans
cette boite a outils, notre choix s’est porté¢ sur la fonction «fminsearch » qui permet de
minimiser une fonction multivariable par la méthode d’optimisation sans dérivée. Une fois le
type de fonction de minimisation choisi, le probleme d’optimisation est ensuite formulé dans

I’outil de calcul en définissant les variables de conception, les critéres d’évaluation ainsi que la
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fonction objective. Les paragraphes ci-apres décrivent les différentes étapes de la procédure

d’optimisation des combineurs/diviseurs de puissance.

e Définition des variables de conception

Les variables de conception de conception correspondent aux différents parametres
permettant de structurer la réponse fréquentielle du combineur/diviseur de puissance et qui
sont au nombre de 9, désignent respectivement: la période des IDTs, la période des
réflecteurs, le nombre de pairs d’électrodes N;,, le nombre de paires d’électrodes N,,;, le

nombre de pairs d’€lectrodes Ny, I’espacement gy, I’espacement g, et enfin le niveau de

métallisation (h/1). Ces variables sont regroupées sous un vecteur X défini tel que :

X = (xq,X2, 0, Xg)
Afin de limiter I'espace de recherche de solutions, chaque variable x; est bornée par une

valeur limite minimale X;j et une valeur limite maximale Z SOIt :
x < xj < x_]-, j=12,....9

o Définition des criteres d’évaluation

Ces critéres correspondent aux caractéristiques €lectriques définissant les performances du
combineur/diviseur de puissance a savoir : la transmission d’un port d’entrée vers le port de
sortie, le niveau d’isolation entre les ports d’entrée, ainsi que les pertes en réflexion au niveau
de chaque port électrique. Ces criteres de performances dépendent a la fois de la fréquence et
des différentes variables de conception. En considérant [, [;, [; comme étant criteres
d’évaluation de la transmission, I’isolation et la réflexion du combineur/diviseur SAW-LCRF

a deux voies, ces parametres de décision sont définis en fonction de la fréquence f et du

vecteur variable X tel que :
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I+ (X, f) = 20log10(|S13(X, )]
(X, f) = 20logyo(|S12(X, £)])
rRll()_(" f) = 2010910(|511(i'f)|)

Trss(X, f) = 20logso(|Sss (X, £)])

Pour parametre de décision est également une valeur limite maximale Uy (f) ainsi qu’une
valeur limite minimale L,(f), lesquelles permettent d’évaluer I’atteinte des performances

désirée selon les spécifications données.

o Définition de la fonction objective

Considérant tous les criteres de performances FT(i,f), 1“,()?,1‘) et FR(i,f) du
combineur/diviseur SAW-LCRF a deux voies, la fonction objective peut s’écrire selon

I’expression suivante [39] :

o _AK) AW LK) LK) )
f(X)  1Qps " Q51 " 1Qpsl  [Qpsl * |2

AR = > max{ (D) = (%), 0)
EQpp
f(X) = fz max({ (X, f) = Ur(), 0}
f€Qsp
LA =) max(R(E.f) - vi().0)
EQpp
f4()?) = zf: max{ FR11(i'f) - URll(f)rO}
EQpp
fS()?) = fz max{ FR33()?»f) - UR33(f);O}

f€Qpp
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Dans cette relation, {1pz désigne les points de fréquence appartenant a la bande passante tandis

que {sp correspond a la fréquence dans la bande de rejet.

e Formulation du probleme

Le but étant de minimiser la fonction objective définie par I’équation, le probleme peut
étre formulé comme suit :
min f(x)

sub.to

X =(x1,xy,....,%9) €EY

avec y définissant I’espace de recherche.

3.5.3  Résultats d’optimisation et discussion

En implémentant ces différentes relations mathématiques dans Matlab et en utilisant la
fonction « fminsearch » de I’outil d’optimisation globale, les paramétres géométriques
consignés au tableau 3-3, ont ét€ obtenues comme solution faisable par rapport aux contraintes
imposées. En utilisant ces parametres, la réponse fréquentielle du combineur/diviseur SAW-
LCRF a été ensuite par la méthode des méthodes de transmission et les résultats
correspondants sont présentés a la figure. La réponse fréquentielle du combineur/diviseur de
puissance a 2 voies est centrée autour de 2.1 GHz et présente des pertes d’insertion de 3,9 dB
dans la bande passante. La bande passante & 3 dB obtenue est de 31,5 MHz, soit une bande

passante relative de 1,5 %.



Tableau 3-3 : Parametres apres optimisation pour les applications WCDMA.

Longueur d’onde des [Dts A=1,595 um
Longueur d’onde des réflecteurs A= 1,605 um
Nb. Electrodes dans les IDTs a | port d’entrée 65
Nb. Electrodes dans les IDTs a 1 port de sortie 63
Nb. Electrodes dans les IDTs a I port flottant 27
Nb. Electrodes par réseau de réflecteurs 35
Ouverture acoustique W 40n
Epaisseur de métal (h/1) 3%
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Figure 3-7 : Résultats d’optimisation du combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF

pour les applications WCDMA
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Chapitre 4 - Fabrication et caractérisation de
combineurs/diviseurs de puissance a base

de filtres SAW-LCRF

Ce présent chapitre présente la fabrication et la caractérisation €lectrique de différents
types de combineurs/diviseurs de puissance SAW-LCRF opérant respectivement a des
fréquences aux alentours de 85 MHz puis de 2,1 GHz. Les dispositifs a haute fréquence qui
ont été fabriqués par nos soins dans les salles blanches du laboratoire de microfabrication
LME-GMC de I’Eole Polytechnique de Montréal, présente une résolution minimale de
I’ordre de 400 nm. A Dinverse la résolution minimale des structures opérant & basse
fréquence est de 10 um et ces composants ont été développés par les équipes du CEA-LETI

a Grenoble.

Apres une présentation générale de la méthode de fabrication par la lithographie
€lectronique, nous allons décrire dans un premier la fabrication des combineurs/diviseurs de
puissance opérant a haute fréquence avec une présentation en détail du procéd€ mis en
place pour I’écriture directe des structures, étant donné leur petite taille rendant plus que
difficile 1’étape de leur réalisation physique. Nous exposerons par la suite les résultats de
fabrication des combineurs/diviseur de puissance SAW-LCREF développés au CEA-LETI
suivant un procédé d’écriture direct similaire. Enfin, nous terminerons par les résultats de
mesures obtenus pour les différents combineurs/diviseurs congus au chapitre précédent en

considérant un substrat de type YZ-LiINbO3.
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4.1 Principes généraux de la lithographie électronique

La lithographie électronique consiste manicre générale a réaliser une empreinte du
motif souhaité sur un film de mati¢re sensible a un rayonnement d’un faisceau d’électrons.
Cette technique de fabrication permet d’atteindre des résolutions largement submicroniques
pouvant aller jusqu’a I’ordre de 10 a 20 nm. La limitation principale a I’obtention d’une
meilleure résolution est la diffusion des électrons dans la résine. Contrairement a la
lithographie optique conventionnelle, la lithographie €lectronique ne nécessite pas d’avoir
recours a un masque pour projeter I’image du motif sur la résine, puisque I’€criture se fait
directement sur la couche photosensible par le faisceau d’électrons qui joue le réle d’un
stylo. Sans entrer dans les détails d’une description structurelle, il est a noter que les
¢quipements de lithographie électronique s’apparentent fortement aux microscopes
€lectroniques a balayages (MEB) : il s’agit de produire un faisceau d’¢lectrons et de le
guider a la surface de I’échantillon. Un exemple d’équipement de lithographie électronique
est présenté a la figure 4-1. Cet équipement est celui que j’ai utilis€ dans les locaux du
laboratoire LMF-GMC, durant mes travaux de microfabrication que nous détaillerons par la
suite. Il est a noter que toutes les manipulations techniques inhérentes aux étapes de
microfabrication ainsi que la mise en place des différents procédés de fabrication détaillés

dans la section suivante ont €té entierement effectués par moi-méme.
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Figure 4-1 : Equipement de lithographie électronique de la marque Raith.
4.2 Fabrication de combineurs/diviseurs SAW-LCRF opérant a haute fréquence

Nous décrivons dans cette partie les différentes €tapes réalisées pour procéder a la
fabrication de dispositifs de combineurs/diviseurs SAW LCRF opérant a haute fréquence
sur un substrat de niobate de lithium Y-Z LiNbQOs. La résolution de structures visées étant
comprise entre 300 nm et 400 nm, [’écriture directe par la lithographie électronique
constitue la méthodologie d’implémentation la plus adéquate. Pour ce faire différents essais
ont €té effectu€s suivant deux de procédés de fabrication mis en place : un procédé a bi
couche avec résine de type PMMA (Poly-methyl-methacrylate) et un autre a bi couche avec
du PMMA et du copolymere EL9. Ces deux procéd€s consistent en un lift-off d’une couche
métallique, lequel se décompose en plusieurs étapes. Les motifs des structures a fabriquer

sont représentés a la figure 4-2.
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Structure V1 Structure V2

Figure 4-2 : Combineurs/diviseurs de puissance a fabriquer avec des
électrodes de 400 nm

4.2.1 Procédé de fabrication initial

Le premier aspect a considérer dans la mise en place du procédé de fabrication des
dispositifs SAW par la lithographie €lectronique est le choix du type de résine puisque
celle-ci détermine en partie la qualité des dispositifs obtenus apres fabrication. Dans le cas
présent notre choix de résine s’est porté sur la famille des résines positives de type PMMA
qui est communément utilisée pour la lithographie €lectronique. Il existe différentes
catégories de résine PMMA dont deux sont accessibles au laboratoire LMF-GMC: le
PMMA 950K A2 et le PMMA 495K A4. Ces résines de PMMA se différencient par leur
poids moléculaire, lequel donne une idée sur leur sensibilité et le niveau de contraste entre
les zones exposées et non exposées. Le PMMA 495K, qui est constitué de petites chaines
de monomeres, est par exemple plus sensible que le PMMA 950K. 1l requiert donc une

dose critique d’exposition relativement plus faible que dans le cas du PMMA 950K et
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présente en outre un profil de gravure plus prononc€. Au regard de cela, la résine PMMA
495K A4 a €t€ donc choisie en premier pour ces premiers essais. Par ailleurs [’ajout d’une
couche de résine a faible poids moléculaire par rapport a la couche supérieure de PMMA,
permet d’avoir un profil de gravure optimal pour enlever facilement toute la couche de
résine aprés métallisation. Pour ce faire une couche de copolymere EL9 sera €galement
considérée comme couche sacrificielle en plus du PMMA 495K A4. Apres le choix de la
résine, les principales étapes du procédé se déclinent en 6 grandes €tapes a savoir: la
préparation du substrat, le dépot de couches sacrificielles, le transfert de motifs par €criture
directe, le développement de la résine photosensible, le dépot de métal et 1I’élimination de la
résine pour ne garder que les motifs métallis€s. Ces différentes étapes ainsi que les

parametres de réalisation sont résumées dans le tableau 4-1 :

Tableau 4-1 : Procédé initial pour I’€criture directe par lithographie électronique

pa

Etape 1 :

Nettoyage du wafer dans un bain ultrasonique

- 5 minutes dans une solution d’acétone

- 5 minutes dans une solution d’[PA (Isopropy alcool)
- 5 minutes dans de I’eau dé-ionisée

- Déshydratation avec de 1’azote (N2) a haute pression

pa

Eta[!e 2: Résine Copolymere EL9

Dépot et cuisson de résine copolymére EL9

- Epaisseur visée : ~350 nm

- Spinning a 500 rpm (500 rpm/s) pendant 5s

- Spinning a 4000 rpm (2000 rpm/s) pendant 40s
- Cuisson sur plaque chauffante a 170 °C - 10mn




109

Etape 3:
Dépot et cuisson de la résine PMMA 495K A4
- Epaisseur visée : 150~160 nm
- Spinning @ 500 rpm (500 rpm/s) pendant 5s
- Spinning @ 4000 rpm (2000 rpm/s) - 40s
- Cuisson sur plaque chauffante a 170 °C -10 minutes

Résine PMMA 495K A4

Etage 4:
Ecriture directe et développement

- Ecriture en utilisant I’équipement Raith 150 EBL
avec ajustement des parametres d’€criture

Exposition

22222222

Etape 5:
Développement de la résine

- Immersion dans du MIBK/IPA [ :3 pendant 45s
- Ringage dans une solution d’IPA pendant 15 secondes
- Déshydratation avec de I’azote a haute pression

Aprés développement de la résine

rlvlwlvivivivivivl

Etape 6 : Dépot de métal

- Dépdt d’aluminium par évaporation e-beam

Dépot de métal

Al‘yﬂnium (Al)

Etape 7 : Lift-off

- Lift-off dans un bain ultrasonique d’acétone -
3 minutes
- Déshydratation avec de 1’azote a haute pression

Aprés lift-off
Al electrodes

B B R B Em@m
LiNbO3

4.2.2  Ecriture directe et résultats préliminaires

Afin de s’assurer d’avoir des structures adéquates

en termes de dimension, 1l est

nécessaire d’effectuer en premier lieu un test de dose sur de simples IDTs pour déterminer
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le niveau de dose requis qui permettra d’avoir non seulement des tranchées propres mais
aussi les largeurs de doigts visées. Pour ce faire, différents niveaux de dose ont été
considérés pour des IDTs de 400 nm de largeur de doigt a savoir des valeurs de dose qui
sont respectivement €gales a 50 wC/em?, 62.5uC/cm2, 75 uC/em?, 100 uC/em’. Les

parametres d’exposition utilisés durant [’étape d’écriture sont consignés au tableau 4-2.

Tableau 4-2 : Parametres d’€criture pour le procéd€ bi couche EL9/PMMA 495K A4

- Tension d’accélération : 10 KV
- Courant du faisceau d’électrons : 0.218nA
- Distance de travail : 10 mm

Parametres EBL - Ouverture : 30 um
- Zone d’¢€criture : 1000 um x 1000 um

Dose : de 50 uC/em? a 100 uC/em?’

Apres exposition et développement de la résine, les structures sont inspectées par
imagerie MEB afin d’évaluer la qualité d’exposition. En analysant les résultats obtenus qui
sont présentés a la figure 4-3, nous en avons déduit qu’une dose d’un peu moins de
65uC/cm2, permettait d’écrire correctement les IDTs de 400 nm. En revanche, pour une
dose égale a 75 pC/cm2, la régularité des doigts de 400 nm de largeur n’est plus assurée
tandis qu’une dose d’exposition supérieure ou égale a 100 pC/em?2 se traduit par des
€lectrodes ayant une largeur plus que doublée. Par ailleurs nous constatons également que
les IDTs de 400 nm présentent une non-uniformité avec beaucoup de rugosités au niveau
des flancs des électrodes. Ces effets peuvent étre réduits en choisissant une zone de travail
de taille moindre que 1000 um x 1000 um afin de réduire la taille des pixels et augmenter
ainsi le nombre de points a exposer. Finalement, une seconde tentative a €t€ effectuée avec
un choix d’une dose fixée a 60 uC/cm” ainsi qu’une zone de travail de 100 wm x 100 um
pour I’écriture des IDTs . La figure 4-4 montre le résultat final obtenu ou I’on peut voir que

les électrodes sont bien définies avec une largeur proche de t 400 nm (408 nm en réalité).
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Figure 4-3 : Image MEB des résultats de test de dose pour les IDTs de 400 nm

Raith [ e SN o

Figure 4-4 : Image MEB des résultats avec une dose de 6OuC/Cm2p0ur IDTs de 400 nm

A la suite de [’étude paramétrique sur la quantité de dose appropriée, le

combineur/diviseur de puissance au complet a été exposé avec les parametres d’écriture du
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tableau 4-2 ainsi qu’une dose de 60 uClem?’. Le temps d’exposition pour compléter
I’€criture d’une seule structure de combineur/diviseur de puissance est de 1 h 30 mn en

moyenne.

WD = 17.3 mm

20 um Mag= M2X WO = 17.3 mm
EHT = 10.00 kV Ha&‘ —

SE7 EXT = 10.00 kY

Raith 2% =i

Image MEB Structure V1 Image MEB Structure V2

Figure 4-5 : Combineurs/diviseurs de puissance réalisées sur I’empilement
EL9/PMMA 495 K A4

La figure 4-5 présente les images prises au MEB apres exposition et développement de
la résine. A la lecture des images, les IDTs et les réflecteurs ne peuvent étre distingués car
les régions définissant les électrodes ont subi une surexposition. Ceci peut résulter de trois

facteurs a savoir :

- Un temps d’exposition assez long pour favoriser I’accumulation des charges au
niveau du LiNbOs;, ce qui modifie ainsi la quantité de dose regue localement et donc
la largeur des zones ;

- La diffusion des électrons primaires générés grace a I’interaction des électrons avec
la matiere et qui engendre un €largissement de la zone exposée par rapport a celui
défini au préalable ;

- La rétrodiffusion des électrons primaires qui génere les effets de proximité lesquels
se traduisent par une augmentation de la dose réellement regue dans une zone si
celle est trés proche d’autres zones a exposer comme dans les cas des [DTs et des
réflecteurs.
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Une optimisation du procédé permet de limiter ces phénomenes perturbants.

4.2.3  Optimisation du procédé et résultats finaux

Afin de répondre aux différentes problématiques identifiées lors des essais d’écriture
sur une couche superposée de EL9/PMMA 495K, un second procéd€ est mis en place.
Celui va permettre de limiter der réduire I’accumulation des charges et de limiter les effets

de diffusion et de rétrodiffusion des électrons.

En premier lieu, sachant que les effets de proximités peuvent étre réduits en exposant a
moindre dose, nous limitons la dose d’exposition a 30 uC/cm’. Ensuite les phénoménes de
diffusion peuvent €tre anticip€s en réduisant au préalable le diametre du faisceau a travers
la tension d’accélération (HT) et de I’épaisseur de I’empilement de couche sacrificielle
(Er). L’équation 4-1 décrit la dépendance du diametre du faisceau en fonction de la tension

d’accélération et de I’épaisseur.

depr = 0.9 (51)1‘5 (4-1)

HT

En augmentant la tension d’accélération et en minimisant |’épaisseur de la couche de
résine on peut améliorer de maniere significative la résolution des doigts de 400 nm. Pour
ce faire, nous décidons de remplacer la résine de type PMMA 495K A4 par celle de type
PMMA 950K A2. A vitesse de spin €gale, le PMMA 950K A2 présente une épaisseur qui
est de moiti€ en comparaison avec la résine PMMA 495K A4, ce qui nous permet de
réduire |’épaisseur totale de notre empilement. Enfin 1’ajout d’une couche conductrice sur
I’empilement de couche sacrificielle, permet d’¢liminer I’accumulation des charges dans le

substrat. Une couche d’or d’une épaisseur de 6 nm a été choisie dans notre cas.
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Tableau 4-3 : parametres de déport d’une couche conductrice par évaporation E-beam

-

Etape 1 : - Spinning @ 4000 rpm (2000 rpm/s) pendant 40s
o . L. - Cuisson sur plaque chauffante a 170 °C pendant
Dépot et cuisson de la résine 10 mi
. minutes
copolymere EL9
. - Epaisseur visée : 80~90 nm
~ Etape2: - Spinning @ 500 rpm (500 rpm/s) pendant 5s
Dépot et cuisson de resine | _ Spinning @ 4000 rpm (2000 rpm/s) pendant 40s
PMMA 950K A2 - Cuisson sur plaque chauffante a 170°C pendant
10 minutes
- Epaisseur visée 6 nm
Etape 3 : - Densité du matériau : 19.3 g/cm3

Dépot de la couche d’or par
évaporation E-beam

- Z-ratio : 0.38

- Pression : 1.9x10-7 Torr
-Tension : 7.5 KV

- Courant : 231 mA

- Taux de déposition : 0.5 A/s

-

Etape 4 :
Ecriture e-beam

- Tension d’accélération : 30 KV

- Courant du faisceau d’électrons : 190 pA
- Distance de travail : 10 mm

- Ouverture : 10 um

- Zone d’écriture 100 um x 100 um

- Dose : de 30 uC/cm’

-

Etape S :
Gravure de la couche d’or

- Immersion dans une solution de KI + I2 pendant 2 mn
- Ringage dans de I’eau déionisée pendant 5 mn
- Déshydratation avec de 1’azote haute pression

p

Etape 6 :
Développement de la résine

- Immersion dans une solution de MIBK/IPA 1:3 pendant
45s

- Rincage dans une solution d’IPA pendant 15 secondes

- Déshydratation avec de I’azote haute pression

-

Etape 7 :
Dépot de la couche de la
couche d’aluminium par
évaporation e-beam

- Epaisseur visée 100 nm

- Densité du matériau : 2,7 g/cm3
- Z-ratio : 1,08

- Pression : 1,2x10-7 Torr

- Tension : 7,5 kV

- Courant : 165 mA

- Taux de déposition : 0,7 Als

.

Etape :
Lift-off

- Immersion dans un bain ultrasonique d’acétone (3 minutes)

- Déshydratation avec de I’azote haute pression
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Finalement le procédé de microfabrication initial a €t€ modifi€ pour remplacer la résine
PMMA 495K A4 par du PMMA 950K A2 puis en ajoutant une €tape supplémentaire de
dépdt de couche d’or comme dissipateur de charges. Les différentes étapes du nouveau
procédé de fabrication ainsi que les parametres de réalisation sont listées au complet dans le
tableau 4-3. Apres avoir complété toutes les étapes du procédé, [’inspection des
combineurs/diviseurs de puissance a I’imagerie MEB a révélé des résultats concluants.
Comme nous pouvons le noter a travers les images présentées a la figure 4-6, les IDTs
constituants le combineur/diviseur de puissance sont trés bien définis avec une résolution

de 400 nm pour les électrodes. La figure 4-6 présente des images des structures finales qui

ont été fabriquées a partir du procédé optimisé.

]
\

i
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Figure 4-6 : Vue agrandie a I'imagerie MEB sur les IDTs du combineur/diviseur
de puissance réalisés sur I’empilement EL9/PMMA 950K A2

4.3 Combineurs/diviseurs de puissance fabriqués au CEA-LETI

Les dispositifs fabriqués au CEA sont des combineurs/diviseurs SAW-LCRF opérant a
haute fréquence. Ces structures formées par des IDTS et des réflecteurs compos€s

d’électrodes de 10 um de largeur ont été également fabriqués par lithographie électronique.
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N’ayant pas eu acces au détail du procédé de fabrication, nous présentons ici uniquement
les layouts des dispositifs soumis ainsi que les structures fabriquées que nous avons recues
en retour. La figure 4-7 présente les dessins de masques que nous avons réalisés et la
figure 4-8 montre I’image de la plaque de LiNbOj; apres fabrication ainsi qu’une vue

agrandie sur un combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF.

A la réception de la plaque, nous avons remarqué que celle-ci a été orientée dans une
mauvaise direction en comparaison avec les structures soumises. Une comparaison de la
position du méplat dans les deux figures 4-7 et 4-8 permet de s’en rendre compte. En effet,
pour les dispositifs qui ont €t€ dimensionnés en considérant une orientation YZ du LiNbOs3,
le méplat de la plaque devait étre positionné verticalement pour que 1’axe de propagation Z
soit a I’horizontal et perpendiculaire aux électrodes des structures. En revanche, dans le cas
de la plaque recue, le méplat est positionné a I’horizontal et paralléle a I’axe de propagation
X. Cela signifie que I’excitation des IDTs va engendrer une onde SAW qui va se propager
suivant I’axe X et non suivant I’axe Z comme c’€tait prévu durant la conception. Cette
erreur d’orientation a pour conséquence une disparit€ entre les résultats de mesures et la
prédiction théorique puisque les parametres acoustiques ne sont plus les mémes aussi bien
en termes de vitesse de propagation que de coefficient couplage électromécanique et de

capacité statique par unité d’électrode.
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Méplat
du water

X
i - Coupe Y-propagation Z
- Meéplat perpendiculaire

al'axe Z et paraliele a l'axe X

3 pouces =76.2 mm

Figure 4-7 : Dessins de masques des structures de combineurs/diviseurs puissance soumis au
CEA-LETI

Figure 4-8 : Plaque contenant les dispositifs fabriqués au CEA-LETI et vue agrandie sur une
structure de combineur/diviseur de puissance SAW-LCRF

4.4 Caractérisation électrique des combineurs/diviseurs de puissance SAW-

LCRF

Nous présentons dans cette section les résultats de la caractérisation sur tranche des

combineurs/diviseurs de puissance opérant a basse en fréquence. Tous les résultats de

——
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mesures présentés dans les paragraphes suivants sont donc uniquement associés aux

combineurs/diviseurs comprenant des €lectrodes de 10 um de résolution.

4.4.1 Méthodologie de mesure

La caractérisation des combineurs/diviseurs de puissance SAW-LCRF a ét€ effectuée
en mesurant les parametres S des dispositifs directement sur la tranche de wafer a I’aide
d’une station de mesure sous pointes, d’un analyseur de réseaux vectoriel a 4 ports et des
sondes RF de la marque Infinity de type GSGSG. Un calibrage de type SOLT a été
appliqué préalablement a la caractérisation des combineurs/diviseurs de puissance afin de
s’assurer de la précision des parametres S mesurés. Tous les composants ont été évalués
suivant une impédance caractéristique de 50 Q. La figure 4-9 montre les images de la

configuration du banc de test utilis€ lors de la mesure des dispositifs.

Figure 4-9 : Caractérisation avec une station de mesures sous pointe semi-
automatique
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Tableau 4-4 : Configuration des dispositifs mesurés

Structures Description Topologie

Combineur sans isolation A=397um/ i =101. %

avec absence d’1DTs
PC-VO flottants. Nin=40,5/ Nyy,:=40,5/ Nyor=65/ g,=0,25. %

PC-VI-A Combineur/diviseur initial | A=39,7 um/ %, = 1,01.%

Nin=40,5/ Ngy,t=40,5/ Ny=12.5/ Nyop=65
91=0,25.%./ g,=0,5.1

PC-VI1-B Combineur/diviseur initial | A=39,7 um /A = 1,01.A

avec nombre d’électrodes _ B B B
réduites pour les IDTs Nin=20.5/ Noye=20,5/ Np=12,5/ Nyep=63
g1:O,25.>\. / gzzo,s,)\,

4.4.2 Résultats de mesures

Les mesures ont €té relevées sur différentes structures représentatives de plusieurs
variantes de combineurs/diviseurs SAW-LCRF fabriqués lesquels que nous dénommerons
respectivement PC-VOQ ; PC-VI-A ; PC-V1-B et PC-V2. Les caractéristiques géométriques

de ces structures sont rappelées au tableau 4-4.

Pour le combineur/diviseur de puissance initial PC-V 1-A dont les résultats de mesures
sont présentés a la figure 4-10, nous constatons comme prévu une nette différence de la
réponse é€lectrique obtenue par rapport aux prévisions théoriques ; ce qui est imputable a
une mauvaise orientation du substrat de LiNbOs lors de la fabrication. En effet, les
dispositifs fabriqués exploitent désormais une propagation de I’onde acoustique selon I’axe
X alors qu’ils ont été congus a la base pour une propagation de I’onde SAW suivant I’axe
Z. Toutefois, nous reconnaissons de maniere générale sur la réponse €lectrique exposée a la
figure 4-10, le comportement du combineur/diviseur SAW-LCRF cong¢u théoriquement. En
analysant les figures 4-11-a) et 4-11-b) représentant respectivement les vues agrandies de la

réponse €lectrique autour de 92 MHz et autour de 108 MHz, nous remarquons en effet que
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le dispositif mesuré présente, dans les deux bandes de fréquences, une réponse dont la
forme de la fonction de transfert en transmission €quivalente a celle d’un filtre passe-bande
et que les deux ports d’entrée P1 et P2 sont isolés avec un |S21| de pres de -25 dB a la
fréquence centrale de chaque bande passante. Avec une propagation selon I’axe X, nous
considérons dans la suite de I’analyse uniquement la réponse électrique a la fréquence

fondamentale située autour de 108 MHz.

Malgré que les dispositifs fabriqués ne soient pas orientés dans la bonne direction de
propagation, nous pouvons quand méme a partir de ces résultats valider le concept du
combineur/diviseur SAW-LCRF avec fonction de filtrage. Par ailleurs la phase en
transmission mesurée a la fréquence centrale dans la bande située autour de 108 MHz est de

90°, ce qui veut dire que la structure fonctionne comme un combineur/diviseur hybride.

Une direction de propagation différente de ce qui est prévu initialement est synonyme
d’une modification de tous les parametres caractérisant la propagation de I’onde a savoir la
vitesse de déplacement, le coefficient de couplage électromécanique, la capacité statique
ainsi que les impédances acoustiques. Tout ceci explique le fait que la réponse du
combineur/diviseur fabriqué soit décalée en fréquence et que le niveau de pertes en

transmission relevé est seulement de I’ordre de -13 dB dans la bande autour de 108 MHz.
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Figure 4-11 : Vue agrandie sur la réponse fréquentielle. a) réponse autour de 90 MHz.

b) réponse autour de 108 MHz.
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Figure 4-12 Résultats du dispositif PC-V0 sans isolation

Afin de s’assurer de la validité du concept régissant le combineur/diviseur SAW-LCREF,
nous pouvons comparer le comportement du dispositif PC-V1-A avec celui de la structure
PC-V0. Le composant PC-VO correspond a une structure de combineur/diviseur ou les
transducteurs flottants ont €t€ enlevés ce qui se traduit par une absence d’isolation entre les
ports d’entrée Pl et P2 puisque les conditions d’interférences destructives ne sont plus
respectées. A la lecture des résultats de mesures du dispositif PC-VO exposés a la figure 4-
12, nous notons effectivement une absence d’isolation entre les ports d’entrées P1 et P2. A
’inverse il y a un transfert de signal qui se fait entre ces deux ports. Le niveau de transfert
entre P1 et P2 est seulement de 3 dB en dessous de la transmission entre un port d’entrée
(P1 ou P2) et le port de sortie P3. Ceci nous conforte dans I’idée que le transducteur flottant
présent dans la structure PC-V1-A est principalement responsable de [’isolation entre les

ports d’entrée.

La variante du combineur/diviseur de puissance dénommé PC-V |-B a €t€ réalis€e avec
un nombre de pairs d’électrodes réduits pour les IDTs constituant chaque voie acoustique.

Les résultats de mesures de PC-V1-B exposés a la figure 4-13 montrent que ce dispositif
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présente une réponse électrique similaire a la structure initiale PC-V 1-A avec une fonction

de transfert équivalente a un filtre ainsi qu’une isolation entre les ports d’entrée. Par ailleurs
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Figure 4-13 : Résultats de mesures du dispositif PC-V 1-B comprenant moins d’€lectrodes au
niveau des transducteurs

Nous constatons tout de méme que la bande passante de PC-V |-B est plus large que
celle du combineur/diviseur PC-VI1-A. Comme cela a ¢ét¢ démontré lors de 1’étude
paramétrique, le fait que la bande passante soit plus large dans cette configuration est une
conséquence directe de la réduction du nombre d’électrodes formants les IDTs. Pour cette
version de combineur/diviseur SAW-LCRF, les pertes d’insertion au niveau de la
transmission sont de -11 dB tandis que 1’isolation entre les deux ports est inférieure a -

40dB a la fréquence centrale de la bande passante. Comme la structure PC-VI, le
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combineur/diviseur PC-V |-B n’est pas adapté au niveau des ports et cela s’explique surtout
par le fait que la capacité statique par unité d’électrode est diftérente selon qu’on soit sur

une orientation en direction de I’axe X plutdt qu’une propagation suivant I’axe Z.
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Chapitre 5 - Conclusion générale

5.1 Synthese des travaux

Dans ce manuscrit, nous avons présenté les différents travaux réalisés dans le cadre de
cette these portant sur le développement de composants RF miniaturisés a 1’aide de la
technologie des ondes acoustiques. Concretement, 1’idée derriere cette €tude est d’apporter
une solution a la problématique de miniaturisations des composants passifs complexes que
sont les combineurs et diviseurs de puissance en exploitant la propagation des ondes
acoustiques de surface. Etant traditionnellement implémenté a 1’aide de ligne de
transmissions €lectromagnétiques ou a partir de guides d’ondes, les combineurs/diviseurs
de puissance disponible sur le marché présentent des dimensions assez conséquentes qui
limitent leur déploiement dans les appareils portables. Nous avons donc proposé dans cette
thése I’étude et la réalisation de nouveaux types de combineurs/diviseurs de puissance basé
la formation d’interférences acoustiques constructive et destructive, et intégrant des
¢léments de filtres de types SAW-LCRF (Surface acoustic wave longitudinally coupled

resonator filter).

Apres une introduction sur le sujet et la problématique concernée au premier chapitre,
nous avons présenté dans le second chapitre la méthodologie de conception et de réalisation
des filtres SAW-LCRF qui constituent [’élément de base des dispositifs de
combineur/diviseur de puissance étudiés. A ce titre des filtres SAW-LCRF congu sur un
substrat de type niobate avec une orientation YZ, ont été fabriqués et caractérisés. Cette
étape a permis de mettre en place un modele d’étude théorique assez fiable pour la

modélisation de composants SAW.



126

Dans le troisieme chapitre nous avons exposé les nouvelles structures de
combineurs/diviseurs de puissance a 2 voies et a 3 voies exploitant les ondes acoustiques de
surface et intégrant une fonction de filtrage. Une méthodologie de conception et
d’optimisation de ces composants a €té¢ mise en place avec comme exemple d’applications
le standard WCDMA pour les systemes de troisieme génération (3G). Malgré quelques
imprévus rencontrés au niveau de la fabrication des combineurs/diviseurs qui est présentée
au Chapitre 4, les résultats extraits ont permis de démontrer ce concept nouveau de
combinaison et de division de signal RF avec des filtres SAW-LCRF. Intégrés sur un
substrat a couplage électromécanique modéré comme dans le cas du YZ LiNbOs, ces
composants a triple fonction (combinaison/division/filtrage) présentent des performances
intéressantes avec un niveau de pertes d’insertion inférieur a -1 dB (en excluant le ratio de
division) et des bandes passantes relatives qui peuvent aller jusqu’a 1.5 % en fonction de

I’application visée.

L’ensemble des travaux de cette thése portant sur les combineurs/diviseurs de
puissances acoustiques, est un premier pas vers |’émergence de nouveaux types de
structures miniaturisées de combinaison et division de signal RF exploitant d’autres types

d’ondes acoustique telles que les ondes de Lamb et les ondes de volume.

5.2 Contributions

En termes d’apport scientifique, les principales contributions a I’issue de ces travaux de

these sont :
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e La démonstration pour la premiére fois du concept de combineur/diviseur de
puissance compact basé sur les filtres SAW-LCREF et intégrant donc une
fonction supplémentaire de filtrage.

e [’identification des parameétres impactant la performance de tels dispositifs, ce
qui permet de mettre en place une méthodologie rigoureuse de conception
applicable a I’intégration de combineurs/diviseurs a N voies a base d’ondes
acoustiques de surface.

e Etenfin la microfabrication des combineurs/diviseurs de puissance a ondes
acoustique par la méthode de lithographie électronique qui constitue un défi de
réalisation technologique.

e Parailleurs, des travaux supplémentaires qui n’ont pas €té exposé dans ce
manuscrit, ont €t€ également mené sur I’emploie des ondes de Lamb pour la
réalisation de combineurs/diviseurs de puissance et de micro-transformateurs
piézoélectriques. Ces travaux sont en cours et feront I’objet de prochaines

publications.

5.3 Publications

e E. M. Fall, A. Reinhardt and F. Domingue, "Design of RF power divider/combiner
based on surtace acoustic wave technology,” 2017 [EEE International Ultrasonics
Symposium (1US), Washington, DC, 2017, pp. 1-1.

e 1. Kerroum, M. Fall, A. Reinhardt and F. Domingue «Hydrogen Effect on
Density and Young’s Modulus of Thin Films in Acoustic Sensors», Sensors and
Actuators B: Chemical, September 2015.

5.4 Travaux faisant objet de publications en cours

e E.M. Fall, A. Reinhardt and F. Domingue, "Design and Optimization methodology of
power combiner/divider based on surface acoustic wave technology for high frequency
applications," /EEE Transactions on Microwave Theory and Techniques june 209.
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e E. M. Fall, A. Reinhardt and F. Domingue, , "acoustic power combiner/divider based
on Lamb wave,” wireless component letters july 2019

e E.M. Fall, A. Reinhardt and F. Domingue,, « SO Lamb-Wave Thin-Film Lithium
Niobate piezoelectric micro-transformer» wireless component letters august 2019
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