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INTRODUCTION GENERALE

Au milieu du 1§™ siécle, les démonstrations théoriques et pratiglees).C. Maxwell,
H.Hertz et J. W. S. Rayleight ont permis de dévedoges premiers systemes microondes. Depuis

de multiples applications dans le domaine militeirdes télécommunications ont vu le jour.

Dans le cadre de I'essor des télécommunicationsstilnécessaire de développer de nouveaux
composants de plus en plus performants afin degtgeri’augmentation du nombre et de la qualité
des services offerts.

Les filtres microondes qui se situent au coeur dedispositif de radiocommunication et qui
permettent de sélectionner la bande propre a iegtn choisie parmi le spectre complet, doivent
répondre a des critéres de plus en plus séveresff&nl’augmentation du nombre d’applications
présentes sur un méme spectre nécessite la cancegei filtres de plus en plus sélectifs en

fréquence, et les impératifs de colt imposent wnepacité et un poids minimum.

Les systemes hyperfréquences ont également besdoingde synchroniser les signaux de
données ou d'effectuer la conversion temps — distdoas des systemes de positionnement par
satellites), d'une base de temps précise qui estérgiement générée par un oscillateur
hyperfréquence délivrant une fréquence ultra stable

Pour les deux fonctions primordiales de filtrageméitrologie du temps dans les systemes

hyperfréquences, il est donc nécessaire d'utitiesrrésonateurs a fort coefficient de surtension af



de répondre aux cahiers des charges de plus esdreses imposés. Pour cela une voie novatrice
est en pleine essor : l'utilisation de la cryogépdair atteindre des performances exceptionnelles
gu’elles soient électriques et/ou en matiere deucoh du poids et de I'encombrement des

systemes.

En effet, le fait de travailler & basse tempérapaemet ['utilisation de systémes exploitant d’'une
part des matériaux supraconducteurs et d’autredegrimatériaux diélectriques avec des tangentes

de pertes extrémement faibles.

Dans un premier temps nous nous intéresseron@nizption de filtres d'IMUX (Input
Multiplexer) pour des satellites de télécommunamath service fixe. Pour cette application, une des
voies permettant de réduire 'encombrement et ldgpoonsiste a remplacer les filtres volumiques

actuellement utilisés par des filtres planairegacgnducteurs.

En effet, afin de répondre a des exigences de tquatimparable, d’'un point de vue
électrique, a I'état de l'art des systémes voluragjude nouvelles technologies utilisant les films
minces supraconducteurs a haute température e&iflsidTC) sont développées. La filiere planaire
utilisant les films minces SHTC est tres promettenmsis necessite des outils de modélisation et de

test rigoureux.

Le premier chapitre de ce rapport sera consacrétagration de résonateurs planaires
supraconducteurs dans des fonctions de filtragatilisation d’'une topologie éprouvée nous
permettra d’isoler les parameétres technologiquepamsables des défauts mesurés. Ainsi les
différentes étapes de conception et de caracténsatbasse température seront évaluées afin de
répondre aux exigences particuliéres de ce tyddte Un protocole de mesure sera mis en place,
utilisant la station sous pointes disponible a IIMI. pour permettre de caractériser les filtres dans

les conditions exactes des simulations.

Les filtres présents dans les IMUX de satellitestélécommunications ne représentent
gu’une partie du poids et du volume des systemeplats. En effet, les cables, la connectique, les

coupleurs ou encore les circulateurs ne peuveainéliges.

Pour réduire encore le poids et I'encombrement dMiX, l'utilisation de l'optique-
hyperfréquence semble intéressante. En effet esgaatant le signal RF sur fibre optique (via une

modulation de la puissance optique), on peut receplavantageusement les cables coaxiaux, les



circulateurs et coupleurs par des systémes optidugssfiltres doivent alors inclure une transition
optique hyperfréquence qui classiquement est geafid’aide de systemes actifs.

Dans le cadre de l'utilisation de circuits planaiseipraconducteurs, I'introduction de circuitsfacti
dans la zone froide impligue une dégradation defmeances. Il est donc nécessaire de concevoir
des transitions optoélectroniques passives aficodserver 'usage de tels filtres qui permettent un

gain en masse et volume déja conséquent.

Dans le second chapitre de ce rapport nous anahseatonc les différentes possibilités

passives disponibles pour réaliser un couplage ¢éegrparties optiques et hyperfréquences.

Cette étude sera menée sur un filtre planaire lsuniae dorée afin de s’affranchir des contraintes
inhérentes a la conception et a la mesure desfiktgraconducteurs. Des démonstrateurs seront
réalisés afin de caractériser en pratique les padnces électriques des différentes solutions

envisagées.

Des résonateurs a fort coefficient de qualité céyogue sont utilisés depuis de nombreuses
années dans le domaine de la métrologie du temgasefréquences. En effet, ceux-ci permettent
d’obtenir des oscillateurs ultra stables et précisfréquence. Cependant les systémes utilisant de
tels résonateurs doivent étre munis d’amplificateafin de compenser les pertes du systéme

oscillant.

Dans le troisieme chapitre, nous nous intéressexams systeme oscillant novateur utilisant
un résonateur cryogénique cylindrique en saphiprésence de I'ion paramagnétiqué'Faans la
matrice de saphir confere au cristal des proprigtéglificatrices via un effet maser. Ainsi un signa
de pompe injecté dans le résonateur permet de gyélgesignal de l'oscillateur lui-méme. Pour
remplir les conditions d’amplification du milieusl&eleux signaux doivent étre fortement confinés au

sein du résonateur. Les modes de galerie sontcpl@tement adaptés a cette application car
I'énergie piégée a la périphérie du résonateur wib@ddes coefficients de qualités tres élevés.

Dans le cadre de la collaboration du laboratoiréNKdans le projet ANR MANGAS (pour
MAser de Nouvelle Génération pour Application Stiegue) initié par le laboratoire FEMTO-ST,
le dimensionnement de résonateurs cylindriqueseptést des modes de galerie aux fréquences

souhaitées sera réalisé grace a l'utilisation deciels de simulation électromagnétique développés
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au laboratoire XLIM. Les interactions des modesgdéerie entre eux et avec les systemes de
couplages seront également étudiées.
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CHAPITRETI :

INTEGRATION DES RESONATEURS FORT Q
CRYOGENIQUES DANS DES FONCTIONS DE
FILTRAGE, CARACTERISATION A BASSE

TEMPERATURE
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I INTRODUCTION

Un filtre microondes idéal passe-bande est unarése deux-portes laissant passer des
signaux ayant des fréquences comprises dans umahéedonné appelé bande passante. Nous nous
intéresserons ici a la synthese et a l'intégratlerrésonateurs dans les systémes de filtres passe-
bande. De tels filtres permettent de sélectionerbdnde utile du signal dans le spectre
électromagnétique environnant qui est de plus ea ghcombré. La synthese d’un filtre consiste a
se rapprocher le plus possible des caractéristidiuesfiltre idéal, les gabarits des filtres défisent
les valeurs acceptables pour une fonction de di¢trdonnée (Figurel).

Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

0 f, f) . 0. f, f -

I — v e
o o
1) k)
oy [
. o
- +—
(1] [1v)
= 2
Cvy
- O
g e ?E o vy

= I~
En transmission En réflexion

—— Réponse idéale
—— Réponse souhaitée (gabarit)

Figure I-1 : Réponse idéale et exemple de gabarit

Ces fonctions peuvent étre obtenues a l'aide d@érdiftes technologies plus ou moins
performantes d’'un point de vue électrique (sélé@étigain, platitude dans la bande, rejection hors
bande etc.) et d’'un point de vue intégration dasssystemes (masse, encombrement, solution de
déport du signal...). La partie électrique des cantiea est essentiellement définie par le gabarit.
Les contraintes d’intégration impliquent des chi@ghnologiques exigeant souvent un compromis
avec les caractéristiques électriques. Par exentgdefonctions de filtrage intégrées dans les
charges utiles de satellites de télécommunicationgent &tre concues via des technologies Iégéres
et peu encombrantes tout en étant trés performdhiagoint de vue électrique. En effet le poids

et la masse de la charge utile d’un satellite dingictement se répercuter sur son prix de lancement

14



Le cahier des charges d’un filtre microondes esicdmaractérisé par des contraintes électriques et

physiques, mais aussi économiques.

15



II FONCTION DE FILTRAGE

II.1 Théorie et conception

La conception d’'un filtre consiste dans un prem@nps a déterminer une fonction de
transfert permettant de satisfaire les propriéléstrgques imposées par le cahier des charges. Les

principales caractéristiques électriques d’'undilont :

La fréquence centralegff

* La bande passantaf

* L’ondulation dans la bande passante

* L’isolation hors bande

e Laréjection a des fréquences données (zéros)

* Les pertes d’insertion etc. (Figur2)

F
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Figure I-2 : Caractéristiques électrigues d’un filtre passe-bande elliptiqgue
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Il existe trois principales fonctions de filtrages

* Les filtres de Butterworth qui ne permettent pasbténir une réjection hors bande
suffisante pour la plupart des applications

» Les filtres de Tchebychev qui permettent une maidaéjection a ordre égal que les filtres

de Butterworth, mais qui possedent une ondulatarsda bande passante.

» Les filtres elliptigues ou quasi-elliptiques qui saractérisent par des ondulations a
lintérieur et a l'extérieur de la bande passarftgyre 1-2). La présence de zéros de
transmission en dehors de la bande conduit a ueetich optimale. Une présentation

compléte sur la théorie des fonctions elliptigustsepliquée dans la référence [1].

La méthode des pertes d’insertion (Insertion Lossthidd [2] [3] [4]) permet alors de
synthétiser, a partir de la connaissance exactia denction de transfert, un réseau en éléments

localisés.

En pratique l'utilisation du logiciel Felo dévelappar le CNES, I'INRIA et XLIM [5],
permet d’extraire une fonction de transfert répamdax critéres électriques énoncés par le cahier
des charges. Pour effectuer ce calcul le logicisoin des paramétres d’entrée suivants :

» Type de filtre : passe-bas, passe-haut ou passkepan

* Type de fonction : Butterworth, Tchebychev ou queigptique,
* Ordre du filtre : nombre de péles,

e Fréquence centralg, f

* Bande passantsf,

» Facteur de surtension des résonateuyrs Q

» Coefficient de réflexion dans la bande,

* Nombre et position des zéros de transmission,

* Symeétrie de la réponse

Le programme fournit les réponses théoriques diliref Il est ensuite possible de les

comparer aux gabarits correspondant aux caradf@est €lectriques souhaitées. Apres plusieurs
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itérations en modifiant les différents parametré&antiée du logiciel, une solution théorique est
rapidement trouvée permettant de répondre précisttamaecahier des charges.

Le nombre de résonateurs composant le filtre, leaedficients de qualité, le type de filtre
choisi etc. sont fixés. Il faut alors choisir urexhnologie de filtre permettant de satisfaire ces
parametres tout en respectant les contraintes deens volume imposées egalement par le cahier

des charges.

II.2 Les différentes technologies utilisées

L'implémentation physique des fonctions de filtragevisagées au moment de la synthese
des circuits peut étre obtenue en utilisant difféee technologies. Chaque technologie aura des
caractéristiques, en terme de complexité, de code eoerformances électriques rendant ainsi son
utilisation particulierement adaptée a des apptioatspécifiques. Nous présentons ici brievement
les caractéristiques principales des technologisplus fréquemment utilisées pour concevoir des
filtres microondes passifs.

II.2.1 Filtres en guide d’onde

Les filtres en guide d’onde sont réalisés direct@nuans le guide méme qui propage le
signal a traiter. Des inserts métalliques placéss dzelui-ci permettent d’obtenir des trongons de
guide en sous coupure. Une caractéristiqgue séteetiviréquence du parametre de transmission de
la structure est obtenue lorsque le signal paramgttroncons évanescents. Dans le cas d’'un guide
d’'onde métallique, typiquement, les inserts sorgitmmnés dans le plan E (c'est-a-dire le plan
paralléle au vecteur champ électrique pour le nfoddamental Thy). La structure finale d’un tel

filtre est montrée sur la Figutes.
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Figure I-3 : Filtre passe bande en guide d onde métallique /6]

Les caractéristiques principales de cette techimlegnt la simplicité de réalisation et la
capacité a traiter des signaux de forte puissacee faible niveau des pertes). Par contre,
I'utilisation de cette technologie conduit a desistiures plutdét encombrantes et lourdes et donc peu

intégrables. Des filtres ayant des bandes pass#mtgdaibles peuvent étre réalisés du fait des

faibles pertes des guides.

II.2.2 Filtres en cavités résonantes

Les filtres en cavités résonantes, tout commeilessf en guide, sont caractérisés par un
niveau de pertes trés faible et sont donc adaptéaiteér des signaux de forte puissance. La
possibilité d’'utiliser des cavités résonantes a esadliaux [7] permet de limiter 'encombrement et
offre, de plus, 'avantage d’étre compatible ndtameent avec la réalisation de fonctions elliptigue
de filtrage.

En utilisant des cavités résonantes a modes dulaest, possible de concevoir des filtres d’ordre
donné (pair) avec un nombre de cavités égal a iiérdu nombre de pdles du filtre (Figuird).

Un gain tres important en terme d’encombrementeepaids dérive alors de I'utilisation de ces
cavités. Pour des besoins de réglages, lors dealsepde mesures, il est nécessaire d'ajouter sles vi

afin de jouer mécaniquement sur les coefficientsalglage et d'accorder le filtre en fréquence.
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Figure I-4 : Filtre 4 péles a cavité métalligue conventionnel avec vis de réglage

L’insertion des vis dans la structure entraine corecentration des champs dans les environs
des vis qui limite le niveau de puissance des sigiia@ités et augmente les pertes. Des facteurs de
surtension trés élevés peuvent cependant étreushtEn utilisant des modes de résonance d’ordre
supérieur (par exemple mode &, avec X, Y et Z strictement supérieurs a 1), deselrs de
surtension plus élevés peuvent étre atteints je cedtluction des pertes se traduit par une
augmentation des dimensions longitudinales desé&sa\bDes cavités a section rectangulaire peuvent
egalement étre utilisées en sachant que les factieusurtension sont légerement inférieurs a ceux

obtenus avec les cavités cylindriques.

Les applications typiques de ces structures somé teasegment de sortie des satellites de
téléecommunications ou les exigences de réductiopaigs et d’encombrement sont combinées
avec la nécessité de concevoir des filtres a fdiblede passante permettant de traiter des signaux
de forte puissance.

II.2.3 Filtres a résonateurs diélectriques

L'utilisation des résonateurs diélectriques [8] slda conception de filtres microondes
passifs est aujourd’hui trés répandue en raisortréeshauts facteurs de surtension obtenus (plus
elevés que pour les cavités meétalliques) et descti@hs d’encombrement et de poids dues a

I'utilisation de matériaux a haute permittivité.

La Figurel-5 présente un filtre a résonateurs diélectrigudsdriques excité sur des modes duaux

placé dans une cavité métallique cylindrique [9].
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Figure I-5 : Filtre elliptique quatre péles utilisant des résonateurs di€lectrigues

L'iris en croix placé au centre du filtre (entre eux résonateurs diélectriques) permet de
réaliser le couplage entre les deux résonateurs gloaque polarisation. Les encoches sur les
résonateurs diélectriques réalisent le couplagee das deux polarisations du méme résonateur.
Ainsi, un filtre quatre podles elliptique a été rséla une fréquence centrale de 5,545 GHz avec 1 %
de bande passante. Le facteur de qualité a videédemateurs de 7500 a permis d'obtenir des
pertes d'insertion de 0,62 dB.

Les résonateurs diélectriques peuvent égalemeat ecités sur des modes de galerie
(whispering-gallery modes), pour obtenir des factede surtension particulierement élevés aux
longueurs d’ondes millimétriques. lls peuvent alétee utilisés pour réaliser des fonctions de

filtrage et d’oscillation (voir chapitre IlI).

Les applications des filtres a résonateurs diétpes sont pratiguement les mémes que
celles des filtres a cavités résonantes mais niémgisane attention particuliére dans le choix des
matériaux diélectriques lorsque des signaux deggptiissances sont traités (tenue en température,

faibles pertes diélectriques).

II.2.4 Filtres en technologie planaire
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Les filtres planaires en technologie microrubancoplanaire, utilisent différents types de
résonateurs : les résonateurs linéiques, les risasanon linéiques (type patch) et les résonatieurs
eléments localisés. Quelques exemples de circaiteadnologie planaire sont illustrés Figiu@&
Dans ce cas les dimensions des circuits sont cablesra la longueur d’onde des signaux traités
seulement suivant deux des trois dimensions. Eet,efEpaisseur des circuits est une fraction

négligeable de la longueur d’onde.

=
=

a) o)} cl
Composanis en glgment localiss, self (&), capacite (b ef o)

—==  _Junr

ifras & lignes coupless, passe bande 2 pdle
- .

e f)
Fiifres non linglques, a8 mode duaux (patchs).

Figure I-6 : Exemples de circuits réalisés en technologie planaire.

Ces filtres se caractérisent par une grande siitgplie réalisation, un encombrement limité
et la compatibilité avec la technologie MMIC (Moitlbic Microwave Integrated Circuit) en
particulier pour des circuits coplanaires dont lenpde masse est sur la méme face que le plan
chaud.

Les pertes sont élevées comparées a celles obtenugisant les technologies volumiques
décrites précédemment. Les résonateurs planaintglsoc moins performants en terme de facteur
de surtension que les résonateurs volumiques {18 découle que ces technologies ne peuvent
pas étre utilisées pour des applications tres dall@inde. Les pertes se décomposent en pertes

ohmiques sur les conducteurs, en pertes diéleeBiqlans le substrat et en pertes liées au
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rayonnement d’énergie. De plus ces technologiesenmettent pas de traiter des signaux de forte

puissance.

Malgré le fort niveau de pertes, ces technologm® souramment utilisées en raison de leurs

faibles colts de fabrication, et de leurs faiblesoenbrements et poids.

Les défauts rencontrés lors de la conception deitsrplanaires peuvent étre limités :

En blindant la structure afin de limiter les pepes rayonnements.

En utilisant des matériaux supraconducteurs afinédeire considérablement les pertes, et

donc augmenter le facteur de surtension des rémmsgivoirll.2.6).

En utilisant des topologies permettant d’augmeladenue en puissance des circuits, par

exemple en diminuant 'impédance caractéristiquelidaes [11].

De facon générale, I'utilisation de filtres plamairclassiques se limite donc a des systémes

peu exigeants en terme de tenue en puissances pettegeur de bande.

Il existe d’autres technologies dérivées de lanetdgie planaire « classique » :

La technologie LTCC (pour Low Temperature Cofiregf&@nic), qui permet de réaliser des
circuits multicouches complexes. Le principal iBtéde cette technologie réside dans sa

grande compacité et dans sa facilité d’'intégrati@).

bY

Les filtres planaires sur substrats suspenduse Getthnologie consiste a positionner le
substrat diélectrique sur lequel est gravé le dirdans une cavité métallique qui sert de
boitier. Les deux lames d’air présentes de pattaeitre du substrat permettent de diminuer

les pertes métalliques [13].
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I1.2.5 Filtres utilisant les ondes acoustiques

Les filtres utilisant les ondes acoustiques sesdivi en deux catégories : les filtres a ondes
acoustiques de surface ou SAW (pour Surface Aaougtives), et les filtres a ondes acoustiques de
volume ou BAW (Bulk Acoustic Waves). Ces filtreglisent le principe de la piézoélectricité
propre a certains matériaux comme le Niobate dailri (LiNbQG;). En effet ces matériaux
permettent de convertir une oscillation électrigneoscillation mécanique. La transduction inverse
permet de récupérer le signal électrique. L'avamidey cette double transduction dérive du fait que
les signaux mécaniques se propagent a une vit€sséis moindre que les signaux électriques,
cela se traduit par une réduction tres importantpalds et de I'encombrement des résonateurs. De
plus de tels filtres sont, de par leur conceptidres peu sensibles aux interférences
électromagnétiques.

Par contre, les caractéristiques des matériausasiinfluent fortement sur leur fonctionnement, et
le développement de tels dispositifs nécessite é@pes d'ajustement technologiquement

complexes. Ces défauts rendent leurs reprodutdibidifficiles.

Cependant ces dispositifs, facilement intégratdesf des concurrents potentiellement prometteurs

pour définir des applications multi-standards, noteent pour les systemes de téléphonie mobile.

.
-

=N o
LM

17 1.80 1.90 2.00 210
FREQUENCY (GHz)

Figure I-7 : Exemple de filtre BAW [14]

Le filtre présenté Figure7, est un filtre BAW a 9 résonateurs disposégdrelle. Sa bande
passante est de 60 MHz et ses pertes d’insertioindsol’'ordre de 1 dB. Ce filtre a été développé
par Agilent [14] pour la téléphonie mobile (normeSUPCS-1900).
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I1.2.6 Filtres utilisant des matériaux

supraconducteurs

L’emploi de la supraconductivité pour concevoir fiises offre la possibilité de diminuer
non seulement leurs tailles et leurs masses, mgéer@dent leurs pertes dinsertion. Les
technologies utilisant des SHTC (pour Supraconduct® Haute Température Critique) se

positionnent donc comme des concurrentes des gdidiedes et des cavités traditionnelles.

Le composé SHTC actuellement le plus connu estaioernent I'YBaCuO. Les nouvelles
technologies de fabrication permettent d’obtenis déms minces de haute qualité avec une
température critique de l'ordre de 88 K, une déngie courant critique de l'ordre de
3.1F Alcm?, une résistance de surface inférieure & @5&Y7K pour une fréquence de 10 GHz

[15] et des épaisseurs de dépbts allant jusqu'ai@00

D’autres composés performants, tel que le TBCC®Y, stilisés pour la réalisation de filtres
planaires supraconducteurs (résistance de surfdédeure a I'YBaCuO, température critique
supérieure, mais tenue en puissance moins imperaribxicité de 'une des phases de transition

du thalium, le thalium, métal lourd, étant lui-métagique).

Des filtres hybrides volumiques a résonateur digtpee (RD) / SHTC constitués de cavités
recouvertes d’'une couche de SHTC sont déja utililepermettent d’accepter de fortes puissances
(plusieurs dizaines de watts). Cependant ces djlttBen que moins encombrants que leurs
semblables en technologie classiques (Fidi#ke restent volumineux et nécessitent de ceUnit
systeme cryogénique puissant. Leur principal aggntst de fournir des coefficients de qualité a
vide tres élevés. Le filtre présenté Figis& utilise des résonateurs diélectriques de caefit de
qualité a vide de l'ordre de 4Gur le mode Tg: & une fréquence de 5,552 GHz et & une
température de 80K (Technologie SHTC-saphir-SHT&})[1
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Figure I-8 : Comparaison entre la technologie a guides d’ondes et la technologie hybride

RD/HTS dans le cas d’'un multiplexeur de sortie en bande C [17]

Les filtres planaires supraconducteurs sont commus leur compacité. D’autre part, les
pertes extrémement faibles des matériaux SHTC pwntale créer des résonateurs planaires aux
facteurs de qualité a vide élevés, (©10° & 1,95 GHz et 77 K [17]), équivalents & ceux des

composants volumiques classiques a températureaatabi

Comme tout composé supraconducteur, les films miGt€TC utilisés pour la conception de filtre
planaires perdent leurs propriétés supracondustdaas trois cas :

» Lorsque la température de travail T est supériadagtempérature critique Tc.

» Lorsque le courant surfacique circulant dans ha fihince est supérieur au courant critique
Jc, ce qui se traduit par une limitation en puissattes filtres. Cette limitation en puissance
(puissance critique Pc) est propre au filtre et aorromposé supraconducteur. En effet, elle
dépend de la géométrie des résonateurs, de la lpasdante du filtre ainsi que de son

nombre de podles [18].

» Lorsque la fréquence de travail est supérieureeafrdiguence critiqgue Fc (fréquence de gap
du matériau). Cette fréquence, de 'ordre de 70@ @élur 'YBaCuO, ne sera en aucun cas

une limitation pour la réalisation de circuits pesmiicroondes.

Ces contraintes impliquent une utilisation a fipluissance et un systeme embarqué de
refroidissement performant (cryogénérateur). Lesnggeen poids et volume par rapport a

I'utilisation de filiéeres volumiques classiques staonc limités a cause de la présence du
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cryogénérateur. Cependant pour des applicatiofestgue des IMUX (Input Multiplexer) ou un
grand nombre de filtres est nécessaire, I'utilisati’'un seul cryogénérateur permet d’obtenir des

gains en poids et volume conséquents.
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II.3 Comparaison des différentes technologies

présentées

Coefficient de
Fréquence de Limitations Poids et
surtension d vide Intégrabilité Figures
fonctionnement technologiques volume
(Qv) maximum
Filtres Encombrement,
1 GHz-100GHz | 25000 @ 10 GHz Mauvais Important -8
volumiques poids, intégrabilité
Performances
Filtres planaires | 0,5 GHz - 100 GHz | 500 @ 10 GHz Bonne Faible /
électriques limitées
Filtres a ondes Fortes pertes
1 MHz - 6 GHz 20000 @ 2 GHz Trés bonne | Trés faible /
acoustiques d’insertions
Encombrement,
Filtres
16 @ 5.5 GHz et poids, nécessite
volumiques 1 GHz - 30 GHz Mauvaise | Important /
T=77K refroidissement,
supraconducteurs
cotit
Limitation en
puissance,
Filtres planaires 10 @2GHz et
500 MHz a 30 GHz nécessite Bonne Faible -9
supraconducteurs _
r=77k refroidissement,
cotit

Tableau I-1 : Comparaison des différentes technologies

Les différences de dimensions pour des applicatiensblables (IMUX de satellites), sont

visibles pour différentes technologies sur la Fege8 et la Figurd-9.
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Figure I-9 : Comparaison entre la technologie a résonateurs diélectriques et la technologie

planaire HTS

Il apparait que la filiere planaire supracondgetrest tout a fait adaptée a la conception
d'IMUX équipant les satellites de télécommunicatiém effet, les filtres volumiques actuellement
utilisés peuvent étre avantageusement remplacés dpar filtres planaires en technologie
supraconductrice. Depuis de nombreuses année§pétdment MINACOM du laboratoire XLIM
travaille en collaboration avec Thales Alenia Spaoerr développer des filtres d’'IMUX aux

spécifications séveres. Cette étude a débuté plaeda de Jean-Frangois SEAUX [19].

Dans ce cadre, mon travail a consisté a mettreogt pne technique de mesure a basse
température permettant de déterminer de facongaées caractéristiques électromagnétiques des

filtres nécessaires a leur optimisation.
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II1 FILTRE 8 POLES AUTOCORRIGE EN TECHNOLOGIE

PLANAIRE SUPRACONDUCTRICE

Jean Francois Seaux a développé et optimisé aboadition avec Thales Alenia Space et le
CNES, un filtre huit poles quasi-elliptique autadgé pour un démonstrateur d'IMUX destiné aux

satellites a service fixe [19].

III.1 Caractéristiques du filtre

IIT.1.1 Cahier des charges

Le filtre envisagé fait partie d’'un démultiplexalientrée de douze canaux qui ont tous une
bande passante de 64 MHz. Leurs fréguences centrélgulierement espacées, sont comprises
entre une valeur bassg €gale a 3781,25 MHz, et une valeur hauteégale a 4468,75 MHz. Par la
suite, nous étudierons successivement deux fittoeg les caractéristiques électriques souhaitées

sont fixées a partir desfet de {.

Les spécifications génériques souhaitées du calMUX le plus haut en fréquence sont

consignées dans le Tablda®.
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Parameétres

Spécifications

Fréquence centrale

4468,75 MHz

Bande passante

64 MHz (1,4%)

la bande en entrée et en so

tie

< 4429,725 MHz -34 dB
Sélectivité 4434,325 MHz -10 dB
4503,175 MHz -10dB
> 4507,775 MHz -34 dB
4440,625 a 4443,4375 MHz 0,45 dBpp
Platitude de gain a partir dy 4443’4375 4 4446,25 MHz 0,25 dBpp
centre du canal 4446,25 & 4491,25 MHz 0,20 dBpp
4491,25 a 4494,0625 MHZ 0,25 dBpp
4494,0625 a 4496,875 MHz 0,45 dBpp
4444,625 a 4443,75 MHz 19 ns
4443,75 a 4450 MHz 7ns
Variations du temps de 4450 a 4456,25 MHz 1,5ns
propagation de groupe a partir 4456,25 a 4481,25 MHz 1ns
du centre du canal 4481,25 a 4487,5 MHz 15ns
4487,5 a 4493,75 MHz 7ns
4493,75 a 4496,875 MHz 19 ns
c/l Apres le filtre en régime 28 dBc
monocanal
Coefficient de réflexion dans <21dB

Tableau I-2 : Spécifications du canal le plus haut en fréquence

Actuellement, les filtres d'IMUX qui équipent legtsllites ont des spécifications moins
séveres et sont fabriqués a l'aide de cavités vigues et le temps de propagation de groupe est

corrigé au moyen d’un circuit externe.

III.2 Solutions retenues

II1.2.1 Topologie et substrat utilisés

La solution retenue par Jean-Francgois Seaux peameteé satisfaire le cahier des charges de
Thales Alenia Space est un filtre huit pdles wtilisdes résonateurs a2 en forme de croix
ouverte (Figurd-10). Ces résonateurs en forme de croix ouvenmetent un gain en dimension
par rapport a des résonateurs linéiques, des amgleter-résonateurs faibles nécessaires a la

construction de filtres a bande étroite et permetgalement de limiter les couplages parasites qui
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apparaissent entre les résonateurs non adjacemtplub, ils se prétent particulierement bien a la
réalisation de fonctions de filtrage quasi-elliptég. Le patch central, inséré dans I'espace délimit
par les résonateurs 1, 2, 7 et 8, permet de réthsreffets de couplage croisés parasites. Certains
couplages inter résonateurs sont trés faibles tudés exigences séveres du cahier des charges.

Ainsi les dimensions des lignes et des gaps delagent une précision de I'ordre du micromeétre.

Figure I-10 : Topologie du filtre huit poles développé par Jean-Frangois Seaux.

Les lignes constituant les résonateurs ont une danpge caractéristique de 3D afin

d’augmenter la tenue en puissance du filtre (lighis large) et le facteur de qualité a vide.

Le substrat utilisé est le lanthanate d’alumine Q)Ad’épaisseur 50@m. L’'épaisseur du film
SHTC (YBaCuO) est de 600 nm (plan de masse et ghaud). Une couche dor de 100 nm
d’épaisseur est rajoutée au niveau des accés dé gan de masse pour favoriser les contacts
respectivement avec les accés SMA et le bottier.

II1.2.2 Packaging utilisé

Le boitier est réalisé en Kovar. Une colle spécpemet de fixer le filtre sur le fond du
boitier. Les acces au filtre sont réalisés paraminvia des sabots taillés dans 'ame des conmecte
SMA (qui sont des connecteurs classiques avec meerdyee dans le téflon) (Figurdl a). La
connexion par sabot est une solution plus robusgtengoonding qui résiste mal a la descente en
froid.
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L’'acces supplémentaire SMA évidé (Figurgl b), sert a introduire dans la cavité une éavelia
surpression d’hélium lors de mesures hors vide miter toute condensation a l'intérieur du

botitier.

Sabot de contact

Au YBaCuO
Connecteur
SMA

-

| téﬂon..... | colle

\\ Accés SMA évidé
pour surpression

a) d’hélium b)

Figure I-11: Packaging du filtre, a) vue de coupe — connexion par sabot, b) vue d'ensemble avec

acceés supplémentaire pour surpression d’hélium.

III.3 Mesures et hypotheses sur les défauts

rencontrés

Les simulations sous Momentum des filtres respeaerasiment le cahier des charges
imposeé par Thales Alenia Space (Figuie).

0
10— — 811 (dB)
— 821 (dB)

-30—
40—

Atténuation (dB)

-60
| | | I | | |
438 440 442 444 446 448 450 452 454

fréquence (GHz)

Figure I-12 : Simulation sous Momentum du comportement du filtre avec patch a la fréquence

haute.
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Afin de valider ces simulations et donc le dévelmppnt et la réalisation du filtre, des
mesures ont été effectuées. Les premiers résaktptyimentaux obtenus, dans le cadre de la these
de J.F. Seaux, sur les filtres sans le plot cagtaliique, plongés directement dans 'azote liquide
ont mis en évidence des problemes de métrologsealix basses températures. En effet, dans ce
cadre, les conditions de mesure ne sont pas asaidsges et reproductibles pour permettre de
déterminer les performances exactes de ces digpo#litexiste toujours une présomption que la

présence d'azote liquide a l'intérieur du boitieydifie les résultats.

Nous nous sommes donc intéressés a la métroldgi@apour conclure sur la possibilité de
réaliser de tels filtres supraconducteurs a batrdéetsans réglage et pour cela nous avons ttéavail
sur deux méthodes de mesures utilisant respectivenmne enceinte a vide spécifique et un banc de

mesures sous pointes cryogéniques.

III.3.1 Présentation des protocoles de mesures
dans le cas de l'utilisation d’'une enceinte a

vide

Le refroidissement des filtres n’est pas assuré danpremier temps par un cryogénérateur
ou un cryostat. Par souci de simplicité, nous sditbns une enceinte a vide congue par Michel
Maignan, initiateur du projet a Thales Alénia SpaaBn d'éviter la présence d’azote ou de

condensation d’autres gaz a l'intérieur du boftregurel-13).

Afin d’obtenir une information précise quant adapérature régnant au voisinage du filtre,
nous avons installé a I'intérieur du boitier dirdi) juste sous le substrat, une sonde miniatur@0oPt

possédant une precision de mesure de 'ordre dié giegpu'a -200°C, soit 73 K.

L’étalonnage de l'analyseur de réseau vectoriel réatisé aux accés 1 et 2 placés a
l'intérieur de I'enceinte a vide, a température @ante. Une mesure du coefficient de transmission
|S21] a froid lorsque les deux acces sont connewiésre un gain constant de I'ordre de 0.3 dB sur
la bande de fréguence par rapport au niveau deeréfé a température ambiante. Les mesures

présentées dans la suite ne prennent pas en ctangoepensation de ce décalage.
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Figure I-13 : Enceinte a vide congue par M. Maignan. a) schéma de disposition des éléments et

acces, b) enceinte a vide fermée sortant du bain dazote liquide.

L’étalonnage du systeme de mesures de températomed Pt100 et MX54 de Metrix) est
réalisé en plongeant la sonde directement dan®téafiquide (-196°C), et en mesurant la

température ambiante (comparaison avec les domsgess d’'un thermomeétre conventionnel).

II1.3.2 Mesures

Trois topologies de filtres différentes ont doné éaractérisées en utilisant I'enceinte a
vide :
» Deux filtres avec patch centrés sur la fréequenceehig, (Figurel-14),
* Un filtre avec patch centré sur la fréquence bas@egurel-15),

» Deux filtres ancienne version sans patch centréldrequence haute,f(Figurel-16).

Les mesures ont été effectuées a 77 K. Dans tgusake le niveau d’azote liquide a été
maintenu constant pour que l'influence des cabtexd(fication des propriétés a basse température)
soit identique (gain de 0,3 dB en transmission)e@une méme puissance d’entrée de I'ordre de 0

dBm et le méme étalonnage. La précision de mesuterdpérature est de I'ordre de 1 degré, mais
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aprés environ 15 min dans le bain d’azote, la teaipge au niveau du filtre est de 77 K (la valeur

obtenue est celle de I'étalonnage du systéme darméssque la sonde est plongée dans 'azote).

Fo + 18 MHz

Atténuation (dB)
W
o

50 - (.r‘
‘60 T i T T 1
4,37 442 4.47 4,52 4,57

fréquence (GHz)

Figure I-14 : Mesures du filtre fréquence haute avec patch, /S1/dB (bleu), /Sz:1/dB (rouge), gabarit
/S21/dB (pointillés).
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[Fo+7iHz] |

Atténuation (dB)
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fréquence (GHz)

Figure I-15 : Mesures du filtre fréquence basse avec patch, /S11/dB (bleu), /Sz:/dB (rouge), gabarit
/S21/dB (pointillés).
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Figure I-16 : Mesures du filtre fréquence haute sans patch, /S:1/dB (bleu), /Sz:1/dB (rouge), gabarit

/S21/dB (pointillés).

Ces premiéres mesures reproductibles ont permigeteun certain nombre de conclusions et

deux principales différences entre les simulatigiries mesures apparaissent (Tableau:

Un décalage en fréquence qui est de 6 a 8 MHz Ipsdiltres avec patch métallique centrés
sur la fréquence basse, de 16 a 18 MHz pour lesdihvec patch centrés sur la fréquence
haute et de 7 a 10 MHz pour les filtres sans pagciirés sur la fréquence haute.

Le niveau du coefficient de réflexion dans la bared® supérieur a celui obtenu en

simulation, ce qui peut étre di au décalage eruénéce qui perturbe les coefficients de
couplages inter-résonateurs, a la mauvaise guiditétalonnage effectué ou encore a des
problémes de connectique (transition ligne micrarub connecteur SMA). La platitude du

coefficient de transmission est donc également fiéedi

Par contre, la valeur de la bande passante esfassdinte ¥ 64 MHz +/- 1 MHz) et la
rejection hors bande est quasi conforme au ggbauit la version avec patch.
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foé:alljae%ecsn Adaptation dans la| Ondulation dans la REJeCtIOI’]_hOI’S bande
a bande |§| bande |§)] 1Sz ([f ~f0[> 39
Af MHz)
gabarit / <-21dB <0.45dB <-34dB
Freq. haute av. patch g\, <-18dB <0.2dB <-30dB
simulation
Freq. haute av. patgh
n°1 +17 MHz <-7dB <0.9dB <-32dB
mesure
Freq. haute av. patgh
n°2 +16 MHz <-7dB <0.8dB <-31dB
mesure
Freq. haute
ss. patch n°1 +10 MHz <-6dB <1,2dB <-24 dB
mesure
Freq. haute
ss. patch n°2 +7 MHz <-6dB <-1dB <-25dB
mesure
Freq. basse
av. patch n°1 +7 MHz <-7dB <0.8dB <-30dB
mesure

Tableau I-3 : Résultats expérimentaux obtenus pour les différents filtres mesurés

L’étalonnage de I'analyseur de réseau vectoriepernet pas de fournir des informations
correctes sur la phase des paramétres S. Les tEnp®pagation de groupe ne peuvent donc pas
étre correctement mesurés. On peut toutefois rameagu’avec I'étalonnage effectué, la phase du
coefficient de transmission est relativement liréaie qui implique un temps de propagation de
groupe (TPG) plat.

Ces premieres conclusions nous ont conduit a chertds défauts responsables des

différences obtenues entre les mesures et lesaions.
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II1.4 Hypotheses sur les défauts rencontrés

Logiquement, deux hypothéses peuvent étre émisag papliquer les différences
remarquées entre les mesures et les simulatiomsai®eparametres de la simulation sont erronés
et/ou la technique de mesure ne permet pas d'slitesidonnées rigoureuses.

La précision des résultats de simulation obtenligide du logiciel Momentum d’Agilent
dépend fortement du maillage réalisé. Nous avonstm@ajue lorsque le nombre de cellules par
longueur d’'onde est supérieur ou égal a 40, et’'qpgon « Edge Mesh » permettant un maillage
plus fin sur le contour des lignes est activéerdssiltats de simulation convergent. Dans la sldte,
maillage respecte toujours ces conditions.

La validité des résultats de simulation repose efgaht sur une bonne connaissance des

caractéristiques électriques des matériaux.

I11.4.1 Défauts liés a I'imprécision des
caractéristiques du substrat et du

supraconducteur

» La permittivité relative du substrat, fournie JdiEVA est de 23,6 @ 77 K(au dixieme pres,
soit 0.4 %). La précision de cette donnée n’estspéfssante car une variation de moins de 0.4%
sur ce parametre peut entrainer des décalagesgnefices importants pouvant atteindre 8

MHz a la fréquence considérée (FiglHEy).
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Figure I-17 : Simulation sous Momentum du filtre 8 péles centré sur la fréquence haute avec

patch, avec une permittivité de 23,6 (rouge) et 23,5 (bleue). a) /Sz:/dB, b) /Si1/dB.

Cependant, comme le substrat est un matériau sgtta valeur de la permittivité est la méme
pour tous les wafers. Nous pouvons donc introdd@&es un premier temps, dans les simulations, la
valeur indiquée par le manufacturier THEVA, soit@3es corrections pourront étre apportées par

la suite, si nécessaires.

» L'impédance de surface d’'un supraconducteur : Bs= jXs, est calculée a partir du modele
des professeurs Vendik [20]. La formule fait iner plusieurs parametres dont les valeurs

imprécises peuvent affecter I'évaluation de Rs®t X

En effet, R et Xs sont tres sensibles aux parameétres d'épaissefiindie), de longueur de
pénétration de London a 0K, (0)), de température critique (Tc), de fréquencgectempérature de
travail (fet T).

Les évolutions de Rs et Xs deviennent non négligsgiour des variations de fréquences de 'ordre
du GHz. Sur la bande de mesures des filtres dépétopar J. F. Seaulf(= 200 MHz), cette

variation ne sera pas prise en compte.

40



f A (0) e Tc T Rs Xs
(GHz) | (hm) | (nm) | (K) | (K) | (mQ) | (mQ)
1 4,47 160 595 87 77.5 0,159 9,53
4,47 | 150 600 88 77 0,095 7,29
3 (4,47 | 140 605 88 77 0,0715 6,3

Cas:

Tableau I-4 : Calcul des variations de Xs et Rs en fonction de Ac(0), Tc, T et e a la fréquence

centrale du filtre centré sur la fréguence haute.

Le Tableaul-4, donne les valeurs de Rs et Xs pour de faiblmsations autour des valeurs

nominales de @, (0), Tc et T (valeurs nominales : cas 2).

Les variations de Rs et Xs semblent affecter umtpre la fréquence centrale (Figur&8). En
effet, les autres caractéristiques du filtre s@sipectées. Le décalage en fréquence maximum de

3 MHz est obtenu entre les cas 1 et 3.

L .

30 e

Atténuation (dB)

4,37 4,47 4,57
frequence (GHz)

Figure I-18 : Modification de la réponse en fréquence du filtre en fonction d’une variation de

son impédance de surface. Cas 1 (bleue), cas 2 (noir), cas 3 (rouge).

La faiblesse de précision sur les valeurs d’'impédate surface du film SHTC ne semble donc pas

étre responsable des différents défauts relevesiEs mesures.
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I11.4.2 Défauts liés a l'incertitude sur les

dimensions du systeme

Une variation des différentes dimensions considetéess des simulations peut également

introduire des modifications importantes des répsrhu filtre.
Trois parametres principaux entrent en considératio

» Une variation des dimensions du boitier, et eni@aiér de la hauteur du capot de blindage. Il
apparait cependant que la précision d’usinageutfisamte pour que l'effet sur la réponse du

filtre soit négligeable.

» Une erreur de gravure des motifs du filtre. La 8@ciTHEVA grave les filtres en utilisant la
technique d’ablation ionique qui garantit une &1 de I'ordre du pum. Cette imprécision peut

engendrer un décalage en fréquence de I'ordreMid2[21].

» Les simulations des filtres sont réalisées pourhméeur de substrat de 502 um, et la société
THEVA donne une précision de + 4um. En simulatioe variation de 5 um sur I'épaisseur du
substrat implique un décalage en fréquence deréodg@ 3 MHz. Les réponses fréquentielles
des filtres supraconducteurs a bandes étroitesndépebeaucoup de I'uniformité de I'épaisseur
du substrat [22]. Des mesures sur I'épaisseunutiatgat avant la gravure permettent cependant

de corriger en partie ce probleme [21].

La Figure I-19 montre linfluence sur la réponse en fréquemke filtre d’'une variation de

I'épaisseur du substrat de + 1 um et de I'imprécisle gravure (£ 1 um).
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Figure I-19 : Analyse de Monte Carlo en fonction de la précision de gravure et de I'épaisseur du

substrat [21]

Cette analyse de sensibilité révele un décalaggdritiel des réponses du filtre de £ 5 MHz.
Cependant des décalages plus importants sont sdiegédes mesures, I'influence de la contraction

a froid des matériaux semble étre la principaleseales défauts rencontres.

II11.4.3 Défauts liés a la contraction a froid des

matériaux du systeme

Jusqu'a présent, la conception des filtres ne piaetcompte de la contraction du matériau a
basse température. Ainsi la topologie du filtre unés’est pas celle du filtre simulé car la deseent
en froid réduit toutes les dimensions d’'un factegal a(1+Cd.AT), ou Cd désigne le coefficient de

dilatation du matériau &T la variation de température.

On peut alors approximer le décalage en fréquenpar@r de la fréquence centralg par la
fonction suivante :

1
A =f01-————— 1
°[€ 1+Cmej )
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Pour un filtre centré sur la fréquence haute=(14,46875 GHz) et pour un coefficient de
dilatation de 12.18K (coefficient de dilatation de 'YBaCuO), le déage en fréquence est de 12
MHz. Il serait utile de connaitre précisément latdiion du film sur le substrat, car nous pouvons
penser que le coefficient réel de dilatation esamds entre celui du substrat (Cd = 10°40 pour

le LAO) et celui du supraconducteur (accord de Imaihtre le film supraconducteur et le substrat).

La Figurel-20 présente le décalage en fréquence attendel U@ contraction du matériau a basse
température (12 MHz). La contraction du matériaumme la variation de permittivité, n’influence
pas la forme de la réponse en fréquence. Seul caladfe de la fréquence centrale du filtre est

observé.

-0

Atténuation (dB)
Atténuation (dB)
g

447 437 442 447 452 457
fréquence [GHz) fréquence (GHz)

a) b)

Figure I-20 : Simulation du décalage en fréquence di a la contraction du matériau a basse
température. Sans tenir compte de la contraction (rouge), en tenant compte de la contraction du

substrat (bleue), et de celle du film supraconducteur (vert), a) /Sz:1/dB, b) /S11/dB.

Il convient, lors du développement des filtres agpnducteurs planaires d’agrandir les
layouts envoyés a THEVA d'un rapport égal/gl+CdAT) afin de retrouver a basse température

les dimensions du filtre simulé.

44



I11.4.4 Validité de I'étalonnage et influence du

packaging

L’étalonnage de I'analyseur de réseau vectoriesdarcas de I'utilisation d’'une enceinte a
vide est réalisé a température ambiante. Une mesutensmission a froid lorsque les deux acces
sont connectés montre un décalage de quelquesmdigiéle dB sur }8. De plus le temps de
propagation de groupe (TPG) n’est pas mesurabléacphase n’est dans ce cas pas étalonnée a
froid. Pour pallier ce probleme, il serait nécessale descendre en froid les standards de
calibration, mais ceux-ci ne sont pas certifiés sampératures cryogéniques et ils risquent d’étre
détériorés. Etant donnée la rigueur du cahier ti@sges (précision de 5 centiemes de dB sur la

platitude de |g| dans la bande, TPG plat), il est nécessaire tbager un étalonnage plus précis.

Un étalonnage TRL (Thru — Reflect — Line) & frpmurrait étre éventuellement envisagé. Dans ce
cas trois standards sont nécessaires : Un couticiet deux troncons de lignes d’impédance
caractéristique 5@ dont les longueurs sont respectivement proporéthes a kiy/2 et telle que la
longueur électrique soit comprise entre 18° et 162t étalonnage demanderait de réaliser quatre
descentes a basse température.

Les acceés SMA dont sont munis les filtres ne sa® pongcus pour travailler & des
températures cryogéniques. Leurs comportementskasbht mal connus. De plus les connexions,
entre les connecteurs SMA et le filtre, réaliséesdes sabots taillés dans I'ame des connecteurs
SMA peuvent avoir une influence non négligeable $es réponses du filtre (probléme

d’adaptation).

L’ensemble des moyens utilisés pour relier ledilér I'analyseur de réseau vectoriel n'est
donc pas adapté aux conditions cryogéniques etmoudification en profondeur du systéme de

mesure est nécessaire pour pouvoir remonter afirpemces exactes de celui-ci.
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IV NOUVEAU PROTOCOLE DE MESURE MISE EN

PLACE

IV.1 Le banc de mesure sous pointes cryogénique
d’XLIM.

Le laboratoire XLIM dispose d’'un banc de mesuresgoointes cryogénique fonctionnant sur
le principe du cryostat. Le vide est maintenu dans enceinte dans laquelle une plague est
refroidie par une circulation de liquide cryogéréq(réseau de tubes ou circulent le liquide
cryogénique placé dessous une plague métalliqig)regd-21 et Figurd-22).

Acces non nutilisé

Pointe eryo.

Mesure
Enceinté Température
sons vide

Vers VIVA
.‘_ —

Vers VIVA
——>

\‘Ng
N, A Acces Jj!:'t‘fnpom;f* (pour Pompage
systene actif) éventiel

Figure I-21 : Le banc de mesure cryogénique d XLIM.
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Figure I-22 : Photo de la station sous pointe cryogénique présente a XLIM

Un tel dispositif permet de réaliser, via des staidd fournis par le fabricant de pointes

cryogéniques, un étalonnage précis a des tempésattyogéniques.

Cependant une mesure directe des filtres blindéslagpés par Jean-Francois Seaux est

impossible.

Il est donc nécessaire de développer un nouveakagag des filtres pour pouvoir effectuer des

mesures avec cette station.

La station possede deux sondes de températuréixgaesur une des pointes cryogéniques et

lautre au niveau de la plaque réfrigérée. Lors dessures, ces deux sondes donnent des

températures relativement éloignées (pratiquemeng di’écart entre les deux sondes). Il est donc

nécessaire, compte tenu de la sensibilité du caempent du supraconducteur a la température,

d’améliorer également la précision de cette mesure.
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IV.2 Présentation du nouveau protocole

IV.2.1 Conception du packaging du filtre dédié

a la mesure en station cryogénique

Les contraintes de conception du packaging sordupsntes :
* Représenter au mieux le packaging original utpigar la mesure dans I'enceinte a vide,
* Permettre des mesures précises des parameétrefiitteden module et en phase,

» Prévoir des emplacements supplémentaires pourde®sondes de température.

b h e

Emplacements
pour sonde en T°

coplanire

Figure I-23 : Vue éclatée du dispositif blindé congu pour les tests sous pointes.

Il est obligatoire, afin de conserver un blindageche du boitier original, de déporter les
acces a l'aide de lignes coplanaires (Figu28). Lors des mesures, les pointes hyperfréquence

seront placées sur ces acces.
L’ensemble des piéces est fabriqué en Kovar emésallisé a Thales Alenia Space suivant
le procédeé utilisé pour le packaging précéedent. diesensions de la cavité sont rigoureusement

identiques a celles du packaging précédent.

Trois sondes en température sont ajoutées : udessus du blindage, une sur le coté et une

autre en-dessous du filtre (dans une plaque derkaurdaquelle est fixé I'ensemble des piéces). Un
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acces étanche a été rajouté a la station pountéesdes sondes de température. La Fitpzre
présente le packaging final.

Fillre

supraconductenr

Figure I-24 : Photo du packaging pour la mesure en station sous pointes cryogénique

IV.2.2 Déplacement des plans de référence au

niveau des acces du filtre

a) Principe

Les pointes cryogéniques sont étalonnées a basg@etature, via des standards (type
SOLT), de facon trés précise. La rigueur du catiésr charges (en particulier en ce qui concerne la
platitude du gain), impose d’extraire avec précidies parametres S du filtre blindé seul apres la
mesure du systeme constitué des deux acces capleadu filtre (Figuré25).
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/ Plans de mesures

Plans de
référence du
J filtre \

Sa1 Sa2

E . J%\ <—> | |

| X By ; s

Accés 1 Accés 2
Filtre
supra

Bonding

Figure I-25 : Systéme constitué des deux accés coplanaires et du filtre.

La technique choisie est de remonter aux param&rdu filtre en calculant I'inverse des

matrices de transfert des acces 1 et 2 (Tal et Ta2)

Afin de prendre en compte les effets éventuelsbdeslings de connexion entre les acces et
le filtre, un circuit étalon sera congu et mesuré #is seul et connecté a un acces coplanaire en
utilisant le méme type de bonding. Puis une prom@diiextraction des parametres S est

implémentée en utilisant les matrices de tran¢igrafin de simplifier les calculs (Figuie26).

Circuit étalon + Filtre + accés

acces coplanaire coplanaire
Circuit eétalon

Sa2 Sat Sa2
- S ] §[ 1
%{_/

!

Sfa (mesure) _
v Sf(mesure) St (mesure)
Tfa l

\:ﬁ' Ta2 T_T/ J

~
Ta2~™ Tat Tt
\Ta2' Tat"’ Taf.T,Ta;/
V_
T=Tat'lTtTa2'
s

Figure I-26 : Procédure d'extraction des paramétres S du filtre.
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Afin de conserver une précision importante sur Jafeurs des parameétres S du filtre
supraconducteur, il est nécessaire de concevaiirounit étalon ayant des modules de paramétres S
appartenant a [0.1 ; 0.9] sur la bande [3 GHz; ZJ&H

b) Conception du circuit étalon

Les acces sont de classiques lignes coplanairgaéasaa 502, réalisées sur de I'alumine
standard (63fm d’épaisseur, de permittivité relative 9.8).

Le circuit étalon est une ligne micro ruban désé&empgZc > 50Q), avec des transitions
microruban-coplanaires a chaque extrémité. Il gstlednent réalisé sur un substrat d’alumine
standard. Dans la bande de fréquence (3-5 GHzindules du coefficient de réflexion et de
transmission sont respectivement compris entredB.@t 0.85 dB et entre 0.5 et 0.8 dB (Figure
1-27).

17000 pum

10022
500 50Q

10

08—

> 0B84

04—

02—

mag(S(2.1))
mag(S(1.1))

0.0

I
20 25 30 35 40 45 50 55 6O

freq, GHz

Figure I-27 : Réponse en fréquence simulée et layout du circuit étalon

Le programme permettant le changement de planéf@ence a été réalisé sous Maple et Matlab.
c) Protocole Maple/Matlab

Soit Sfla matrice S du circuit étalon mesuré :

f
Sf — Sf.l.l S 12 (2)
St,, Sf,
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La matrice de transfert associée en fonction despatresSf; est donnée par la formule (3).

St, [5f,, - Sf, [5f,, St

—_ SZl SfZl
Tf = S, ! (3)
St S

De méme il est possible d’obtenir les matricesrdesfertTt et Tfa respectivement du filtre
associé aux deux acces coplanaires et du circalibrétconnecté avec un acces coplanaire en

fonction des parameétres S mesurés.
La résolution du systeme matrici€f [ X = Tfa permet de déterminer la solution X qui est
la matrice de transfert de I'accésT2?. L'inversion de la matrice conduit alorsTa2™.

A partir de la définition des matrices de transéertle leurs inverse$al™ s’exprime :

-1 -1
Tal™ = Taz, EE Taz,; Tazm} (4)

Taz [-Ta2} Te2;

Finalement les matrice3a2” et Ta2' peuvent s'écrire en fonction des éléments des
matricesTf etTfa (5) (6).

B Tf,, Ofa, - Tf,, (O0fa,, B Tf,, Ofa, —Tf,, (Ofa,,
Tfa,, (OTfa,, —Tfa, (Tfa,, Tfa, Ofa,, —Tfa, (Tfa,,

-1 _
Ta2" = 1t 'Tfa, -Tf, (Tfa, Tt Tfa, ~Tf, (Tfa, ()
Tfa,, (Ofa,, - Tfa, Tfa,, Tfa, Ofa,, —Tfa, (Tfa,,
B Tf,, Ofa, = Tf,, (O0fa,, B Tf,, Ofa, - Tf, (O0fa,,
Talt = Tf, O0f,, =Tf, O0f,, Tf, O0f,, = Tf, O0f,, (6)
Tf,, (0Tfa, - Tf,, (OTfa,, Tf,, Ofa, - Tf,, (O0fa,,

Tf, O0f,, = Tf, O0f,, Tf, O0f,, = Tf, O0F,,

Il suffit alors d’effectuer I'opératiom =Tal™ [Tt[Ta2™ pour trouver la matrice de transfert

du filtre supraconducteur, et ainsi remonter a atrioe S.
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Remarque En effectuant les mesures d’'un acces seul et stérag complet (accés-filtre-acces), la
détermination des parametres S est plus simples lesibondings ne sont alors pas pris en compte
(Figurel-28).

Filtre + accés

coplanaire
acces coplanaire Sat Saz
1§ [
Saz2
—1
— —— —
Sa2 (mesure) St (mesure)

. J
/N ;

Taz21 Tat? Tal.T.Ta2

\- /
—\'/—
T=Tatl’.TtTa2"’
\
S

Figure [-28 : Schéma de principe de la procédure simplifiée d’extraction des paramétres S du

filtre

IV.2.3 Protocole expérimental final

Les dimensions des circuits ont été définies patitsgpuissent étre insérés dans I'enceinte
de la station sous pointes avec le filtre supragotedir blindé et la plaquette d’étalonnage des
pointes cryogéniques (Figute€9). Ainsi I'étalonnage et I'extraction des pa&tnes S du filtre ne

nécessitent qu’'une seule descente a froid.

Le protocole expérimental final est le suivant :
a) Etalonnage des sondes en température (plongéaiddan d’'azote liquide),
b) Mise en place du dispositif, du kit d’étalonnageles circuits étalons dans I'enceinte a vide,
c) Mise sous vide de I'enceinte puis descente a froid,
d) Etalonnage des pointes cryogéniques avec les stinfiairnis par le constructeur,
e) Mesure du circuit étalon seul,

f) Mesure du systéme circuit étalon connecté avecco@sacoplanaire,
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Remarque :Les étapes e) et f) sont remplacées par la madure accés seul lors de la
procédure simplifiée.
g) Mesure du filtre blindé connecté aux deux accesarares,

h) Envoi des données sur PC (Matlab) et extractiorpdesmetres S du filtre supraconducteur.

Filtre
supraconducteur dans Mesure de
son nouveau boitier T température

Circuit étalon +

accés coplanaire Plaquette

d’étalonnage des
pointes cryogéniques

Figure I-29 : Disposition des éléments dans I'enceinte a vide.

Cette procédure permet de réaliser des mesuressgséde paramétres S aussi bien en
module qu’en phase.

IV.3 Mesures

De nouveaux circuits ont été réalisés par la s@d&tEVA afin de tenir compte des défauts
de conception mis en évidence précédemment. Leercateés charges des filtres d'IMUX a

également été modifié (Table&b).
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Paramétres Spécifications
f; = 3781,25 MHz

Fréquence centrale f, = 3843,75 MHz
f1, = 4468,75 MHz
Bande passante 56,25 MHz
-34 dB
Sélectivité d’'un canal a partir 6,3 MHz -10 dB
du bord du canal 10,9 MHz et plus -10 dB
-34 dB
. . . 25,3125 a 28,125 MHz 0,45 dBpp
P'a“tuc‘lengg gﬁ'g;gﬁmr A 55 5 4 25,3125 MHz 0.25 dBpp
19,6875 a 22,5 MHz 0,20 dBpp
Variations du temps de 25,0 a 28,125 MHz 19ns
propagation de grouppe a partir 18,75 a 25,0 MHz 7ns
du centre du canal 12,52 18,75 MHz 1.5ns
< 12,5 MHz 1ns
Produits d |Ir|;termodulat|on 28 dBm
3
Spurious dans la bande <73 dBc
Coefficient de réflexion dans <21dB

la bande en entrée et en sortie

Tableau I-5 : Nouvelles spécifications des filtre d'IMUX

Les nouveaux filtres ont été développés par Staaisreges en tenant compte de la hauteur
du substrat et de la contraction du matériau aebesapérature, un maillage plus fin a également

éte utilisé lors des simulations [21].

Malheureusement, il n’a pas été possible de meseim@éme filtre avec les deux méthodes
développées précedement pour faire des comparaiBansffet, les filtres mesurés dans le boitier
avec les connecteurs SMA possédent des acces puremwostrip et donc ne disposent pas de
retour de masse sur le dessus du substrat powrdarensous pointes ou pour effectuer les bondings
avec les acces coplanaires. De plus les filtresurdesdans la station sous pointes sont collés sur
leur support et ne sont donc pas démontables. Itésulte donc que les filtres mesurés dans
I'enceinte a vide et dans la station sous poingesamt donc pas rigoureusement identigues, a cause
des paramétres de réalisation non maitrisablego(arité de I'épaisseur du substrat, précision de

gravure...).

Deux filtres de fréquence respective=f3781,25 MHz et:f = 4468,75 MHz ont donc été

testés.

La Figurel-30 et la Figurd-31 présentent les mesures des paramétres Sugfgsctans la

station cryogénique en appliguant la méthode deecton (courbes pleines), et sans cette
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correction (courbes pointillés) ainsi que le gabdu filtre. Dans un premier temps, la procédure

simplifiée de correction basée sur les mesurea tigre d’acces du filtre est utilisée.

— — Gabarit |S21]

—is21|

[S| (dB)

— 511
— — Gabarit 511
- - - -|521| corrige

= - - -|511| corrige

3.7 3.75 3.8 3.85
Fréquence (GHz)

Figure I-30 : Mesures des parameétres S du filtre de fréquence basse, avec et sans deembedding.

-10 +

20 1

E — _ Gabarit|521]
=30 +
E — 521

[S] (dB)

—|s11]

-40 +
- — — Gabarit [$11]
50 + - - - -|s21| corrige

= =« -[811] corrige

=60 - LS I T . O T - T, T T S T
4,37 4.42 4.47 4.52 4,57
Frequence (GHz)

Figure I-31 : Mesures des parameétres S du filtre de fréquence haute, avec et sans deembedding.

Les corrections apportées influencent essentieli¢eeniveau de réflexion dans la bande et

donc I'ondulation du coefficient de transmission.

Afin de valider les résultats obtenus, une vérifama du programme de correction des
parameétres S détaillée dans le paragrdph2.2 a été effectuée sous le logiciel ADS d'Agile
(Figurel-32).
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Filtre corrigé avec la | Filtre corrigé avec la

mesure de la ligne 1 = mesure de la ligne 1
3 4 e : 3 4
— 1 I e Systemimesure — 1 — 1
\_Y_) | fl ‘\. \_Y_J j_/
b |
Mesure ligne 1 — = Mesure ligne 2
i
; HEQE%.E:WEEESAI 3))=0.357
0.15 ; 2 (52, 1)0 1 {4.3})=0.
0.1 | []_-"T; — e - .Eir-u, S e
M 005 , | ._. . - t!- K °
& 0.00- e T = .2 P
x R e LS S | =
= -u.os-w | ' | &= | I |
=% -4 2
-0.10- ]
368 372 376 380 384 388 I 368 377 376 380 384 388
Ty ki ' freq, GHz

im2
— |521|dB - |S43|dB freq=3.756GHz |
MBS, )-dB(S(3,3))=-4.791|
— |S11|dE - |S33|dB

Figure [-32 : Vérification de la procédure de deembedding a partir des mesures.

Le premier graphique de la Figur82 permet de valider le programme d’extractios de
parametres S du filtre seul utilisant les mesutesalligne coplanaire (procédure simplifiée). Pour
cela, nous avons simulé sous ADS un systéeme coédlié trois boites noires : celles des deux
extrémités sont caractérisées par les parametmess8rées de la ligne coplanaire seule (ligne 1), et
la boite noire centrale représente les réponsegyées du filtre (référence de correction : ligne 1
Le premier graphique montre la différence en dBrecitd mesure du systéme complet (acces
coplanaire + filtre + acces coplanaire), et le &yst simulé. Les différences obtenues entre les
valeurs simulées et expérimentales sont tres fileldes sont dues aux approximations effectuées

sous Matlab puis sous ADS. Un écart maximum de @BR5est atteint pour des valeurs de
|S1| < 60 dB.

Le deuxieme graphique évalue la qualité du deembgd@éalisé : on utilise les parameétres
S du filtre extraits a partir de la mesure dedad 1 que I'on place dans une boite noire sous ADS
entre deux autres boites noires caractériséesepamésures d’'une seconde ligne coplanaire. Les
écarts entre le systeme mesuré (acces + filtrecésaet le systéme recalculé sont dans ce cas

relativement importants mais n’excedent pas 0.4edBransmission et 5 dB en réflexion dans la
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bande passante du filtre. Etant donné les niveasxpdrameétres de transmission et réflexion, ces
écarts sont relativement faibles, comme le momtfedurel-33.

|S] dB

|—1811] corrigé avec ligne 1|
| —|S21] corrigé avec ligne 1
|S11] corrigé avec ligne 2
| —|$21] corrigé avec ligne 2|
3.68 3.73 3.78 3.83 3.88
Fréequence (GHz)

Figure I-33 : Modules des paramétres S extraits pour le filtre de fréquence basse a partir de la

mesure de diftérentes lignes coplanaire identiques a celles des acces.

La procédure de deembedding utilisée est donc lalaais la sensibilité du systeme
empéche d’obtenir une reproductibilité suffisarita. procédure permettant de tenir compte de
I'effet des bondings entre les acces coplanairésfdtre utilisant une mesure supplémentairelécel

du circuit étalon), a finalement été abandonnéepeaore moins précise.

Ce nouveau protocole expérimental a permis de reepuécisément I'ondulation du coefficient de

transmission et le temps de propagation de grolip&s) dans la bande passante du filtre. Ces
résultats ont ainsi pu étre compareés au gabaét(figurel-34).

0 1 200 A

a 11 160 -

=

.g -2 A 120 -

g

c =3 1 80 A

P

< a1 | |- — gabarit | 40 7 — — gabarit

— mesure — mesure
_5 T ) 1 0 Ll T L]
3,753 3,773 3.793 3.813 3,753 3,773 3.793 3.813
Fréquence (GHz) fréquence (GHz)

Figure I-34 : Mesures et gabarits de platitude et de TPG dans la bande du filtre aprés correction
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\"/ CONCLUSION

Le développement d’'un nouveau protocole de mesypartr de la station sous pointes
cryogeénique, intégrant un étalonnage précis a b@sspérature a permis de déterminer de fagon
rigoureuse les caractéristiques des filtres. Leganix de coefficient de réflexion dans la bande

restent élevés et donc la platitude du coefficitentransmission n’est pas respecte.

Nous pouvons donc conclure que les connexionsa@secteurs SMA et des lignes d’acces

du filtre ne sont pas responsables des problemdssbelaptation.

L’analyse de Monté Carlo (Figutel9) montre que la non-uniformité de I'épaisseurstibstrat et
limprécision de la gravure des films minces suprafucteurs permettrait d’expliquer le non

respect du cahier des charges.

La prise en compte de la contraction a froid dussab a permis de minorer le décalage en
fréquence. Cependant, a I'heure actuelle, il patiiicile de respecter le cahier des charges trés

séveére sans réglage in fine.

Une étude menée par Fiffamen Hougdonougbo en coldsibn avec Stanis Courréges a
montré la possibilité de corriger aprés fabricafies caractéristiques du filtre en faisant dessrou
dans la métallisation des résonateurs via uneiablitser. Cette technique prometteuse de réglage
gui ne nécessite pas de vis et qui peut étre éeatin dynamique (visualisation directe de la répons
du filtre pendant I'ablation laser), peut permetiee régler finement le filtre et ainsi de répondre
correctement au cahier des charges. Une étuden estues au laboratoire XLIM en collaboration
avec Thales Alenia Space et le CNES pour validiee technique [23] [24].
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CHAPITRE 1T :

REDUCTION DU POIDS ET DE L'ENCOMBREMENT DE
DEMULTIPLEXEUR D'ENTREE D'UNE CHAINE DE
RECEPTION - EMISSION DE SATELLITE A SERVICE

FIXE — COUPLAGE PHOTODIODE ET FILTRE PLANAIRE
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I INTRODUCTION : INTERET DU PASSAGE AU TOUT

OPTIQUE

Les filtres d'IMUX (Input Multiplexer) sont placés I'entrée des différents canaux et ont
pour réle de sélectionner une partie de la banddetdu signal provenant du récepteur. Ce sont des
filtres a bandes étroites (< 2%) et trés sélediéfgacon a optimiser au maximum I'exploitation de
la bande utile. lls ont des spécifications tréesséy également au niveau du temps de propagation
de groupe (TPG) et de I'ondulation dans la bande.

Dans I'architecture présentée Figukd, 'IMUX est constitué de filtres passe bandent
les fréquences centrales sont celles des diffemamaux et il est associé a des circulateurs et a u

coupleur 3 dB.

Charge adaptee
5 e ooy
2 Ozl o
= o
2 M = &
EOE -
Coupleur a -3dB < = -
)
\ | J1E %
| S —
@D | ©
— = [T -
FPassage en - -ﬁ| &
bande d A
323:8 ) if;l & %
A\ 2] Q
ﬁ“‘":‘tj 1% 2
e
CHZ]
M
pZ

Charge adaptee

Figure II-1 : Schéma de principe d'un IMUX de satellite a service fixe, utilisant uniquement des

technologies microondes.
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Le poids, 'encombrement et la consommation d’éieedgs systémes embarqués dans les
satellites de télécommunications sont des paramépemordiaux. La filiere planaire
supraconductrice (utilisant les films minces SHT@)ur la réalisation de filtres, permet un gain de

masse incontestable méme en tenant compte derbemement cryogénique.

Cependant les filtres présents dans les IMUX dellgas de télécommunications ne
représentent qu’une partie du poids et du volunesystemes complets. En effet, les cables, la

connectique, les coupleurs ou encore les circulates peuvent étre négligés.

La solution radio sur fibres optiques consisteaaagporter une porteuse optique modulée en
puissance par le signal HF contenant les donnégs,de convertir I'onde lumineuse en signal
électrique qui est alors transmis aux différentge. Cette technique permet une réduction
considérable en terme de volume et de poids cayraimd nombre de fonctions présentes dans un
IMUX peut étre avantageusement remplacé par dgersgs optiques. Cette technique garantit
également une totale immunité électromagnétique-igarell-2 représente un IMUX utilisant des
composants optiques et optoélectroniques.

Photodicdes + fitres

' LASER, b
lFO
Fi
i LR - »  HiED » &

aL

>
=
]
-
[y}
O
wn
@{
Coupleur 3dB ©
FPassage en bande de base g
Bande K — Bande C %
ou Photodiodes + flires E
] €1
o
Peigrne LASER, b, .4 Iﬁ‘:l_
Fo

= £
= FO i - =
= L

- O

—

—

FO Fibre optigue . _ - .

Figure II-2 : Exemples de fonctionnement d'un IMUX utilisant des technologies issues de

l'optoélectronique
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L’ensemble des coupleurs et circulateurs présearis dn systéme classique peut ainsi étre
remplacé soit par des coupleurs optiques classigtiksant des fibres monomode soit par un
démultiplexeur en longueur d’onde. La conversiagnal optique — signal RF est réalisée par une

photodiode qui est ensuite connectée au filtre RF.

Actuellement, les pertes introduites lors du cogelaptique — hyperfréquence, au niveau de la
source (laser) et au niveau de la photodiode, dimite développement de tels systemes pour de

courtes distances et donc pour les systémes endsarqu

L’adaptation entre la partie optique et la partie &une transition optoélectronique est
classiquement realisée a l'aide de systemes agfifs.de garder les bénéfices en terme de poids,
d’encombrement et de performances apportés pagcknologie planaire supraconductrice, une
adaptation active est exclue du fait d’'un apportiiEdeur conséquent dans la zone froide du circuit.

Le couplage entre une photodiode et un filtre ep&ur alumine standard a donc été étudié a
XLIM en collaboration avec Thales Alenia Space afin démontrer la possibilité d'utiliser une

solution passive.
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II INTRODUCTION AUX PROBLEMES DE COUPLAGE
OPTIQUE — HYPERFREQUENCE : APPLICATION AU

COUPLAGE D'UNE PHOTODIODE ET D'UN FILTRE

II.1 Principe d’une chaine optique-hyperfréquence

simple :

Une liaison optique permettant le transport d'ugnal électrique peut se schématiser de la

facon suivante [25] :

/\/\ Ermetteur /\/\ Reéceptenr /\/\

— @ ophgue | optique —— -

Figure II-3 : Principe de fonctionnement d une chaine optique transportant des signaux

électrigues

L’émetteur optique est généralement constitué tigar modulé soit en direct soit de fagon
externe. Dans le cas d’une modulation directeol&rant de polarisation du laser est directement
relié a I'information électrique. La modulation exte utilise un modulateur optique faisant varier
l'intensité du signal lumineux en sortie du lasgn modulateur électro-optique de type Mach-
Zehnder est généralement employé. Le Tabledwcompare les performances d’'un modulateur de
type Mach Zehnder « double série » représentatat It I'art de la modulation externe avec les

caractéristiques d’une modulation directe [26].
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Paramétre Modulation Directe | Modulation Externe
Longueur d'onde (um) 085;13;155 1.3;1.55
Fréquence de modulation
30 150
Maximum (GHz)
Gain intrinséque (dB) De-35a-5 De -30 a 30

Figure de bruit (dB) De 20 a 60 De 4a 30
IMFDR* Standard (dB-Hz??) De 10024 114 112
IMFDR* linéarisé (dB-Hz**) 120 130

* IFMDR : Intermodulation-Free Dynamic Range (dBiz)

Tableau II-1 : Comparaison des performances d un modulateur électro-optique Mach-Zehnder

de type « double série » [26] et d’'une modulation directe.

La modulation externe permet obtenir les meilleurperformances (faible bruit, hautes
fréquences...), et ne nécessite pas de réaliser daggadion hyperfréquence entre le laser et la
source RF. Malheureusement cette solution estqriéseuse que la modulation directe.

Le récepteur optigue est généralement constituéned’'photodiode qui génére un
photocourant proportionnel a la puissance optiquilie recoit. De multiples technologies
coexistent pour la réalisation de photodiode. Laasmetres principaux permettant de faire un choix
sont la longueur d’onde de fonctionnement, la giest la sensibilité. Nous utiliserons ici des
photodiodes PIN d’architecture classique du commetes photodiodes PDCS32T et 20T d’Albis

qui sont décrites dans le paragraph4.
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I1.2 Principaux avantages de I'optique-

hyperfréquence

L'utilisation de I'optique dans les systemes hypEgtiences a plusieurs avantages :

— Le premier avantage porte sur la distribution dmaux hyperfréquences par voie
optique. En effet, les faibles poids et encombramdinsensibilité aux perturbations
électromagnétiques et la tres large bande pas§aatpi'a 150 GHz) des fibres optiques les rendent
trés attrayantes, notamment pour les systemes @étop De plus, les pertes de propagation des
fibres optiques sont bien inférieures a cellesadddes hyperfréquences. Leurs utilisations peuvent
donc étre avantageuses quand de grandes distaacpmhgation sont nécessaires (exemple :

déport de I'antenne par rapport a la station de das radar au sol).

— Le deuxieme avantage concerne les possibilitésfigent les systémes optiques pour le
traitement du signal hyperfréquence, c’est-a-direthlisation de fonctions plus ou moins élaborées
[27]. Ainsi les coupleurs, circulateurs ou encae tharges adaptées présents dans des systémes

microondes peuvent étre remplacés par un seulrsgste

Le principal défaut du transport de signal hypeyfignce par voie optique réside dans les

pertes importantes des liaisons entre les domaijpiggue et microondes.

I1.3 Pertes dans une liaison optique-

hyperfréquence

Une chaine optique-hyperfréquence classique, artilisine modulation externe peut étre

modélisée par le schéma de la Figilh.
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Figure II-4 : Chaine optique hyperfréquence utilisant un Modulateur Electro-Optique (MEO)

Cette représentation permet d’identifier et de liseales pertes :

» Les pertes d’insertion du modulateur électro-omiMEO).

Lorsque le point de modulation est bien choisi,stigeu de pertes sont introduites.
Classiqguement, un MOE n’introduit pas plus de quetgdB de pertes essentiellement dues a la
connectique [28].

* Les pertes introduites par la fibre optique.

Une fibre optigue monomode classique a une attémude 0.3 dB/km @ 1550 nm. Ces pertes

tres faibles sont donc négligeables dans le casedipplication tres courte distance.
» Les pertes de couplage entre la photodiode ebia Gptique.

L’alignement et la proximité de la fibre optiqueeavia zone active de la photodiode doivent
étre optimisés afin d’avoir un maximum de signéicete.
* Le rendement de la photodiode.

Le rendement des photodiodes PIN que nous utiseest de I'ordre de 1 A/W. De tels
rendements sont possibles aux fréquences centimésriorsque la photodiode est polarisée en
inverse de fagcon & avoir une zone de collecte Hetops importante et un temps de transit des

électrons trés court.
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» Les pertes introduites par une désadaptation dilapée entre la sortie de la photodiode et

la partie HF.

En effet, classiquement les circuits microonded songus pour avoir des impédances d’entrées
normalisées a 5Q. Or, 'impédance de sortie d’'une photodiode e=t fortement réactive. Les
pertes introduites par cette désadaptation sordidé@rables et entrainent un dysfonctionnement

des systemes microondes ainsi connectés.

II.4 Définition des contraintes du projet

L’étude menée par XLIM en collaboration avec Thadsnia Space, a pour but de montrer
la faisabilité de coupler une photodiode et undillanaire a 4 GHz via des systémes passifs. Ce
travail fait suite au projet IMUX utilisant destfiégs supraconducteurs constitués de résonateurs
identiques en forme de croix ouvertes. Dans ceecd@mploi de circuits actifs transimpédances
pour réaliser I'adaptation est exclu du fait dectheleur a évacuer dans la zone froide dans le cas

d’applications supraconductrices.

Par souci de simplicité, le filtre et le circuitadaptation seront réalisés sur un substrat
d’alumine dorée afin d’éliminer dans un premier psrfes difficultés de réalisation et de test dues a

'emploi de matériaux SHTC.

Les calculs de bilan de liaison optique montrenil qst préférable de faire débiter la
photodiode sur une impédance élevée. Le filtre aleomc avoir une impédance d’entrée la plus
élevée possible, tout en évitant d’augmenter derfagop significative le produit RC vu par la

photodiode, pour ne pas diminuer sa bande passante.
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III FILTRE 4 POLES QUASI ELLIPTIQUE UTILISANT

DES RESONATEURS EN CROIX OUVERTES

III.1 Technologie choisie : substrat d’Alumine

métallisé

Le substrat choisi est de I'’Alumine de permittiviedative 9.8 (x 0.1), d’épaisseur 635 pm,
et de tangente de pertesd@an0.0001 a 4 GHz. Une métallisation constituéealeches successives
de chrome, cuivre et d’or (épaisseur totale 8 psh)desposée sur les deux faces du substrat avant

gravure.

Le substrat et la métallisation choisis permettéutiliser la technique de gravure chimique
pratiguée dans la salle blanche du laboratoire XLk pertes relativement importantes de cette
technologie en bande C, n'autorisent pas la réalisae filtres de bande passante relative a 4 GHz

inférieure a 3 % et possédant des pertes d’insefdibles.

Le substrat d'alumine permet de réaliser des ligngsorubans dont les valeurs des impédances
caractéristiques g n’excéde pas 10Q. En effet pour £ > 100Q, les largeurs des lignes sont tres
fines ce qui implique une précision de gravureidl& a atteindre et des pertes importantes (Figure
1-5).

W (pm)

20 Fil! a0 110 130 150
Zc {Ohm)

Figure II-5 : Largeur d’'une ligne microruban en fonction de son impédance caractéristique Zc

déterminée a I'aide de LineCalc.
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III.2 Topologie du filtre et gabarit retenu

Le filtre planaire microruban 4 poéles pseudo-elljpe constitué de résonateurs en croix

ouvertes développé par Frédéric Rouchaud a XLIN aedenu (Figurd-6) [29] :

L ]
SjSlas

Figure II-6 : Filtre quasi-elliptique quatre péles utilisant des résonateurs demi-onde en forme de

croix ouverte [29].

Il présente le gabarit suivant :

» Fréquence centraleg £ 4 GHz
» Bande passante équiondulatioff: = 130 MHz Af/fo = 3,25 %)
» Réflexion dans la bande ;jfnax <-17.5 dB

» Bande entre les 2 zéros : 290 MHz.

La matrice de couplage idéaMissaic (7), €t les résistances d’entrée-sofleet Rs(8), sont
calculées a partir du gabarit fixé en utilisantldgiciel FELO développé en partenariat avec
'INRIA et le CNES [5].

0 0897 0 -0139
0.897 0 0757 0

M = 7

ideale 0 0757 O 0.897 0
-0139 0 0897 O

Re = Rs = 1.1067 (8)
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Les coefficients Mij de la matrice (7) définisséed couplages entre les résonateurs i et j du
filtres. Les coefficients Mii définissent le déagdéaen fréquence du résonateur i par rapport a la
fréquence centrale du filtre. Les résistances déestsorties, respectivement Re et Rs, définissent
les couplages d’excitation entre le filtre et igaiés d’acces.

Le filtre, monté en boitier afin de limiter les ey par radiation, présente les réponses de la
Figurell-7.

o TNV T T 1,
s T T
E-JD *_/ﬂ\ f{ fk-. -15:%
§ LA MV L §

T

-wsajﬂ,\! 4U TR

Figure II-7 : Mesures et simulations du filtre 4 pdles pseudo-elliptique développé par Frédéric

Rouchaud

Un léger décalage en fréquence entre les résuleatsmulation et de mesure est observé.
Les réponses expérimentales peuvent étre corraréaslisant des vis de réglages pour modifier les

coefficients de couplage inter-résonateurs etrlguiences de résonance [29]. Les pertes d’insertion
du filtre sont de 'ordre de 2 dB dans la bandespate.

Cette topologie, éprouvée, avec une adaptatiomergeset en sortie de %0, ne peut étre
directement couplée a une photodiode.

Compte tenu des remarques sur le bilan de liaidans un premier temps, il parait judicieux de
modifier le filtre choisi afin qu’il présente un @s haute impédance. La réduction de la bande
passante de la photodiode liée a 'augmentatioprdduit RC sera compensée par l'utilisation de
photodiode large bande (c’est-a-dire de bande ptsaa3 dB tres supérieure a 4GHz).
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II1.3 Filtre asymétrique 5022/1008
III.3.1 Intérét d'un acces haute impédance

L’impédance choisie pour I'un des acces du fillse ge 10QQ2, 'autre étant maintenu a 50
Q. Des simulations, effectuées sous le logiciel AD&gilent en modélisant le comportement RF
d’'une photodiode de bande passante 15 GHz sou3 &0'aide d’'un schéma équivalent (Figure

[I-8), valident ce choix.

L
Ls

L=75 pH
R=6 Ohm
5 ?—'P’—‘r R E C VY +¥ Term
kil R2 cd Term2
Term1 § R=1GOhm > C=82fF Num=2
Num=1 Z=50 Ohm
Z=50 Ohm L _ A -l
=L vees z - Z=100 Ohm
~ SRC2 -
Gain=0.8"1e-3
Num=list(1,1)
Den=list(21,-19)

TimeStep=1 psec

Figure II-8 : Schéma équivalent dune photodiode de bande passante 15 GHz (sous 50 £2)

Les réponses en transmission de la photodioddasande de fréquence 0-25 GHz, sont

présentées Figule9 lorsque celle-ci débite sur des charges d& &b 100Q.

~=
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w50
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mIE )
ﬁgl -‘2'_
mlw 24— -
ol ¥ 1ATGH:
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S8 26+
E-I—‘

=
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TH 28—
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ot - Srgacs

] 5 10 15 0 25
freq. GHz

Figure II-9 : Réponses en transmission de la photodiode chargée sur 50 (2 (courbe rouge) et sur

100 2 (courbe bleu)
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Ces simulations mettent en évidence 'augmentat®B dB de I'adaptation hyperfréquence
aux basses fréguences lors du passage d’'une araggetie de 50 a 1A0 ainsi qu’une diminution

de 22 % de la bande passante.

I11.3.2 Développement du filtre asymétrique 100
Q/ 50 Q

Pour développer le filtre asymétrique (un accés @p0autre 50Q2), la matrice idéale du
filtre 4 pOles précédent est conservée. Par colgsepositions et dimensions des résonateurs en

croix ouverte ainsi que des accés sont modifiées.

Une analyse segmentée de la structure permet dgmemier temps de déterminer de fagon
approchée I'ensemble des grandeurs caractéristidudgtre. Puis, la correction des dimensions
s’effectue en utilisant la méthode basée sur liifieation des matrices de couplage idéale duefiltr

et issue de I'analyse électromagnétique globalgugeil-10).

| Spécifications du filtre |

o R, =
d‘< | Synthese electrique | | Fealisation |
i .
Matrice de couplage
L idéale
L ; =
r’[ Dimensions du fitre |(_ Csi;e;;;c;r;r?aes | Dlr'r'IEHSIIir'IS finales |
= L . . identique
E Analyse T Mon identique
S< | électromagnétique
g glohale
= l Boucle d' optimisatian -
Watrice [S] Camparaison avec la
I M matrice ideale
S T
rgﬁgrﬁ};ﬁgad“g?a || Identification dela || Matrice de couplage
matrice [3] matrice de couplage extraite
e =2 o= e
FRESTO

Figure II-10 : Schéma récapitulatif du déroulement de la conception d’un filtre /5]
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Figure II-11 : Topologie et matrice identifiée du filtre asymétrique 100 £2 /50 2.

] (dE}

3.6 3.8 4.0 4.2 4.4
Fréquence (GHz)

Figure [I-12 : Simulation du filtre asymétrigue 100 2 /50 £2.

Cette méthode de réglage permet de converger rapitevers les réponses fixées par le

cahier des charges (Figutell et Figurell-12).

II1.4 Implantation de la polarisation

Le filtre 4 pbles choisi pour I'étude utilise desuplages inter-résonateurs de proximité et
des couplages d’entrée-sortie par contact. Il esicdmpossible d’amener la source de tension
continue permettant la polarisation de la photoglipdr I'accés SMA en sortie du systéme (accés
50 Q). La photodiode peut cependant étre polariséel'ipéermédiaire de son accés coplanaire

(Figurell-13) relié a la ligne microruban d’excitation mipédance caractéristique 100 du filtre

développé précédemment.
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Figure II-13 : Implantation de la polarisation et de la sortie microonde d’une photodiode.

Le circuit de polarisation doit étre implanté deda a ne pas modifier la réponse RF du
systeme. Le circuit classique de polarisation (sathpacité) sera donc relié au premier résonateur
du filtre en son milieu, lieu ou l'impédance deligne résonnante est minimum. En effet, en
considérantZ(d) I'impédance locale a une distanded’'une des extrémités d’'un résonateur de
longueurh/2, end = A/4, Z(d) = V(d)/I(d) est minimum (Figurdi-14).

Fesonateur en &2
—————

o i

| Vi

A

Figure [I-14 : Représentation des modules du courant et de la tension sur un résonateur en A/2

en fonction de la distance a une extrémité (d)

En connectant en ce point une ligne microruban gidance caractéristique 1Q0reliée a
un patch pour amener la polarisation, le trangfieergétique est quasi nul autour de 4 GHz entre le
circuit RF et I'acces DC. Cela se traduit par uea@ modification des réponses du filtre (Figure
[I-15).
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a) Simulation EM et masque sous
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Figure II-15 : Influence de I'accés DC (polarisation de la photodiode) sur les performances du

filtre 4 pbles asymeétrique.
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IV ETUDE DES PHOTODIODES, MODELISATIONS

Afin de réaliser un circuit d’adaptation performaiit faut connaitre précisément les

caractéristiques électriques des deux élémentariecter.

Classiqguement, les impédances complexes des déuaxeéls, respectivementy £t 7,

doivent étre conjuguées afin d’assurer un trangfeetgétique optimal (Figuie16).

Source
(photodiode)

Z

} 4
Charge
(Filtre)

Figure II-16 : Schéma de principe d’un systéme source - charge

Dans notre cas, la photodiode représente la sairi@echarge est I'impédance d’entrée du

filtre.

L'impédance de la charge est connue.: Z 50 Q, pour le filtre original « classique », ou
Z, =100Q pour le filtre asymétrique 1QQ /50Q.

Par contre, I'impédance de sortie de la photodiddst pas précisément connue. Il nous faut
donc choisir une photodiode et mesurer ses carstdj@es électriques afin de connaitre son

impédance de sortie pour développer un circuitapsation correct.
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IV.1 Photodiodes Albis PDCS32T et PDCS20T,
modélisation.
IV.1.1 Mesures en réflexion et extraction de

I'impédance de sortie

Deux photodiodes sont choisies pour commencerd&tla PDCS32T [30] et PDCS20T
[31] d’Albis. Elles ont respectivement une bandsgaate minimale (sous %p) de 12 et 20 GHz.

Leurs caractéristiques principales sont résumées léar ablead-2.

' T
E | E m
=g | &
= = et
PDCS32T PDCS20T
Diameétre de la zone photosensible 32 um 20 ym
Rendement @ 1550 nm (min/type) 08/095 A/W 0.8/NCA/W
Bande passante (min/type) 12/15 GHz 20/ NC GHz
Tension inverse nominale de
25V (Vpmax=25V) | 5V (Vp max=25V)
fonctionnement

Tableau II-2 : Caractéristiques principales des photodiodes PDCS32T et PDCS20T d’Albis
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Le fabricant fournit également un schéma équivalienia photodiode de bande passante 12
GHz (PDCS32T), extrait de mesures réalisées poaitemsion de polarisation de Vp = 2 V (Figure
11-17).

Po,o(
A &
|ph! tph
Extracted from measured s-parameters (on-chip) Vg= 2.0V
Where:
] R|: 1 GQ
Il.m'? = R:pr ’ R ' .
I+ 07, Cpep= 143 fF Z=500Q
(first order low-pass filter) Re=70 Tor= 13 ps
Ls= 73 pH R=09 AW

Figure II-17 : Schéma équivalent de la Photodiode PDCS32T et valeurs des éléments pour une

tension de polarisation Vp=Vz=2 'V

Le courant J, dépend de I'éclairement {f).

Afin de qualifier précisément les photodiodes,pasameétres en réflexion sans éclairement
(S12) pour différentes tensions de polarisation ap@egiont été mesurés. Pour cela la photodiode

est directement connectée a une station sous pdifitgurell-18).

A partir de ces mesures, il est possible d’extriinepédance de sortie de la photodiode
autour de 4 GHz.
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m1 m1

freq=4.000GHz freq=4.000GHz

S(1,1)=0.969 / -26.886 S(1,1)=0.989 /-23.199
impedance = 14.706 - j208.203 impedance = 7.102 - j243.396

S(1,1)

S(1,1)

m1

freq (50.00MHz to 32.05GHz) freq (50.00MHz to 32.05GHz)

a) Mesures de S11, pourVp=0.4V b) Mesures de@iur Vp=5V

Figure II-18 : Mesure de S11 en module et en phase, pour différentes tensions de polarisation

(Vp), Modéle PDCS32T.

La Figurell-19 présente I'évolution de la partie réelle R=de la partie imaginaire Xs de
impédance des photodiodes, respectivement PDC®BPDCS20T, en fonction de la tension de

polarisation Vp.

-150
-200
E E =250 -
o o
® @ 300 - ~—Rs (PDCS20T)
o > -=Rs (PDCS32T)
: - iy 4
5 1 ——Rs (PDCS20T) 390 M . é
-=-Rs (PDCS32T)
0 T T | -400 T T 1
0 5 10 15 0 5 10 15
Tension de polarisation Vp (V) Tension de polarisation Vp (V)

Figure [I-19 : Evolution de Rs et Xs 2 4 GHz en fonction de la tension de polarisation pour les

deux photodiodes mesurées

Le modéle PDCS32T (12 GHz BW), présente une foviduéion de son impédance de
sortie en fonction de la tension de polarisation Mpque celle-ci est inférieure a 5 V. Ce

phénomene s’explique par une variation de la cépadierne de la photodiode. Afin d’élaborer un
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modéle précis pour optimiser le couplage avec lieefiil est nécessaire de s'intéresser au

fonctionnement d’'une photodiode PIN.

IV.1.2 Principe de fonctionnement d'une
photodiode PIN

Dans une photodiode de type P-N ou de type PIN ia yrois zones distinctes a
considérer : une zone de déplétion ou de chargpate (ZCE) et deux régions neutres de type N et
P (Figurell-20).

Contacts
P
Contacts-—"’. P N
e Ear— Antiréflection
E /
+ —— AN AT ¥
S———— e ' P+ Al
N : f
S = ZCE .
SCooHooE TR o Contacts
: M .
. ZCE A A L A A 0 A Y A 6 P 0 Y
a) Photodiode P-N b) Photodiode PIN

Figure II-20 : Schémas en coupe dune photodiode de type P-N et d'une photodiode PIN

Dans les deux configurations P-N ou PIN, les postgahotogénérés sont collectés par le

champ électrique a l'intérieur de la ZCE (Zone lig@rge d’espace).

Pour une bonne efficacité quantique, la majorite pleotoporteurs devra étre créée dans la
zone de charge d’espace (ZCE) pour éviter les rbo@isons. Ainsi, chaque paire créée contribue
au courant externe.

Une zone de charge d'espace importante permetnégatied’avoir une fréquence de

fonctionnement élevée et donc une large bande masdan effet la bande passante est limitée par

la capacité interne de la diode elle-méme fondatieta zone de charge d'espace (9).

)

C="<A 9
W (9)

Avec : C, la capacité interne de la photodiode
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gse, la permittivité relative du substrat
A, la surface photosensible

W, la largeur de la zone de charge d’espace

Donc, en augmentant la tension appliquée en invéetaephotodiode, la largeur de la zone
de charge d'espace croit, la capacité interne dphlatodiode diminue et la bande passante

augmente.

Dans le cas de la photodiode PIN, la taille dedaezde charge d’espace est augmentée
artificiellement en ajoutant une zone intrinseg8e.la polarisation inverse de la structure est
suffisante, un champ électrique important existesdaute la zone intrinseque. Les photoporteurs
atteignent alors tres vite leur vitesse limite, qué permet donc de travailler & des fréquences
élevées. De plus, le champ électrique dans la méd@ déplétion empéche la recombinaison des

porteurs, d’ou une sensibilité accrue.

Il faut également noter que la capacité C diminuecd’accroissement de la largeur de la
zone de charge d’espace et donc en fonction denkaon de polarisation (Vp). C'est pourquoi est
observée sur les courbes expérimentales une augtoenten valeur absolue) de la partie réactive

de I'impédance de sortie (Figuliel9).

Ces variations faibles peuvent permettre de carrige défauts d’'une adaptation déja présente.
C’est pourquoi, la photodiode PDC32T d’Albis de tharpassante 12 GHz a été choisie pour étre
couplée au filtre de fréquence centrale 4 GHz garariation de son impédance de sortie est plus
importante que le modele de bande passante 20 GHz.

IV.2 Extraction du schéma équivalent de Ila
photodiode PDCS32T

En partant du schéma équivalent et des donnéeslaticdnt relatives a la photodiode
PDCS32T (Figurdl-17 et [30]), ainsi que des mesures réaliséeséflaxion (Figurell-19), un

schéma équivalent de la photodiode a été extriggtu(&ll-21).
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Figure II-2] : Schéma équivalent de la photodiode PDCS32T, pour Vp =25V

Le schéma équivalent est optimisé a partir et desunes réalisées et en tenant compte des
parameétres constructeurs. Le logiciel ADS d’Agilenti dispose dans sa librairie du module

« CCCS » pour « Linear Current-Controlled CurreotirSe » a été utilisé. Cette source de courant

linéaire directement pilotée par la fréquence ientd (freq) permet d’obtenir un modele valable

apres optimisation des parametres, tant en trasemigju’en réflexion. Le niveau global du signal

en transmission n’est cependant pas précisémeini.deh effet celui-ci dépend directement de la

puissance optique incidente.

Ce modeéle, optimisé pour une tension Vp = 2.5 \pair une fréquence de 4GHz, peut
cependant étre utilisé sur toute la bande passartephotodiode.
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Figure II-22 : Réponses en réflexion et en transmission de la photodiode : comparaison

simulations - mesures

En effet, la Figurdl-22 montre la bonne concordance des réponsegftaxion obtenues
avec le modéle. La bande passante obtenue en sionuiee 13.8 GHz est a comparer a la valeur
typique de 15 GHz. L’écart entre la mesure et lesukations sur le module du paramétre de
réflexion n'excede pas 0.4 dB sur toute la bandssgate. Enfin, les valeurs de 'impédance de

sortie de la photodiode en simulation et en mesoing trés voisines quelle que soit la fréquence.

Les données obtenues aprés optimisation sontrivebgs de celles fournies par le constructeur.
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\"/ CONCEPTION DU CIRCUIT D'ADAPTATION

Les impédances, présentes a l'interface optiqueeamndes étant parfaitement connues

(Figurell-23), il est maintenant possible de concevoriteuit d’adaptation.

o [Z2,=50Q |R=500Q .
DC: e .
l.‘- L N i % N
b e g kot o
3 N o A
: | — -
/N A |

Z,=Rs—iX,

R, faible (5a 15 Q),
oX, tres elevée (100 a 400 Q)

@ Connexion directe @ Avec un circuit d'adaptation

Figure II-23 : a) Impédances mises en jeu dans Iinterface optique-microonde, b) Insertion d’un

circuit d adaptation

La puissance transmise a la charg€l& filtre microondes), est directement proportielte a :

Z
P a0 - 10
TRANSMISE {DGZ(ZL +th)+Dm2(ZL +th) 4o

Le pourcentage de puissance transmise dans |l€was cbnnexion directe sur une charge
de 50Q par rapport au cas d’'une adaptation parfaite £27Z,,*) en prenant I'impédance ,{

mesurée pour la photodiode PDCS32T polarisée &b V eta f=4 GHz est :

P (Z, =
transmlt( L 50§i) ~ 2,8% (11)
I:)transmit(ZL = th )

L’efficacité de la connexion directe est donc fiable (environ -15 dB par rapport au cas optimal).
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Figure II-24 : Réponses en transmission du filtre 4 pdles symeétrique reli€ a une charge de 50 £,

et directement a I'impédance complexe de la photodiode

La comparaison des réponses en transmission olstemsimulation du filtre symétrique
connecté a respectivement une charg ® directement a la photodiode (Figlir@4), permet de
retrouver I'atténuation théorique annoncée de 15 dB

De plus, une déformation importante de la réponsglitle a également été mise en évidence dans
le cas de la connexion directe avec la photodiode.

L’insertion d’'un circuit d’adaptation entre la pbdiode et le filtre, devrait permettre
d’améliorer le rendement en puissance et/ou deasedgformer la réponse du filtre. Mais, pour
choisir ce circuit annexe placé a proximité dudilRF, il faut également tenir compte de la chaleur
apportée, car dans l'application visée, le filttgpmconducteur fonctionne a la température de

I'azote liquide et toute élévation de la tempémtisque de perturber le fonctionnement du filtre.

Il est également a noter que l'insertion du ciralét polarisation de la photodiode peut
modifier les impédances mises en jeu et donc I'adiamn.

Les différents types d’adaptation envisageables tiacas d’'une photodiode vont étre listés
dans la suite.
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V.1 Adaptation active utilisant un amplificateur

transimpédance

Afin d'utiliser les photodiodes dans leurs régimesninaux, il est nécessaire gu’elles soient
polarisées en inverse. Le circuit de polarisatierplus simple ainsi que son schéma équivalent

petits signaux sont illustrés Figuie25.

VEE

O =

~ Yo =pna AL _ Tension
Tension de sortie
de sortie (Vp) Yo c

7]
A l
=7
GND GND

Figure II-25 : Polarisation de la photodiode et schéma équivalent

Ce circuit de polarisation est utilisable lorsqas fréquences transmises sont relativement

faibles.

Pour une puissance lumineuse constante, le colggndélivré par la photodiode est
constant. Plus la résistance de charge® élevée, plus la puissance de sortie (produit|Rf)

est élevée. On a donc tout intérét a choisir usistance de charge la plus élevée possible.

Cependant, aux fréquences microndes, le produ@,Rimite considérablement la bande passante.
En effet, dans le cas de la photodiode PDCS32Tiggymécédemment, I'association de la capacité
interne de 0.13 pF avec une résistance de chardgeKie, constitue un filtre passe-bas dont la

fréquence de coupure vaut :

1

F.=— =122 GHz (12)
207[R_ [T,

La bande passante nominale de la photodiode étantldl GHz, la fréquence de
fonctionnement du circuit est donc considérablenfientée par la résistance de charge. Ce schéma
ne pourra alors s’appliquer qu’aux systemes baségaences favorisant la puissance transmise au
dépend de la fréquence de travail.
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Afin de s’affranchir de cette limitation, un ampdéiteur opérationnel large bande monté en
amplificateur « transimpédance » est classiquemdigé pour effectuer la transformation courant-
tension (Figurdl-26). Lorsque I'amplificateur est considéré comiméal, la tension\(p) de sortie

du circuit est directement proportionnelle au photoant généré par la photodiode. La bande
passante du circuit ne dépend pas de la résisRnomais uniquement du courant de fuite sur

I'entrée inverseuse de I'amplificateur opérationnel

R

=

Yo —
\}%

>—<—-Tens ion
J’—" da sortie {l.f'u,:l

ol Vﬂﬂfmd .HF

Figure II-26 : Amplificateur transimpédance

L’'impédance de sortie d’un amplificateur opératienidéal, s’apparente a la résistance seérie

d’'un générateur de tension. Dans ce cas, I'adaptatimpédance est donc aisée.

Cependant, un amplificateur opérationnel idéal te&s complexe a réaliser aux fréquences
microondes. Un exemple de réalisation utilisaninontage bootstrap constitué de transistors FET
et d'un amplificateur distribué est présenté Figy [32].
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Bootstrap
stage

Distributed
Impedance
transformer

LR L ) p—

Combined architectire: bootstrap and distributed amplifier.

Sy response,
8

Figure II-27 : Transformateur d impédance pour photodiode en technologie MMIC [32]

Un tel circuit permet d’obtenir un gain importar®0(dB) sur une tres large bande de
fréquence (20 GHz dans le circuit présenté dang.[32

Cependant, dans le cadre de notre étude, l'interfgtoélectronique doit pouvoir s’insérer
dans le packaging d’'un filtre supraconducteur.pp@t de chaleur, inhérent a I'utilisation de
circuits actifs, dans la zone froide perturberdolectionnement du filtre. L'utilisation de circuits

transimpédances est donc impossible pour I'appbicdixée.
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V.2 Adaptation en connectant une résistance Rp

entre la sortie de la photodiode et Ia masse

V.2.1 Principe

La technique la plus simple pour s’affranchir dadduction de bande passante consiste a

placer entre la sortie de la photodiode et la masseaésistance Rp de valeur standar€50

Dans notre cas, le circuit de polarisation implasuéle premier résonateur du filtre permet
de s’affranchir du probléme de réduction de barassante (cf 81.4). L'intérét de placer en sortie
une résistance entre la masse et la photodiodel’'®dapter les impédances du circuit source
(photodiode + résistance paralléle) a la chardfeg(fi

La photodiode est dans ce cas connectée au fdtréiptermédiaire d’une ligne microruban
de longueur | et d'impédance caractéristiques B0 & (Figurell-28).

: Z’es 1
By
Ze=500 < ey Ze=5010 N
\\\\\\\\\\\\\ P AR e
- - S Ny u » — Ny
| N ‘
ZX : . ZX :
| I |
=== T Ry=50Q, o
Vo e i : I 7, I
1 Trh 3 : [ LU
e r i SPTIFIT ST
a) Connexion directe b} Ajout d’'une résistance parallele

Figure II-28 : Schéma de montage directe (a) et de montage incluant une résistance paralléle

court-circuitant la photodiode (b).

Dans le cas a) de la Figute28, 'impédance 4s « vue » par le filtre est alors :

Z,+ilZe ttan(pll)

Z =7
©z.+jz,dan(pm) "

es

(13)

Avecp=2rxl1 etl <<}
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Les impédances seront donc tres peu modifiéesitlddda faible longueur relative de la
ligne microruban (I <<.).

Dans le cas b) de la Figuhe28, I'impédance 4, de la source constituée par 'impédance de la
photodiode et de la résistance parallgleeft définie par :

Z - R [Ei] (14)
ph P Rp +th

Dans le cas de la photodiode PDCS32T polarisée & ¥b V et a f = 4 GHz, les impédances

mises en jeu sont les suivantes :

Re =502 Z ' =475-i010 15
z, =8-jre3s ~ Fm =T (15)

L’adjonction de la résistance de %D en paralléle de la photodiode permet donc de se

rapprocher de I'impédance de 80

Le méme calcul pour une résistance paralléle deX1@6nne :

R, =1000

| Z, ~84-| 1
th=8—jDZ35}:> on =847 1 185 (16)

Les simulations de la photodiode associée a dessfitl'impédance d’entrée de &0et de
100 Q, incluant des résistances en paralléle respectimede 502 et de 1042, ainsi que des cas

idéaux (impédances d’entrée et de source idenfioes présentées Figulle29.
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Figure II-29 : Réponse en transmission du filtre symétrique 50€2/5042 et du filtre asymétrique

100€2/50¢2 associé a la photodiode avec résistance en paralléle, et cas idéaux

Ces comparaisons montrent I'intérét d’intégrer wésistance entre la photodiode et la
masse : les réponses en fréquence ne sont quagi@emhodifiées (Figurd-29). Cependant la
puissance transmise par photodiode au circuitoesgrhent diminuée par la résistance paralléle qui

consomme une grande partie de la puissance RF.

En effet, il est possible d’exprimer le pourcentagepuissance transmise par rapport a la
puissance disponible de la photodiode en fonctmtadésistance parallele,Rle 'impédance &
et de 'impedance de sortie de la photodioge=ZRyn + j.Xpn lorsque Z2s= Rp = Zc= R :

I:)transmit(ZL = RP 4 Zes = R/Z) _ 2[RI Rph (17)

Ptransmit(ZL = th* = Rph - J |:Xph) (% + Rph)2 + X;h

La Figurell-30 présente I'évolution de ce rapport en fonetide I'impédance R pour la
photodiode PDCS32T polarisée a Vp = 2.5 V et adguence f = 4 GHz.
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Figure II-30 : Pourcentage de puissance transmise par rapport a la puissance disponible de la

photodiode en fonction de Iimpédance commune R

La puissance transmise par le circuit utilisant tgsstance entre la sortie de la photodiode
et la masse est donc inférieure de moitié a cdéiterme lors d’une connexion directe. Cependant,
dans ce cas la réponse du filtre n’est pas modi§iéels les niveaux sont différents. Cette solution
permet donc d’avoir une adaptation correcte endeatiimpédance mais pas en terme de puissance.

L'utilisation d’un circuit haute impédance permé&iuwhmenter considérablement I'efficacité
en puissance du systéme tout en conservant unee baotaptation d’'impédance. Cependant, le
substrat choisi pour la réalisation du filtre nanpet pas la réalisation de ligne d’'impédance
caractéristique trés supérieure a tOEI11.1).

V.2.2 Exemples de photodiodes « packagées »

utilisant une technologie similaire.

Dans le commerce I'adaptation d'impédance des plwdes packagées est basée sur le
principe décrit dans le paragraphe précédant. bar€il-31 présente les schémas électriques de
photodiodes montées en boitier du commerce [33].
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Figure II-31 : Schémas électrigues de photodiodes packagées du commerce [33]

Le principe d’adaptation des différents circuitpase sur la présence d'une résistance
reliant la sortie de la photodiode a la masse.digmositifs sont destinés a étre intégrés direatéme

dans des systemes microondes/optiques existarttsnetleur impédance de sortie est d&€X@as

non optimal).
La présence de capacités série et/ou parallelegpatimptimiser I'adaptation d’impédance
et de corriger les défauts apportés par le cieipolarisation. Des simulations sous ADS de ce

type d’adaptation dans le cas d’'applications deafije ont été effectuées pour confirmer le faible

rendement en puissance.

V.2.3 Simulations sous Momentum : layout
pour filtre 50Q/50Q et asymétrique
50Q2/100Q.

Les masques des filtres développés précédemmenéténiegerement modifiés afin de

pouvoir intégrer la photodiode ainsi que la résistad’adaptation (Figuri-32).

95



oo
oo
oo
or

o o

Figure II-32 : Masques des circuits intégrant l'emplacement pour la photodiode et la résistance

paralléle. De gauche a droite : circuit 100 £2 et circuit 50 £2.

Les simulations des circuits (Figuile32) ont été effectuées a I'aide du logiciel Martan
d’Agilent en intégrant deux ports supplémentairestidés a recevoir la résistance paralléle sur

chacun des circuits (Figure33).

Vers filtre p3

o

p3 p4 SNP2
%= |\ File="PDCS32T_r100_v13_findp_mon_a.ds"
/ LJ,, Term
>

d 3_oer LL, Term R
< | Term1 < Term2 ~ R
<<> Num=1 — > | Num=2 < R=100 Ohm
Z=8-"235 Ohm - Z=50 Ohm
L2 :

p4

Emplacement photodiode

Figure II-33 : Simulations électromagnétique Momentum et circuit ADS
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Figure II-34 : Réponses en transmission des circuits 50 (2 et 100 (2 intégrant une résistance

paralléle

Les réponses en transmission des deux circuitseqei® des pertes d’insertion tres
importantes. L’augmentation des pertes par rapportas idéal est de I'ordre de 18 dB pour le
circuit 100Q (résistance en paralléle de 1QQet filtre asymétrique 100/ 50 Q) et 21 dB pour le
circuit 50 Q (résistance en paralleéle de %D et filtre classique). Ces résultats confirment la
différence de 3 dB entre les deux solutions progmsét la non déformation des réponses des filtres.

Dans le cas de I'application supraconductrice, t@fle adaptation a donc été abandonnée car elle
introduit trop de pertes.
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V.3 Adaptation par stubs

Une adaptation par stubs, consiste a rajouterigesd court-circuitées ou en circuit ouvert
sur la ligne de transmission entre la source (@qahode) et la charge Zimpédance d’entrée du
filtre) (Figurell-35) :

M~
=
=

I~
=

Figure II-35 : Schéma de principe d’une adaptation simple stub utilisant un stub en circuit

ouvert

Les longueurs des stubs, les distances inter-gubstre le premier stub et la photodiode

sont déterminées de facon a réaliser I'adaptatiorp@issance dans le plan de la photodiode
(Z3 = Zon").

Différentes adaptations par stubs ont été évaluées.

V.3.1 Utilisation d'un circuit simple stub en

sortie de |la photodiode

L’'impédance de la photodiode retenue est tresiueaph = 8 — j.235 pour Vp = 2,5V et
f = 4 GHz), il est donc nécessaire d'utiliser dashs et des lignes d'impédance caractéristique
élevée. Le filtre asymétrique qui permet l'utilisat de lignes d'impédance caractéristique de 200
sera donc privilégié.
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L’adaptation obtenue a I'aide d’'un stub n’est bédaqu’a une fréquence donnée et n’est pas
utilisable pour des adaptations large bande (Fi¢juB8). Un tel circuit d’adaptation réalisé sur

alumine dorée introduit environ 2,5 dB de perte.

-10_
—— Cas ideéal

|S21| (dB)

-20_:
Cas optimisé avec
pertes et transitions

-30 T T T T T
3.7 3.8 3.9 4.0 4.1 4.2 4.3

Fréquence (GHz)

Figure II-36 : Simulation du circuit simple stub d adaptation, dans le cas idéal, et en tenant

compte des pertes et des transitions

V.3.2 Simulations sous ADS avec 1, 2 et 3

stubs.

Afin d'élargir et/ou d’aplanir la bande de travdiltilisation de circuits multi-stubs semble
nécessaire. Les simulations sous le logiciel AD&gdént en tenant compte des pertes et des

transitions du circuit sur alumine dorée sont pnéses Figurdl-37.

u -
@ -5
=2 ] — Circuit simple stub
ﬁ'w{ — Circuit double stub
E — Circuit triple stub
-15 T T T T I T T T T I T T T T

3.85 3.95 4.05 4.15
Fréquence (GHz)

Figure II-37 : Simulations en transmission aprés optimisation des circuits simple, double et

triple stub

Dans ce cas, le critere d’optimisation sur une bade fréquence est la platitude de la

réponse en transmission. La bande choisie poutitigation est de 300 MHz autour de la
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fréquence centrale du filtre (3,85 GHz — 4,15 GH=Bs pertes engendrées sont plus importantes
pour les solutions multi-stubs (4,5 dB pour le aitrcouble stubs).

L'utilisation de plusieurs stubs permet donc d'oliteune adaptation constante dans la
bande. Cependant, le réglage de plusieurs stubserg’acomplexe. Afin d'évaluer
expérimentalement les performances d’une telletatlap, la solution simple stub, faible bande, a
éte retenue car elle est plus simple a concevairrégler. De plus, sensible a I'impédance deesorti
de la photodiode, elle devrait permettre d’estimi@fluence d’'une variation de la tension de

polarisation sur la réponse.

V.3.3 Simulation du circuit intégrant le simple
stub et le filtre asymétrique 100Q/509.

La structure de la Figur#-38, intégrant le circuit d’adaptation simple Istoptimisé sous

ADS en tenant compte des pertes et des transito#t®, simulée sous Momentum.

I

Figure II-38 : Masque du circuit complet avec adaptation simple stub

La Figurell-39 présente les comparaisons des réponses mgntission d’un filtre seul et
d'un circuit complet pour une longueur de stup £ 6800 pum et une impédance d’entrée
Zph = 8 —}.235 (Impédance d’entrée de la photaglipaur Vp = 2.5V et a f = 4 GHz).
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Figure II-39 : Simulation du circuit complet pour Vp = 2.5 V et une longueur de stub de 6800

pm (cas optimal)

Les pertes totales du systeme sont de 7,4 dBréptase du filtre est déformée du fait de la
faible largeur de bande du circuit d’adaptationgerstub.
La longueur Is du stub pourra étre corrigée aprés réalisaticaidel d’'une pointe en diamant, et la
tension de polarisation du circuit pourra égalem@&@ngé modifiée pour optimiser la réponse en

transmission du dispositif (Figute40).

Vers filtre
E———]
Variation de Lg I | Variation de Z,
= 6800 pm — =15-j.208 (Vp=04V)
— =7100 pm —— =8-j235 (Vp=25V)
— =7300 um —_ =7-j243 (Mp=5V)
0 0
% -20— % -
& -40- & ~
-60 : | g ‘ , -60 . T - T -
37 39 41 4.3 3.7 3.9 4.1 4.3
Fréquence (GHz) Frequence (GHz)
a) Variation de Lg avec Vp=2,5V b) Variation de Vp avec Ls = 6800 um

Figure II-40 : Influence de la longueur du stub ou de la tension de polarisation de la photodiode

sur la réponse du circuit (simulation)

La longueur du stub sur le masque final sera valogrent plus importante pour pouvoir, a

partir d’'une découpe via une pointe en diamantaseener a la longueur exacte du stub optimisée

lors des simulations.
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Le filtre réalisé sur alumine dorée posseéde uneldg@assante optimale pour la technologie
utilisée. Cette bande passante de 140 Mhz a 4 GtHzr@p importante pour envisager une
adaptation sur toute la bande a l'aide d’'un cirsintple stub. L’utilisation de circuit multistubs
entraine des pertes trop importantes. L'associationfiltre a un circuit d’adaptation afin de

répondre au cahier des charges fixé atteint iclisgtes.

Cependant, il est possible d’envisager d’autresltampes de filtre, et en particulier les filtres

de type DBR, qui utilisent uniguement des stub$ [33].

V.3.4 Etude d’un filtre a stubs

En effet, un filtre constitué uniguement de stubiéspnte l'avantage de pouvoir étre

dimensionné pour avoir une impédance d’entréeixeact

Afin de valider ce concept, un filtre constitué Slestubs demi onde a été concgu. Les premieres
optimisations sans tenir compte des pertes etseff@es aux transitions ont été réalisées sous ADS
pour obtenir :

» |S1| maximum et plat dans la bande choisie (3 ,985 GHz)

» |S1| minimum hors bande

5 FARAMETERS
WEUD
g,;z“’“ hiSubi
Start=z BHz et um
Stop=5 GH e
Step=5 hiHz i

mLOC MLOC Cond=4 FaF
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=20 um TanD=0.0001
Le20247 um noapt{ +- § % } Rough=0 um

TLar

Subst="MiSub1"

=20 um

L=11882 um noopt{ + § % }

MTEE
LLE MTEE WTEE
hTEE Subst="M5ub1 Teed = WTEE
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Figure [I-41 : Schéma du filtre 5 stubs développé sous le logiciel ADS d’Agilent
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Les résultats de simulation du filtre final conreatla photodiode (Figuié41) en tenant

compte des pertes sont présentés Fitw4a.

i

4
Fréquence { GHz)

3 ph
0 =
; 17 Ty
. -10 10
@ ] 1 g\ @ ]
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-30 -30-]
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Figure II-42 : Simulation du filtre a 5 stubs, et influence de chaque stub sur la réponse en

fréquence

Avec cette configuration, les pertes obtenues kumiae dorée sont de I'ordre de 4 dB. Le
filtre présente une réjection hors bande Iégérerdégtadée par rapport aux solutions présentées
précédemment (-22,4 dB).

La longueur de chacun des stubs influence pringipaht un seul élément de la réponse en

fréquence pour de faibles variations. Pour destians plus importantes, 'ensemble de la réponse

est modifié.
Au final le filtre présente les caractéristiquesirdfiltre 3 péles comparable a un filtre
développé avec une impédance d’entrée standardenGapt la sensibilité de la réponse en

fréequence en fonction de la longueur des lignesd rea réalisation et son réglage in fine tres

délicat.
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V.4 Comparaison des différentes techniques

Les performances des différentes solutions suniakl dorée traitées précédemment sont
répertoriées dans le Table#tB. Les bandes passantes a 3 dB et a 1 dB ontetdeées pour

permettre de caractériser la platitude des répamsamnsmission.

Pertes d’insertion Bande passante Bande passante Rejection hors-
commentaire
@ 4 GHz 343 dB A1dB bande
Filtre de référence
symétrique 25dB 160 MHz 130 MHz -30dB /
(50 Q)
Filtre symétrique Réponse du filtre
(50 Q) et inchangée, pertes
23.3dB 160 MHz 130 MHz -50 dB
résistance d’insertion trés
paralléle 50 Q Importantes
Filtre de référence
asymétrique (100 25dB 150 MHz 125 MHz -29dB /
Q/50 Q)
Réponse du filtre
Filtre asymétrique quasi inchangée,
(100 Q/50 Q) et pertes d’insertion
20,7 dB 145 MHz 115 MHz -46 dB
résistance Importantes (gain
paralléle 100 Q de3dB/ala
solution 50%2)
Filtre asymétrique Réponse du filtre
et circuit simple 7,4dB 152 MHz 88 MHz -27,8dB modifiée, pertes
stub d’insertion faibles
Filtre 4 stubs 4dB 120 MHz 95 MHz -22,4dB /

Tableau II-3 : Performances des différentes solutions exposées
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Figure [I-43 : Réponses en transmission simulées des différentes solutions présentées

La Figurell-43 permet de comparer les solutions passivesi@gant de connecter un filtre
a une photodiode.

Le rajout d’'une résistance en paralléle sur |la @tiotle constitue une solution classique qui
permet de conserver la forme de la réponse endrigudu filtre mais introduit des pertes élevées.
Les simulations avec un circuit haute impédance treah qu’il est possible d’améliorer cette
technique.

L'utilisation d’un circuit d’adaptation simple stidmtraine une déformation de la réponse en
transmission du filtre (bande passante réduitdjtpte dans la bande dégradée), mais les pertes
totales sont relativement faibles (< 8 dB). Ce uirpermet également de mettre en évidence la
variation de la capacité interne de la photodioddomction de la tension de polarisation inverse
appliguée. Ce dernier point permet la modificattn'impédance de sortie de la photodiode et

donc le réglage fin des caractéristiques du cieitemps réel.

Afin de valider les simulations, une étude expéntale de ces solutions a été menée.
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VI REALISATION ET MESURES

Les circuits de la Figurd-32 et de la Figurél-38 sont réalisés sur alumine dorée dans la
salle blanche du laboratoire XLIM. La gravure eeauée chimiquement. Les phénomeénes de

surgravure sont pris en compte lors des dessinsdsgues.

VI.1 Dispositifs expérimentaux et protocole de

mesures
VI.1.1 Packaging des circuits

Les circuits sont collés a l'aide de colle condigetra I'argent dans un boitier de test
comprenant un acces SMA, un filtre de traversé polariser la photodiode et également des trous
filetés pour fixer le systéme sur un plateau micktrique assurant des déplacements précis dans les
trois directions. En effet, il est indispensablepibivoir réaliser un alignement dynamique de la
fibre optique sur la photodiode.

Le report de la photodiode sur le circuit a étédfié également a I'aide de la colle a I'argent.

| Accés SMA
| (sortie RF) |

Figure II-44 : Circuit avec adaptation simple stub dans son boitier
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résistance

photodiode

Figure II-45 : Circuit avec adaptation utilisant une résistance paralléle (50 £2)

Le filtre de traversée permet de conserver I'isolaRF du boitier tout en laissant passer le
courant continu. Il est connecté sur le patch darjsation.

Le plan de masse placé autour de la photodiodelé&stau boitier (masse) via des rubans d’or.

La bande de métallisation localisée sur une pddieontour du circuit (FigurB-44) est un défaut

da a la définition incorrecte des limites de gravsur le masque du circuit intégrant une adaptation
simple stub. Ce défaut, pris en compte dans umesigtulation, n’entraine aucune déformation de
la réponse du circuit.

La photodiode a été, dans le cas du premier cif€igiure II-44), reliée au plan de masse ainsi
gu'au plan chaud (ligne microruban d'impédance aaréstique de 10@2), via des bondings
effectués par thermosoudure.

Dans le cas du second circuit (Figur&l5), suite a des problemes technologiques, taslimgs
reliant la photodiode au circuit ont été réalis¢'aide de fils d’or collés avec de la colle a gant.
Cette technique de bonding de mauvaise qualité gretudiner des perturbations sur la réponse du
systeme (Figurd-46).
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a) thermosoudure b) Collage avec colle a I'argent

Figure II-46 : Photographies des deux techniques de bondings réalisés

Le stub présent dans le premier circuit (Figlté4) a été volontairement surdimensionné

pour pouvoir étre réduit a I'aide de découpes wia pointe en diamant.

VI.1.2 Protocole expérimental

Le signal issu d’'un lasei, & 1550 nm, Byx= 9 mW) est amené jusqu'a la photodiode par
fibre optiqgue aprés modulation par un modulateactéb-optique d’intensité (MEO) piloté par un
analyseur de réseau scalaire (SNA) (Figi&7 et Figurell-48). L'alignement dynamique de la
fibre optique sur la photodiode est optimisé suivaa 3 axes. Un isolateur RF peut étre placé en
sortie du circuit afin d’éviter les phénomenes @g¢tdment liés a une mauvaise qualité du cable

coaxial placé entre le filtre et I'analyseur deeas scalaire.

Les tensions d’alimentation du laser et du modulag®nt conservées strictement constantes pour
les différentes mesures afin de pouvoir faire uommaraison valable des niveaux de pertes de
chaque solution présentée. En effet, ce banc dermeait permettre d’avoir des informations

gualitatives sur la réponse en transmission ddgrdifts circuits étudiés car celle-ci dépend de la

puissance optique recue par la photodiode.
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Figure II-47 : Schéma du dispositif expérimental

Figure II-48 : Photographie du banc de mesure

La valeur de tension pour le modulateur électramgtide type Mach-Zehnder doit étre
choisie afin d’obtenir un taux de modulation optireades harmoniques trés faibles. Pour cela, le
réglage de la tension s’effectue a I'aide d'unetptimde packagée du commerce illuminée par un
signal issu du MOE alimenté a une fréquence un{fue= 4 GHz), pour obtenir une puissance

minimum sur les harmoniques.

La puissance optique en sortie de fibre optiquey e tension de 3 V optimisé, est 0,7 mW. La
connaissance de cette valeur et du rendement ssamagee de la photodiode (typiquement 0.95 A/W
pour la photodiode PDCS32T), permet de réaliségiiament dynamique (Figute49).
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L’alignement est d’'abord réalisé approximativemantaide du microscope binoculaire,
puis un alignement dynamique est réalisé en meslgatourant en sortie de la photodiode. En

fonction du circuit étudié, la procédure est diifée :

» Pour le circuit utilisant une adaptation simplebstia mesure directe du courant traversant la
photodiode avec éclairement est possible. Cetteatipg est réalisée sans polarisation de la
photodiode

» Pour les circuits utilisant des résistances pdeallda mesure de la tension aux bornes de la

photodiode avec éclairement nous fournit indireetenta valeur du courant (18).

V. esurs
| A — _ mesuré ( 1 8)
i R//

Avec Ry, valeur de la résistance paralléle.

Pour chaque cas, la valeur du rendement de la giooi® mesurésl/Po,: apres alignement

tend vers la grandeur typique.

Figure II-49 : Gros plan sur le dispositif d alignement
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VI.2 Mesures réalisées

VI.2.1 Mesures du circuit utilisant une

adaptation simple stub

Pour le circuit utilisant une adaptation simplebstdeux parametres peuvent étre modifiés
apres réalisation : la tension de polarisationadphotodiode et la longueur du stub, cette derniére

n’étant pas modifiable en dynamique.

a) Modification de la longueur du stub a tension de

polarisation constante

Les premiéres mesures sont effectuées sans isgplateyphénomene de battement sur les
réponses en transmission est observé. Cependémi, ¢ ces premieres mesures est de déterminer
expérimentalement la longueur de stub permettaavoit’ une adaptation optimum. Le stub
surdimensionné mesure a l'origine 7500 um. Cingicgdns du stub successives sont effectuées :
7300 um, 7130 pm, 7000 pm, 6900 pm et 6800 pum.

Les mesures sont effectuées pour Vp (tension daripation de la photodiode) = 2 V (Figure

11-50).

—Ls =6800 um
—Ls = 6900 pm

Ls = 7000 pm
—Ls=7130 pm
—Ls =7300 pm
—Ls = 7500 pm

Att. (dB)

35 3.7 3,9 41 4,3 4,5
Freq. (GHz)

Figure II-50 : Mesures du circuit avec adaptation simple stub, pour différentes valeurs de Ls a

Vp=2V.
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La Figurell-51 a) présente une comparaison des réponsearentission expérimentales et
issues de la simulation pour Ls = 7300 um et L8G0Gum (la derniere mesure a été effectuée avec
un isolateur afin d’éliminer les effets de battethebes niveaux des atténuations dépendent de la
puissance optique recue par la photodiode, celféest pas identique en mesure et en simulation.
Les écarts en fréquence observés sont essentialeches a lincertitude sur la valeur de

permittivité du substrat.

Sur la Figurell-51 b) les simulations ont été décalées en fragee et en amplitude, afin de

comparer les formes des réponses.

-10 ~
-10 N Ls =6800
- —-30 - | '
m | ! ’
s =30 - . i g i _3\\
= i : ' = i |
< [ & _ "/ \
50 - £ N S Ls = 7300 \
_ e [ Ls=7300
=70 — T 1 =70 T T 1
3,7 3,9 41 4,3 3,7 3,9 4,1 4,3
Freq. (GHz) Freq. (GHz)
a) Mesures et simulations briutes h) Mesures et simulations décalées

Figure II-51 : Mesures et simulations pour Ls = 7300 um et Ls = 6800 um, Vp =2V

Il est & noter une bonne concordance entre ledaiions effectuées et les mesures réalisées.

b) Modification de la tension de polarisation (Vp)

Les mesures sont effectuées pour la longueur de gptimal, Ls = 6800 um définie

précédemment, et pour différentes valeurs de Eidarde polarisation Vp de la photodiode.
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— mesure,Vp=15V
mesure,Vp=35V
-mesure,Vp=2V
—mesure,Vp=1V
— mesure,Vp=04V
— mesure, Vp =0V (CC)

-80

3.7 38 3.9 4 41 4,2 43
Freq. (Ghz)
Figure II-52 : Réponse en transmission du circuit utilisant une adaptation simple stub pour

différentes valeurs de la tension de polarisation de la photodiode (Vp) (Ls = 6500 yum)

La puissance transmise est dans un premier temjigdi par la fréquence de coupure basse
de la photodiode pour des tensions de polarisdadries. Une fois la tension de polarisation
nominale atteinte, seule la forme de la réponsenextifiée. Une évolution de la réponse en
transmission est observée en fonction de la tend®rpolarisation, qui permet d’améliorer la

platitude du filtre optoélectronique (Figutes2).

La réponse est optimale pour Vp =5V et Ls = 6g60Q

VI.2.2 Mesures des circuits possédant une
résistance entre la sortie de la photodiode et

la masse

Les circuits utilisant une résistance paralléletsibés peu sensibles aux variations de
impédance de sortie de la photodiode dues a dedifitations de la valeur de la tension de
polarisation. Cependant, la tension de polarisatmmmale de fonctionnement de la photodiode
doit étre atteinte afin de ne pas réduire la bapatsante. Les mesures sont donc effectuées pour
Vp=25V.
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-80 A -80 4
-90 : ; : . . 90 . . : . . !
37 3,8 3,9 4 41 4,2 43 3,7 3,8 3,9 4 41 42 43
Freq. {Ghz) Freq. (Ghz)
a) Mesures et simulations brutes b) Mesures et simulations décalées

Figure II-53 : Mesures et simulations du circuit avec filtre symétrique 50 £2 /50 £2 et résistance

50 02

=30 1

-90 T T T T T 1 =80 T T T T T
3,7 3,8 3,9 4 41 4,2 4,3 3.7 3,8 39 4 41 4,2 43
Freq. (Ghz) Freq. (Ghz)

a) Mesures et simulations brutes b) Mesures et simulations décalées

Figure II-54 : Mesures et simulations du circuit avec filtre asymétrigue 100 £2/50 (2 et résistance

100 L2

Les résultats obtenus en mesures et en simulasionis présentés Figuié53 et Figure
[1-54.

Les mémes décalages ont été appliqués aux deuxiteiggour les recaler en amplitude et en
fréquence (figure b). La mesure du circuit utilisinrésistance 5Q est relativement éloignée de la

simulation effectuée. Ceci est probablement diradavaise qualité des bondings utilisés.

Les mesures du circuit utilisant le filtre asymge et la résistance paralléle de IB0coincident

avec les résultats de simulation.
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La Figurell-55 compare les mesures des deux solutions prdseiprécédemment utilisant

une résistance en parallele.

Filtre asymétrique et
résistance paralléle (100 Q)

Filtre symétrique et
résistance paralléle (50 Q)

3,7 3,8 3,9 4 41 4,2 43
Freq. (Ghz)

Figure II-55 : Mesures des circuits utilisant une résistance paralléle de 50 (2 et 100 £2.

Un décalage d’environ 5 dB apparait entre les solat50Q et 1000, alors qu'un décalage
de seulement 3 dB était attendu. La mauvaise @udlitbonding effectué sur le circuit SDest

probablement responsable de cet écart. Cetteeliitér(2 dB) est également visible sur les résultats

précédents (Figuré-53 b).

VI.2.3 Comparaison des résultats obtenus avec
ceux mesurés en sortie d'une photodiode

packagée.

Pour pouvoir effectuer des comparaisons, les @iffi&r circuits ont été de nouveau testés
dans des conditions strictement identiques. Undoplmde packagée du commerce, le modele

DSC40S de Discovery Semiconductor, a égalemertagaetérisée (Figuie-56).
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BT i) O Mo o RN
I 18 dB

@ 40 1 o
3 — Circuit avec stub, \Vp = 5V, Ls = 6800 ym
< 60 1 — Circuit avec R//=50Q,Vp=25V

-80 - —Circuit avec R//=100Q,Vp=25V

— Photodiode DSC40S Packagee (Vp = 12V)
-100 T T .
3,7 3,9 41 43

Fréquence (GHz)

Figure II-56 : Les différentes mesures réalisées

Un gain approximatif de 18 dB est mesurée entnguiasance en sortie de la photodiode
packagée, qui utilise une technologie d’adaptasiomlaire a ce qui a été vu dans & 8.2, et la
puissance en sortie du filtre utilisant une adagavia un circuit simple stub. Dans la bande
passante, ce gain ne tient pas compte des peiteertion intrinseques du filtre (de I'ordre de
2,5 dB). Au final, les pertes du systéme compos# diltre connecté en sortie de la photodiode

packagée sont environ de 20 dB supérieures aldi@olpassive utilisant un simple stub.

Il convient également de tenir compte des pertesertion du filtre pour les mesures des systemes
utilisant une résistance parallele. Dans ce cagaimde I'ordre de 5 dB dans la bande passante du
filtre asymétrique couplé avec une résistance lgdealle 1002, par rapport au systeme utilisant la

photodiode de référence est obtenu.

La solution avec filtre symétrique et résistancealjpele 50Q, présente des pertes équivalentes aux
pertes du systéeme intégrant la photodiode packapées les problémes rencontrés lors de la
réalisation des bondings nous empéchent de qualiiécisément les performances de cette

derniére solution.

116



VII CONCLUSIONS

Nous avons exposé dans ce chapitre différentdmitpees permettant de coupler une
photodiode de bande passante 12 GHz a un filtreooncle 4 pbles a 4 GHz de bande passante
équiondulation de 130 MHz et réalisé sur alumineedoCes différentes techniques, relativement
simples a implémenter, sont toutes passives et ddaptées aux contraintes cryogéniques dans le
cas d’'une application aux filtres en technologieraaonductrice.

Le gain apporté par I'adjonction d’un circuit d’gdation simple stub entre la photodiode et
le filtre est considérable (de l'ordre de 20 dBY papport a une solution passive classique
(photodiode packagée). Cette technique ne perratgftas pas de réaliser I'adaptation sur toute la
bande du filtre. En effet, la technologie planastg alumine ne permet pas d’avoir une bande
passante relative inférieure a 3 % tout en consérda faibles pertes d’insertion. Ce principe
d’adaptation pourrait facilement s’appliquer auXrdés supraconducteurs d’'IMUX de bande
passante relative inférieure a 1,4 % a 4 GHz, o@pe€ls et mesurés dans le chapitre I. Les
problemes mécaniques de couplage entre la fibigumpet la photodiode restent a étre traité pour

une telle application a la température de I'aziopeidle.

L'utilisation, plus classique, d’'une résistancegtiate en sortie de la photodiode, permet de
conserver la forme de la réponse du filtre maisosepdes pertes d’insertion trés élevées. Le
remplacement des lignes microruban classiques ddapce caractéristique 5B par des lignes
haute impédance, permet d’améliorer considérablelagiuissance transmise (gain d’environ 3 dB

dans le cas d’'un passage detb@ 100Q) tout en conservant intacte la réponse du filtre.
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CHAPITRE III : DIMENSIONNEMENT DE
RESONATEURS SAPHIRS CRYOGENIQUES POUR

APPLICATION MASER
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I INTRODUCTION

Un étalon de fréquence dans les systemes embamuésrrestres permet de définir
précisément certaines grandeurs physiques. C'estase par exemple du positionnement par
satellites (GPS, Galileo) ou une mesure précida deconde influe directement sur la précision des
distances au sol. Un grand nombre d’applicatioitiseices étalons notamment dans le domaine des
téléecommunications, ou lI'enchainement des séquedess signaux est organisé de facon a

optimiser les débits.

Ainsi, l'obtention d’étalons stables, de fréquengaecises, permet d’améliorer les

performances des systémes.

Le projet MANGAS, MAser de Nouvelle Génération poMpplications Scientifiques, a
pour but d’étudier un nouveau type d’'oscillateuntdes performances surpassent I'état de I'art des
oscillateurs cryogéniques actuels tout en propogaatgrande simplicité de mise en ceuvre et un

faible encombrement.

Aujourd’hui, les sources références hyperfréquenpessentes dans la majeure partie des
dispositifs et systémes électroniques modernes,ggareralement réalisées a partir d’oscillateurs a
résonateurs diélectriques utilisés en transmisgséh [37]. Ces oscillateurs sont classiquement
constitués d’'un résonateur qui fixe la fréquencd'@h amplificateur d’entretien qui compense les

pertes du circuit dans un montage a rétroactioallgte (Figurell-1).

Sortie
—>

V, cos| 2af, 18 1+ @(E) |

fo : frequence de la porteuse

Reésonateur

:

coupleur

amplificateur ‘r

Figure I1I-1 : Principe d’un oscillateur classique a résonateur diélectrique
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Récemment, l'institut FEMTO-ST de Besancon a migwdence une nouvelle technologie
permettant d’obtenir une oscillation de haute #tabilans un résonateur cryogénique a mode de
galerie. Celle-ci devrait permettre de remplacamblificateur par un effet maser au sein méme du
résonateur. Ce dispositif présente de nombreuxtagas par rapport a la configuration classique
d’oscillateur en transmission utilisée jusqu’icin Effet, ce nouveau dispositif, beaucoup plus
simple, est susceptible de présenter une staliétdréquence a court terme exceptionnelle. Il

pourrait se révéler a terme comme une véritablevation dans le domaine de la métrologie des

fréquences [38].

31.3GH: 12.04GH:=
(Pompe) (Signal)

~ |.5m

Figure I1I-2 : Principe du maser 8 mode galerie

La structure de l'oscillateur est présentée Figi2 et son fonctionnement sera détaillé par
la suite. L’apport du laboratoire XLIM dans le cadiu projet MANGAS concerne la conception du

circuit a partir de logiciels d’analyses électrométues développés au laboratoire XLIM. Le but

est, dans un premier temps, d’identifier les madkegalerie mis en jeu lors de I'effet maser ainsi

gue leurs interactions afin de dimensionner leahgp.
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II ETUDE THEORIQUE DU RESONATEUR

II.1 Systeme a trois niveaux, principe de

fonctionnement du maser

IT.1.1 Principe

Comme dans les lasers, I'amplification des radiatialans les masers s'obtient par

stimulation des émissions.

Dans un matériau soumis a un rayonnement, les phdtwidents excitent les atomes ou les
molécules du composé, qui effectuent alors unesitian de I'état fondamental (état bas) vers un
état excité (état haut). Puis, certains de ces egoou molécules redescendent au niveau
fondamental en émettant un rayonnement, selon deepsus de |'émission spontanée ou de

I’émission stimulée :

» L’émission spontanée, assimilable a du bruit, estdésexcitation naturelle d’une
molécule ou d'un atome. Elle engendre I'émissionndphoton dont la fréquence

correspond a la fréquence de transition entretliéat et I'état bas.

» L’émission stimulée est 'émission de photons itelpiar le passage d’autres photons au
sein du matériau. Dans ce cas, les photons inadedtisent la désexcitation radiative
des molécules ou des atomes. Ces photons créémpsaion stimulée ont alors la méme

fréquence que les photons incidents créant ainsigmal cohérent.

Si I'on appelle Nle nombre d'atomes présents dans le niveau diénef@rieur (état bas) et
N le nombre d'atomes dans le niveau d'énergie sypé@tat haut), une inversion de population
est obtenue lorsque,¥ N;. Le milieu possede alors des caractéristiques ifioaptices. Pour les

conserver, il est nécessaire « d’alimenter » l&esys afin de maintenir I'inversion de population.
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Le maintient de I'inversion de population au seinndatériau et le confinement du signal via
un systeme résonant sont les conditions nécesga@scréer un milieu amplificateur et donc
engendrer un signal maser. Lorsque ces conditiomisréunies, I'émission spontanée d’'un photon

déclenche une réaction en chaine conduisant @déi@n d’'un signal de grande pureté spectrale.

Dans le cas d’'un maser classique (type maser adgde [39] [40]), une cavité résonnante

sert a confiner le signal microonde qui peut agdasito amplifier par effet maser.

Dans le cas du projet MANGAS, le signal est confttéhs un mode de galerie d’un
résonateur diélectrique en saphir dont le ccefficifnsurtension est trés élevé (supérieur %310
f = 12,04 GHz et T = 4,2 K). Le matériau amplifieat est I'ion paramagnétique*equi constitue

un systeme a trois niveaux d’énergie.

II.1.2 Cas de I'ion paramagnétique Fe3+

présent en impureté dans le saphir

Dans un monocristal de saphir de haute pureté stehsi sous forme de traces, quelques
impuretés paramagnétiques et en particulier des Fafi. L'ion Fe** se comporte dans la matrice

Al,O3 comme un systéme a trois niveaux (Figlir8).

o0 </
A )
.\\
"\_\ transition rapide (non radiative)
31.3GH:
JMW__ \‘\.\;
l\
(Pompe) LA LN EE 13 /2%
12.04GH=
(Signal)
o090 I1/2)

Figure III-3 : Niveaux d’énergie de l'ion Fe*" dans la matrice saphir en champ magnétique nul,
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L’excitation d’'un mode de galerie dans le résomatauune fréquence de l'ordre de
31,3 GHz, confine I'énergie dans le diélectriquéien Fe** passe d'un état d'énergie (état |1/2>) &
un autre plus élevé (état |5/2>). Une désexcitatiom radiative se produit alors naturellement et
I'ion accede a un niveau d’énergie inférieur (¢842>). Lorsque le nombre d’ions présent a I'état
excité devient supérieur a celui existant a I'étable (inversion de population), le milieu devient
amplificateur. En effet, la présence d’'un autre endd galerie a la fréquence de transition de I'état
|3/2> vers I'état |1/2> (environ 12,04 GHz) constile systeme résonant. L’apport permanent de
puissance par le signal de pompe a 31,3 GHz, patengtaintenir I'inversion de population et donc

de conserver le milieu amplificateur au sein dstati

Pour que le systeme fonctionne, il faut impératigatrque les pertes du résonateur soient
inférieures au gain apporté par I'effet maser. Rarla, il est nécessaire d'utiliser des modes de
galerie car ils permettent d’une part un bon canfient du signal et d’autre part, ils présentent des
coefficients de qualité & vide trés élevés (sepéra 18a f = 10,8 GHz et T = 4,2 K pour le saphir
[41]).

Le but de I'étude est donc de déterminer les dgioeis de résonateurs présentant des modes
de galerie aux fréquences du signal pompe et chalsigaser du cristal. Il est également nécessaire
d’évaluer le couple de mode pompe-signal le pliisagfe, et de calculer les couplages d’entrée-
sortie du systeme.

II.2 Résonateur a mode de galerie

La permittivité relativement faible du saphir £ 10) ne permet pas un confinement efficace
de I'énergie électromagnétiqgue des modes convamdlerdans le résonateur saphir. Les coefficients
de qualité associés sont dans ce cas limités pgrddaes métalliques de la cavité pour les modes
TEr; ou TMy,. Afin de remédier a ce probleme, des modes denaéme d’ordres élevés sont

utilisés: les modes de galerie ou Whispering GalModes.

Un résonateur saphir excité sur un mode de gadstigénéralement constitué d’'un cylindre

de saphir posé sur un support placé au centre davigé cylindrique (Figurdi-4).
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Figure I1I-4 : Résonateur 2 mode de galerie

La présence du support n'altere en rien le factieusurtension. En effet, pour ce type de
mode, I'énergie électromagnétique est confinédaspériphérie du résonateur.

Pour cette configuration de résonateur, simple atreneen oeuvre, le coefficient de
surtension est alors principalement limité paralagente de pertes du saphir. Ainsi, il est possible
d'atteindre des coefficients de surtension supexiaul00 000 a f = 9,2 GHz et a température
ambiante [42], de 30.204 f = 7 GHz et & la température de I'azote liqiB} et jusqu’a 4,2.10a
f =10 GHz et a la température de I'hélium liguuig].

II.2.1 Etude théorique des modes de galerie

On distingue deux grandes familles de modes derigaleles modes WGk, et les
WGE, n, Cette nomenclature permet d'identifier d’'une pamombre de variations dans les trois
directions d'un repére cylindriquef(z) et d'autre part, le caractére transverse magree{WGH)
ou transverse électrique (WGE).

Ainsi, les modes de galerie WGE sont caractériaésip champ magnétique essentiellement
axial et un champ électrique transversal. Les caapi@s dominantes du champ électromagnétique
sont donc H E; et E (Figurelll-5).

Les modes de galerie WGH sont, quant a eux, cais&tépar un champ électrique
principalement axial et un champ magnétique esdatient transversal (FigurBl-5). Les

composantes dominantes sont alogsHe et H,.
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a) mode WGE, b) mode WGH, )

Figure I1I-5 : Classification des modes de galerie

La configuration spatiale du champ électromagnétiqu mode est donc indiquée par les
trois entiers n, m, | représentant le nombre détians du champ suivant les trois directions du

repére cylindrique :

» n:nombre de variations suivant la direction agate ().
» m: nombre de variations suivant la direction asel(r).

» | : nombre de variations suivant la direction &i@).

En d'autres termes, n représente le nombre dedesride I'onde dans la direction azimutale
8. Plus lindice n est éleve, plus le rayon de c¢qustest grand, imposant un confinement de

I'énergie du mode de galerie d'autant plus impogda périphérie du résonateur (Figlites).

caustigue

Figure I1]-6 : Influence du nombre azimutal n sur le rayon de caustique

Les indices m et | désignent le nombre de zérocadsomposante axiale prépondérante du
champ électromagnétique (Ez dans le cas d'un mo@H)Mespectivement selon la direction

radiale et axiale du résonateur.

126



En pratique, seuls les modes a faibles variatiadgles et axiales (m = | = 0) sont utilisés, a
savoir les modes WGEoou WGH, oo En effet, pour un méme nombre azimutal n, cesasod
confinent mieux I'énergie dans le résonateur et, ganséquent, ils sont moins perturbés par
I'environnement que les autres modes de galemelicks radial et axial non nuls. De plus, ces

modes sont les premiers a apparaitre dans le spectr

Quel que soit le nombre azimutal n considére, leden de galerie W3 o sont dégénéres :
deux configurations de champs "orthogonales" coexisdans le résonateur. Ces deux résonances
sont en théorie a la méme fréquence, mais toutiirpation externe qui rompt la symétrie de
révolution du dispositif (tiges métalliques, sondbksxcitation, défauts du blindage, ...) ou toute
dissymétrie dans le résonateur saphir (mauvaisentation du cristal, inhomogénéite, ....),
engendre une séparation fréquentielle de ces delaxigations. Selon la géométrie du dispositif
étudié, cet écart fréquentiel peut varier de quedagdizaines de KHz a quelques dizaines de MHz
[44].

II.2.2 Systemes d’excitation des modes de

galerie

Il existe plusieurs systemes pour exciter les malgegalerie des résonateurs. Dans tous les
cas, le systeme d'excitation utilisé ne coupleraectement le mode de galerie que si les lignes de

champ qu'il crée sont colinéaires aux lignes denghdu mode considéré.

a) Les guides meétalliques

Les modes de galerie peuvent étre excités paruwdegd'ondes métalliques rectangulaires.
Ces derniers sont couramment employés dans degsaplis fortes puissances telles les filtres
d'OMUX (Output Multiplexer). Les dimensions du geidont alors définies de fagcon a ce que seul
le mode Thy se propage a la fréquence de résonance du mapdatie.

Les guides d’ondes permettent, selon leur orieotiagt les dimensions de l'iris de couplage,
d’exciter les modes de galerie magnétique ou édpetr(WGH et WGE). Cependant, de par leur
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conception, le réglage in fine est délicat, ce mgipermet pas de les envisager dans le cas de
I'application maser (Figurl-7).

a) Excitation de mode WGE b) Excitation de mode WGH

Figure I1I-7 : Excitation par guide d onde rectangulaire

b) Les lighes microruban

Lorsque les modes de galerie des résonateurs soitésea I'aide de lignes microruban, il
n'existe pas a priori de positions privilégiéesrpmupler les modes de type WGE ou les modes de
type WGH. Une étude proposée par X.H. Jiao [45] tneoque pour une faible distance entre les
lignes microruban et le résonateur, le couplagentedes WGE est favorisé. Lorsque cette distance

augmente, c'est alors le couplage des modes WGekgprivilégié.

Avec ce type d'excitation, les modes de galeriesor@ pas stationnaires mais se propagent a la

périphérie du résonateur.

L'utilisation de lignes microruban est intéressapbeir des systémes ou le résonateur doit
étre posé directement sur un substrat afin deslsh@er des composants actifs et passifs. Dans le

cadre de notre étude, cette technique de coupkigec exclue.

c) Les sondes coaxiales

hY

Deux types de sondes sont disponibles, & savoirsdesles électriques et les sondes
magneétiques (Figuril-8).
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a) sonde magnétique b) sonde électrique

Figure I1I-8 : Représentation des lignes de champ d'une sonde magnétique et électrique.

Les lignes de champ rayonnées par ces sondes pammd'exciter préférentiellement soit
les modes de galerie de type WGE, soit de type W&gldn leur orientation et leur position. Sur la

Figurelll-9, nous présentons deux types de couplagegatesmagnétique.

a) Excitation de mode WGE b) Excitation de mode WGH

Figure I1I-9 : Couplage par sonde magnétique de modes de galerie

L'utilisation de sondes magnétiques permet unelewgé sélection des types de mode de
galerie (WGE ou WGH) ce qui permet de limiter lenwe de mode excité [46].

Ce type d’excitation, adapté pour des applicatiomsroondes a fort coefficient de surtension et
permettant un réglage facile, est particulierenv@gtressant pour I'application visée.

Le dimensionnement des systémes intégrant un riegondiélectrique et des systemes

d’excitation exige d'utiliser des outils de simutet €électromagnétique rigoureux.

II.3 Techniques de simulation

Dans le cas de 'application maser, la prédictiorcdmportement du dispositif (fréquence de
résonance, facteur de qualité, couplage...) devraimepttre de réduire les temps de réglages

expérimentaux.

Pour cela, deux méthodes de simulation ont étiéérs : la méthode des lignes et la méthode
des éléments finis (MEF).
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II.3.1 Meéthode des éléments finis

Appliquée tout d'abord a des problemes de mécanigueéthode des éléments finis (MEF)

a connu ces dernieres années un développementtanpen electromagnétisme.

Ce code de calcul implanté et développé a XLIM MarAubourg [47] permet I'étude de
structures a 2 ou 3 dimensions composées de Nuille formes quelconques, homogenes par
morceaux, linéaires et de permittivités et pernmléébiréelles, complexes et/ou tensorielles. La
MEF est donc capable de prendre en considératisndif#érents éléments d'une structure
(résonateur diélectrique, support métallique, .isiaque les systemes d'excitation (guides, lignes

microruban, sondes, ...). Une caractérisation gloaldispositif est alors réalisable.

La méthodologie des éléments finis peut se décoen@rsquatre étapes :

» Le maillage de la structure
» La mise en équation
» La discrétisation

» La résolution

Le maillage s’effectue sous le logiciel libre Gmsjui permet également de décrire la
géométrie de la structure et de la paramétrer. dagactéristiques physiques des matériaux sont
ajoutées lors d'une étape de préparation sous EMXDdes plans de symétrie peuvent étre
également utilisés afin de réduire les temps deutaDes calculs en oscillations libres ou forcées,

avec ou sans perte sont alors effectués.

Cette technique de simulation, applicable a togsdispositifs, peut étre trés lourde en terme de

moyens de calcul et nécessite I'utilisation detelupuissant.

Le fonctionnement interne du logiciel EMXD est dédens [44] [47].

II.3.2 Méthode des lignes

La méthode des lignes est une technique mathéreagignerale pour I'analyse numérique et
la résolution d’équations différentielles. Cettetinoéle permet d’obtenir rapidement une solution.

Cependant elle reste limitée au type de structurdagjuelle elle a été établie. Par exemple, dans |
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cas de structures résonantes, si elle est dévelqppé simuler le mode transverse électrique (TE),
elle ne peut pas étre utilisée pour un autre mtden est de méme pour la géométrie. Il est

nécessaire lors de modification de la structureéderire le code du calcul.

Son principal avantage, une fois le code adapgsruicture considérée, est la rapidité du

calcul, qui peut étre effectué sur un simple ordinapersonnel.

Pour I'application maser nous utiliserons un codeetbppé par Jean-Michel Le Floch [48]
afin d’obtenir rapidement, a partir d'une décomposi modale, la fréequence de résonance des

différents modes excités dans le dispositif e€fzartition des champs électromagnétiques associes.

Cette méthode permet la simulation de la strucaurenscillations libres, c'est-a-dire sans
tenir compte des systémes d’excitations. Ensuatenéthode des éléments finis sera utilisée pour

traiter de fagon rigoureuse la structure globale.

Dans les deux cas, la précision des résultatsrdelaion repose sur la bonne connaissance des

caractéristiques des materiaux utilisés et cesaebmpérature.

II.4 Etude des contraintes a basse température

I1.4.1 Evolution des permittivités et tangentes

de pertes

Le monocristal de saphir présente une anisotropiaxiale. Afin de caractériser cette
anisotropie, un axe optique ou axe « ¢ » est ddfmipermittivité relative de ce cristal s'exprime

sous la forme tensorielle simplifiée suivante :

z C (axe optique)

saphir

StOO

[Eeﬁ‘]= 0 g¢ 0
0 0 ¢,

Figure I1I-10 : Tenseur de permittivité d un résonateur saphir
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Ou ¢, désigne la permittivité relative dans la directiaxiale (ou axe optique) et la

permittivité relative dans les directions transeégss.

L'analyse du comportement des modes de résormanfanction de la température demande
de connaitre avec précision I'évolution des valelera permittivité.

a) Evolution des permittivités en fonction de la température

A ce jour, plusieurs banques de données ont étBliestapar différentes équipes
internationales sur ce monocristal de saphir et d@mponibles dans la bibliographie scientifique
[49] [50].

Les courbes de la Figutell présentent I'évolution des permittivit€set &, du saphir en fonction

de la température.

11,59 941

11,54 /
/ 9,37

11,49 /
€ / € 933

“ 1144 / ' /,
9,29
11,39 / .
/ —-l-"'/
11,34 ] 9,25
0 100 200 300 0 100 200 300
Température (K) Température (K)

Figure III-11 : Evolution de ¢: et de &: en fonction de la température [51]

Les permittivités du saphir évoluent donc de faipoportante avec la température.

La température de fonctionnement du systeme masarcte de I'hélium liquide, soit T = 4.2 K.
Dans ce cas, le tenseur de permittivité est doané p

92723 0 0
£ = 0 92723 0 (22)
0 0 113489

Ces valeurs sont données pour une fréquence dadienement proche de 10 GHz. Or, le
résonateur, dans le cadre du projet MANGAS, seilseuta deux fréquences simultanément: a

31,3 GHz pour le signal de pompe et 12,04 GHz fmitréquence d’oscillation.
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b) Evolution de la permittivité en fonction de la fréquence de

travail a température fixée (susceptibilité électromagnétique)

Pour analyser I'évolution en fréquence du tenseupermittivité du cristal de saphir, nous
utilisons I'étude réalisée par M. E. Tobar et J. Hartnett [52]. Cette analyse se base sur la

connaissance du tenseur de permittivité en stafiguaeet sur 'équation (24).

Ainsi, en statique et a T = 4 K, la permittivitg; s'écrit:

9,2723 0 0
£ =1+ Xy = 0 92723 0 (23)
0 0 11,3489
D’apres [52] :
£(f)=1+ (24)

Adc
£/ _ .
(1) -1
Avec yqc la susceptibilité électronique du saplijret Q; respectivement la fréquence et le

cecefficient de qualité du premier mode de résonghoaon du cristal, la fréquence de travalil.
Les valeurs d& etQ; sont données pour les directions axiale et trasaledans [52].

Aux fréquences correspondant au signal de pomp8 @BHz) et au signal du maser (12,04 GHz)

sont :

£,(120410°) =11,34889 _
(Signal maser) (25)
£, (1204010°%) = 9,272295
£,(3133M10°) =1134884
(Signal de pompe) (26)
£, (3133M10°) = 9,272268

L’écart entre les permittivités & 12.04 GHz et 31GHz est négligeable (de I'ordre de 5°L0Les

valeurs données en (22) seront donc conservéed'@asemble des fréquences d’analyse.
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c) Evolution des tangentes de pertes en fonction de Ila

température

La tangente de pertes du saphir, qui représerigeteur limitant le coefficient de qualité du
résonateur lors de l'utilisation de modes de galegévolue également avec la température. Les
travaux de R. C. Taber et C. A. Flory [53] nous fossent le graphe de la Figute12.

2.5¢+08 S —
Am=17; 96 GHz
o om = 11; 13 GHz
2.0e+08 | x—=x ALO, : (tan 6)™' @ 9.6 GHz
—— ALO; : (tan &)™ @ 13 GHz
<
©
o 15e+08 | AN
3
o <
> &
<
C 1.0e+08 |
5.0e+07 |
AA Adh 4 aaag YYYY:

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Temperature (K)

Figure III-12 : Evolution de la tangente de perte du saphir en fonction de la température [53]

Pour les différentes fréquences considérées (1@ et 31,3 GHz), la valeur de tagera
fixée & 1.1F. Ce paramétre n’influence que la valeur du coefficde qualité & vide et une grande

précision sur celui-ci n’est actuellement pas ngaies pour dimensionner le systéme maser.

I1.4.2 Evolution des dimensions du résonateur

saphir en fonction de la température

Le résonateur saphir posséde des caractéristigubmsae température avantageuses
(tangente de perte tres faible). Cependant la des@n température comporte des inconvénients
inhérents a la déformation des matériaux mis enljes dimensions finales du cristal a T = 4 K
doivent étre précisément connues afin d'effectues dimulations rigoureuses. En effet nous
verrons dans la suite de ce rapport que les frémseties signaux de pompe et maser sont modifiées

de facon sensible pour de faibles variations dedsions du cristal.
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Le champ étant quasi entierement confiné danssenedeur, les dimensions de la cavité
métallique n’influence pas les fréquences de résmmdes modes de galerie étudiés. La contraction

du métal ne sera donc pas prise en compte.

Pour le saphir il faut considérer un indice detdtian o qui dépend de la température. La
dimension L a la température T est alors définiardinde la dimension connue & la température

To a l'aide de la relation (27).

L-L,

= .T[a(T)dT 27)

0

La littérature fournit les valeurs des coefficiedls dilation dans les directions axiale et
transversale du saphir a différentes températdiasiéaulll-1) [54]:

Température (K) a(T)// axe ¢ (1F.KY) | a(T)L axe ¢ (1F.K?)

23 0 0

48 0 0

73 0.2 0.1
123 1.2 0.9
173 2.6 2.2
223 4 3.5
273 5.2 4.6
293 5.6 5

373 6.8 6.2

Tableau I1I-1 : Coefficients d expansion du saphir en fonction de la température [54]

Pour utiliser les résultats du tableau dans I'équaf27), il est intéressant d’utiliser un
modeéle analytigue simple. Celui-ci est obtenu pa& interpolation polynomiale d’ordre 3 pour

chacune des directions axiale et transversale ghirsa

Pour une température comprise entre T = 0 K et TG:HK0Oles ccefficients de dilatation dans les

deux directions en fonction de la température ators donnés par les fonctions suivantes :

@, (T)=-2180107 [T%+1,258010 (T2 + 3315107 [T —1381(10" (28)

a,(T) =~2,4050107 [T° + 14710107 [T + 392(10° [T - 593510° (29)
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La formule (27) appliquée ave€T) =a,(T (28), et T compris entre 293 K et 4 K (température

ambiante et température expérimentale), fourméseltat suivant:

LO 293

L-L ¢
( OJ = j a,(T)dT =-786610° (30)
I

Classiquement les contractions des matériaux sattes par un coefficient de dilatation constant

qui vérifie 'équation (31) :

(LELOJ:GEQT—TO) (31)

On peut donc calculer simplement un coefficientlfigation correspondant a une variation
de la température ambiante vers la températureriexgdtale a partir des équations (27) (28) (29)
et (31).

On obtient dans la direction axiale :
a, =27 n0°/K (32)
De méme, dans la direction transversale :

a. = 21610°/K (33)

Les dimensions des résonateurs a la températuieetiam liquide sont alors facilement calculées.
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II1 DIMENSIONNEMENT DES RESONATEURS ET

IDENTIFICATION DES MODES MIS EN JEU

La premiére oscillation maser & 12,038 GHz (frégeete transition de Iion B8, a été
découverte par P.Y. Bourgeois durant sa thése,dertests d’'un résonateur cryogénigue nommeé
« Pinochio ». Le mode WGH observé présente dans ce cas des caractéristigneknéaires
dues a la présence de I'ion’Feont la fréquence de transition correspond adquence du mode
de galerie [55].

L'effet maser a pu étre mis en évidence parce guadteur de qualité associé au mode est tres
élevé. Cette propriété est due au nombre azimlgaE g17 variations) qui conduit a un champ
électromagnétique confiné dans le résonateur. téagint nécessaire a l'apparition de ce
phénomene est la présence d’'une composante magnétiopsversale. Les modes WGH sont donc
les seuls candidats pour réaliser cette expérience.

Le premier objectif de I'étude menée & XLIM a da&té de dimensionner d’autres cristaux
présentant le mode de galerie WGbha 12,038 GHz, afin de reproduire I'effet maser.

III.1 Simulations en oscillation libre autour de

12.04 GHz, dimensionnement du résonateur

III.1.1 Structure étudiée

La structure étudiée est présentée FiglhES.

Une étude préliminaire a montré que les dimenstm$a cavité, si elles restaient grandes
devant celles du résonateur, n’avaient aucuneenfle sur les fréquences de résonance des modes
WGH.

Dans un premier temps, un résonateur disponible ataboratoire du FEMTO-ST a Besancgon,
appelé « Marie » a été redimensionné. En effet pdbenir I'effet maser, la différence entre la

fréquence du mode de galerie et la fréquence dwsitien de I''on F& doit étre inférieure a
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12 MHz. Or, au laboratoire FEMTO-ST, la fréquen@& rdsonance du résonateur « Marie » du
mode WGHy ooa été mesuré a 12,024 GHz au lieu de 12,038 GHz.

L

Reav

Hcav

Rres

Hres

Hsup Rsup
Pl

Figure I1I-13 : Structure étudiée

Le résonateur « Marie » a pour dimensions initigdégigurelll-13):

» Rcav =50 mm
» Hcav =60 mm
» Rres = 25,001 mm
» Hres =29,993 mm
» Rsup=7,5mm
» Hsup =15 mm

La premiere étape a consisté a calculer les frémpsetles résonances des modes de galerie WGH du
résonateur « Marie » initial a T = 4 K avec legriatations E et H pour différents maillages afin de

valider les simulations effectuées a XLIM.
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II1.1.2 Etude de la convergence des résultats en

fonction du maillage

La prise en compte des symétries permet, en gemerakduire les temps de calcul. Or, la
structure, constituée d'un résonateur et d’'un stpp@e permet aucune autre symétrie que la
symétrie de révolution et il est donc nécessairgliderétiser la totalité de la section génératrice.
Compte tenu de la concentration de I'énergie syrél@phérie du résonateur (Figuiel4), il est
possible d’introduire une nouvelle symétrie en meutant pas le support. Pour une méme densité

de maillage les temps de calcul sont considérabienéduits.

Af (WGH,- ) = 107 GHz

1

Figure I1I-14 : Répartition du module du champ électrigue du mode WGHi700 dans le cas de la

structure compléte avec support et sans le support (maillage identique, symétrie de révolution)

La différence en fréquence de I'ordre de T.GHz entre les deux structures simulées sur le
mode WGHy o 0est négligeable. Pour les simulations en osaltatilibres, dans la suite de I'étude,

le support ne sera donc pas pris en compte afiidieniser les temps de calculs.

De plus, un compromis entre la précision des raésuftéquentiels (bonne convergence entre
les résolutions en champ E et H) et la densité dillage a également été étudié.
Dans cette optique, nous effectuons les simulatioes différentes discrétisations pour les modes
WGH, 0,0 avec x compris entre 9 et 21. Les dimensions siesusont celles du résonateur « Marie »

en tenant compte de la contraction a froid des maaté (Tableadll-2).
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Nombre Maillage 1 Maillage 2 Maillage 3
Azimut. Form E Form H Ecart Form E Form H Ecart Form E Form H Ecart
(GHz) (GHz) (MHz) (GHz) (GHz) (MHz) (GHz) (GHz) (MHz)
9 7,079890 7,079647 0,24 7,079833 7,079713 0,12 7,079788 7,079778 0,01
10 7,704906 7,704541 0,37 7,704823 7,704636 0,19 7,704754 7,704731 0,02
11 8,327649 8,327125 0,52 8,327532 8,327259 0,27 8,327433 8,327391 0,04
12 8,948291 8,947570 0,72 8,948133 8,947751 0,38 8,947996 8,947931 0,06
13 9,567000 9,566034 0,97 9,566790 9,566273 0,52 9,566606 9,566513 0,09
14 10,183926 10,182664 1,26 10,183655 | 10,182973 | 0,68 10,183414 10,183284 0,13
15 10,799208 10,797593 1,62 10,798864 | 10,797986 | 0,88 10,798555 10,798381 0,17
16 11,412972 11,410940 2,03 11,412543 | 11,411430 | 1,11 11,412152 11,411926 0,23
17 12,025330 12,022813 2,52 12,024803 | 12,023415 | 1,39 12,024317 12,024028 0,29
18 12,636383 12,633310 3,07 12,635745 | 12,634039 | 1,71 12,635150 12,634786 0,36
19 13,246223 13,242516 3,71 13,245460 | 13,243389 | 2,07 13,244741 13,244290 0,45
20 13,854934 13,850512 4,42 13,854032 | 13,851545 | 2,49 13,853170 13,852619 0,55
21 14,462591 14,457367 5,22 14,461534 | 14,458579 | 2,96 14,460514 14,459847 0,67

Tableau I1I-2 : Convergence des solutions E et H pour des densités de maillage croissantes et

Sur la plage des nombres azimutaux étudiés, ldagaiB donne une erreur absolue entre les
deux formulations inférieure au MHz et sera donteme pour la suite. Grace aux résultats de

mesures fournis par le laboratoire FEMTO-ST, noosvpns confronter les résultats théoriques a

pour différents modes WGH.

ceux obtenus en mesures (Tabld&a).

Nombre | Formulation | Formulation

azimutal E H Mesure
13 9,56660613 | 9,56651267 9,567
14 10,1834136 | 10,1832843 10,184
15 10,7985546 | 10,7983815 10,799
16 11,4121523|11,4119262 11,413
17 12,0243174 | 12,0240282 12,025
18 12,6351501 | 12,6347865 12,636

Tableau I11-3 : Mesures effectuées sur le résonateur « Marie » @ 4 K
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Figure I1I-15 : Comparaison calcul — mesure

Les écarts fréquentiels entre mesures et simukatpour les deux formulations (Figure
[1I-15) sont tres faibles mais augmentent avecalewr du nombre azimutal. Ces écarts peuvent étre

dus a plusieurs facteurs :

» Précision de la mesure
» Valeurs du tenseur de permittivité utilisé lors desulations

» Précision du maillage

Cependant, I'écart maximal entre la mesure et leutast de I'ordre du MHz, ce qui est suffisant

pour I'application maser.

III.1.3 Dimensionnement du résonateur

La fréquence de résonance du résonateur du modedéod doit étre égale a 12.038 GHz
qui correspond a la fréquence de transition ergseniveaux d’énergie [|3/2> et |1/2> des ions

paramagnétiques Fe

Dans le cas du résonateur « Marie » la fréquencestmnance la plus proche de cette valeur est
celle du mode WGHy gpa f = 12,024 GHzNous avons donc déterminé en simulation le codele
valeurs (rayon, hauteur) permettant d’obtenir udquience de résonance de 12.038 GHz.
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Pour cela nous avons calculé pour 5 valeurs denr@@4.9 mm, 24.95 mm, 25.001 mm, 25.05 mm
et 25,1 mm), les fréquences de résonance du modél;W@ en fonction de la hauteur du
résonateur.

Connaissant les deux hauteurs du résonateur pamhdtencadrer la valeur de la fréquence
désirée (12.038 GHz), nous appliquons la méthodeNdeton-Raphson afin de déterminer
précisément la hauteur du résonateur qui permdttehiar une fréquence de résonance tres proche

de la fréquence désirée.

Les résultats de ces différentes étapes sont datamssle Tablealll-4.

R =24,9 mm R =24,95 mm R = 25,001 mip R=2505mm R=251mm
Ecart |Hauteur Ecart |Hauteur Ecart |Hauteur Ecart |Hauteur Ecart
Hauteur (mm) f (GHz) f (GHz) f (GHz) f (GHz) f (GHz)
(GHz) | (mm) (GHz) | (mm) (GHz) | (mm) (GHz) 1 (mm) (GHz)

(5]

% 35,5 12,0395@,53E-09 31 |[12,041103,1E-03] 28 |12,04113,11E-03 26 12,03898,97E-04 24 |12,041788,79E-03

@

(3]

= -7,15E- -2,57E- -1,43E- -4,76E- -3,38E-

o 36 12,03729 31,5 |12,03774 28,5 |12,0365] 26,5 |12,03324 24,5 |12,03462

— 04 04 03 03 03

-1,01E- -2,56E- -2,14E- -5,43E-

35,84096 | 12,03799 05 31,4617912,03799-5,58E-§28,3426812,03797 05 26,0792312,0379 05 24,2643112,03795 05

Newton-
Raphson
1)

35,83867 | 12,038|7,44E-0431,46094 12,038|-2,1E-09428,33981 12,038|2,40E-0426,07732 12,038 |4,87E-0424,26046 12,038|8,11E-04

—~
N
~

Newton-
Raphson

Tableau I1I-4 : Dimensionnement du résonateur par la méthode de Newton-Raphson.

La Figurelll-16 met en évidence l'effet drastique d’'une a#ion du diametre du résonateur
sur la valeur de la fréquence de résonance du Mé@el;; oo L'influence d’'une variation de la

hauteur est moindre.
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49,95
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diamétre (mm)

29,95

50,05

Figure I1I-16 : Influence d’une variation des dimensions du résonateur sur la fréquence de

résonance du mode WGH7 00

Nous avons donc tout intérét a effectuer un usirsgda hauteur du cristal, la fréquence
étant moins sujette a de fortes variations.

Si un rayon de 25,001 est conservé pour le résaonatklarie », la hauteur doit alors étre de
28,34 mm. Aprés cette rectification des dimensidasfréquence mesurée au laboratoire du

FEMTO-ST pour le mode WGH o est de 12.041 GHz, résultat tout a fait compatésec nos
besoins.

I11.1.4 Les différents saphirs et leurs

dimensions

A partir de I'étude précédente, d’autres résonateut été simulés et fabriqués pour que la
fréquence de résonance du mode Wzldsoit de I'ordre de 12,038 GHz. Leurs dimensionst so
consignées dans le Tabledb.
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Résonateur Hr @ 293 K Rr @ 293 K Hr@ 4.2K Rr@ 4.2K
Basile 1 30,047 25,013 30,029 24,994
Basile 2 30,041 25,013 30,023 24,994
Jepeto 30,015 24,990 29,997 24,971

Marie 28,400 25,013 28,383 24,994
Jeanne 30,030 25,015 30,012 24,996

Tableau I1I-5 : Dimension a température ambiante et 2 T = 4K des différents résonateurs

Les données du Tabledl-5 sont issues de mesures réalisées (a tempérambiante) au

laboratoire FEMTO-ST puis extrapolées a la tempéeate I’'hélium liquide.

Remarqgue :Pour ne pas dégrader les performances du systeaserml est préférable

d’avoir un encombrement spectral faible autour 204 GHz.

Pour les différents résonateurs présentés dansb&edulll-5, nous avons recherché les modes

WGH pouvant étre excités a la fréquence voisineelle de la transition de Iion Ee

A priori, seul le résonateur « Jeanne » possedmane WGH autre que le mode Wglq qui

pourrait conduire a un effet maser (Figutel?).

Mode WGH ;¢

Figure I1I-17 : Module du champ Ez du mode WGHi430, résonant a 12,03 GHz (résonateur

« Jeanne »)

Le concept du maser a modes de galerie ne peuéegise si un signal de pompe est injecté
a une fréquence proche de 31,3 GHz, correspondarttansition entre les niveaux d’énergie |5/2>
et |1/2> de lion F&. Afin de limiter la puissance de pompe nécessaitedémarrage de
I'oscillation, il faut que le résonateur présente mode de galerie a cette fréquence. De plus
'excitation de l'ion paramagnétique se faisant aes moments magnétiques, le champ
magnétique de pompe doit étre orienté de méme mneagige le champ résultant (signal maser).

Donc seul les modes WGH doivent convenir.

144



II1.2 Identification des modes de pompe

III.2.1 Criteres de sélection : mode WGH tres

pur.

Les simulations effectuées a I'aide de la méthoske @éments finis (MEF) en oscillations

libres, sans perte, doivent permettre d’identilésr modes de pompe possibles. La structure étudiée
étant a symétrie de révolution, l'analyse sera mehnd’aide de la MEF a deux dimensions. Le

support ne sera pas pris en compte pour limiteud@ a la moitié du résonateur (apport d’'une

nouvelle symétrie) (Figuril-18).

. Plan de sym, CCE/CCM |

Résonateur Saphir

volution

Axede r

CCE

Figure III-18 : Maillage de la structure résonante étudiée autour de 31,33 GHz

La dimension des mailles est définie pour avoir nopvergence des résultats obtenus a
I'aide des formulations magnétique et électriqueodiciel.

Il faut noter qu’une précisiomf) de I'ordre du MHz sur la fréquence des modegrésente
une variation relativeAf/fo) inférieure a 0,01 %. Cependant, la donnéefaEpiences au KHz pres
nous permet de qualifier la convergence des saisitio
Pour le mode WGH o @ 31,32 GHz (résonateur « Jeanne »), I'écart frétipleentre les deux
formulations n'excéde pas Y@GHz.

Les différents résonateurs présentés dans le dable5 ont alors été simulés afin

d’identifier les modes susceptibles d’étre les nsod@ompes » du systéeme maser.
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Des simulations aux températures ambiante et daitf@ = 4 K) sont effectuées mais aussi a la
température de l'azote liquide (T = 77 K) pour agr$ cristaux. En effet les fréquences de
résonance des cristaux a T = 77 K et T = 4 K s@# proches, et les tests a T = 77 K sont plus

facilement réalisables en laboratoire.

Les modules du champ électrique de quelques modé# \Wprésents a 31,3 GHz et

communs a tous les résonateurs sont présentés HiglL®.

Mode WGH 45 Mode WGH 3 3,

Mode WGH 4 Mode WGH 5,

Figure I1I-19 : Module du champ électrique des modes WGH purs présents dans le résonateur

« Pinochio ».
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II1.2.2 Présentation des résultats pour les

différents cristaux.

Nous présentons par la suite les résultats de afironldes différents cristaux.

e Basilel
Basile 1 @ 293 Basilel @ 77 Basile 1 @ 4,2
K K K
WGH 43,8,0 31,313223 31,335488 31,335941
WGH 43,3,1 31,314224 31,337252 31,337521
WGH 44,0,1 31,300593 31,32377 31,324009
WGH 49,1,0 31,300896 31,326 31,326572

Tableau I1I-6 : Modes WGH purs résonant autour de 31,3 GHz susceptibles de constituer des

La fréquence du mode WGHb osimulée pour le résonateur Basile 1 est de 12327 GHz

signaux de pompe de l’ion Fe* pour le résonateur Basile 1.

» Basile 2
Basile 2 @ 293 Basile2 @ 77 Basile 2 @ 4,2
K K K
WGH 43,8,0 31,315014 31,337291 31,337731
WGH 43,3,1 31,31509 31,338132 31,338376
WGH 44,0,1 31,301232 31,324427 31,32465
WGH 49,1,0 31,303585 31,326697 31,32726

Tableau I1I-7 : Modes WGH purs résonant autour de 31,3 GHz susceptibles de constituer des

La fréquence du mode WGHb osimulé pour le résonateur Basile 2 est de 12,0298&Hz

signaux de pompe de l’ion Fe* pour le résonateur Basile 2.

* Jepeto
Jepeto @ 293 K | Jepeto @ 77 K | Jepeto @ 4,2 K
WGH 43,8,0 31,34301 31,365295 31,365725
WGH 43,3,1 31,343272 31,366277 31,36655
WGH 44,0,1 31,32944 31,352608 31,352853
WGH 48,3,0 31,271412 31,294339 31,294924
WGH 49,1,0 31,331766 31,354885 31,355457

Tableau I1I-8 : Modes WGH purs résonant autour de 31,3 GHz susceptibles de constituer des

signaux de pompe de l’ion Fe* pour le résonateur Jepeto.
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La fréquence du mode WGHb osimulé pour le résonateur Jepeto est de 12,038166#

e Marie (aprés réusinage).

Marie @ 4,2 K
WGH 43,8,0 31,35622453
WGH 43,3,1 31,31460837
WGH 44,0,1 31,33656043

Tableau III-9 : Modes WGH purs résonant autour de 31,3 GHz susceptibles de constituer des

signaux de pompe de l’ion Fe* pour le résonateur Marie (réusiné).

La fréquence du mode WGFb osimulé pour le résonateur Marie est de 12,038 GHz

Les différentes fréquences mesurées pour le résoniiarie sont les suivantes:

Mode de pompe : 31,355031 GHz
Mode maser : 12,0418562 GHz

Nous pouvons noter une tres bonne concordance kstrmesures effectuées et les simulations

réalisées.
e Jeanne
Jeanne @ 4,2 K
WGH 43,8,0 31,334724
WGH 43,3,1 31,332195
WGH 44,0,1 31,317751
WGH 49,1,0 31,320473

Tableau I1I-10 : Modes WGH purs résonant autour de 31,3 GHz susceptibles de constituer des

signaux de pompe de l'ion Fe3+ pour le résonateur Jeanne.

La fréequence du mode WGt oSimulé pour le résonateur Jeanne est de 12,023 19b&

Les différentes fréquences mesurées pour le résondt¢anne :

Mode pompe : 31,3217543 GHz / 31,3214685 GHxlgns
orthogonaux, ou mode WGH proches dans le spectre)

Mode maser : 12,023994 GHz

Ces valeurs coincident avec les valeurs simulées.
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La méthode des éléments finis permet de détermpid@isément le mode maser. Par contre,
plusieurs modes WGH sont susceptibles de constluesignal de pompe. Afin de lever cette
ambiguité, un calcul des intégrales de recouvrerdest champs magnétiques de ces différents

modes et du mode du signal maser (\W&dd a été effectué.

II1.3 Intégrale de recouvrement

II1.3.1 Définition, but

Les différents résonateurs étudiés possedent 5snidtdeH dont la fréquence de résonance
est proche de la transition entre les niveaux dt@ad5/2> et |1/2> de Iion Be Ce sont les modes
WGHy3 80 WGHs33, WGHyg0,1, WGHsg 3 06t WGHig 10

Les recouvrements des vecteurs champ magnétique Isete azimutal (ki champ d’excitation de
I'ion Fe*") du mode WGH o oavec ceux de chacun de ces 5 modes ont donc éiéssthous nous
sommes également intéressé a l'étude du recouvteavert le mode WGHoq qui possede
uniquement des variations azimutales et dont lquigéce de résonance est la plus proche de
31,3 GHz.

La valeur de l'intégrale de recouvrement dépendad@partition du champ H dans le résonateur,
c'est-a-dire du mode considéré. Les résultats abteont donc valables pour tout résonateurs
présentant un des modes de pompe retenus.

Le calcul des champs est effectué sous Matlabeviadgramme développé par Jean Michel
Le Floch utilisant la méthode des lignes. En effelui-ci nous permet d’extraire facilement les
matrices des composantes des champs électriquagrtétigue. Cette étude sera menée avec les

dimensions du résonateur « Jeanne ».

Le mode maser est excité a l'aide d'une sonde niagméet le mode de pompe a l'aide d’'une
sonde électrique (Figutd-20).
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Mode pompe : 31,3 GHz ‘

e Sonde H
o ———p

‘ Mode maser: 12,04 GHz

Sonde E

[=]
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Figure I1I-20 : Schéma du résonateur et des systémes d’excitation des modes de pompe et maser

Le recouvrement dépend de la position des sondeithtion I'une par rapport a l'autre.
Soit o I'angle entre I'axe de la sonde magnétique et plEmement de la sonde électrique. Un
déphasage du champ électromagnétique du mode d@epoatenu nous permet de décaler

virtuellement la sonde d’excitation électrique damglea.

Deux cas sont alors a considérer :

Cas 1 :0n considére les vecteurs du champ « amplificatemode de pompe), et du

champ résultant (mode du signal maser). L'opérasaivante est alors effectuée pour

déterminer I'intégrale de recouvrement (IRV) :

IRV = 1 DZ”H waser H pompd (34)

”H MASEF“max [I:‘H PompJ‘max cavite

Cas 2 :0n émet I'hypothese que les champs magnétiquasgie opposés n'apportent pas
) dans

de contribution a l'intégrale de recouvrement. De@gas, le produit \xser[(H jompe

I'équation (34) n'apporte de contribution que g%t positif.

Le calcul de I'équation (34) est implémenté sougldaapres extraction des composantes

du champ magnétique déterminées a l'aide du Idgitiksant la méthode des lignes développée

par Jean Michel Le Floch.
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II1.3.2 Résultats

Les résultats de I'étude, dans le cas 1 et pousngteo nul, sont consignés sur la Figure

[1I-21 pour les différents modes de pompe susclgstibe générer l'inversion de population.

Le recouvrement du mode maser avec lui-méme camelspu cas idéal (IRV = 100 %).

60% 1
57%

0L
o6% m 55%

52% A

RV

= 49%
48% A 48%
47%

44% -

T 43%
40% !

O’s’? O&V G/S(V G&V O’&V Qs/*?
Yo @ Yo Uy 7 %o
7 o ' ‘o 0 ‘0
Mode "pompe"

Figure III-21 : Intégrales de recouvrement (IRV) entre le mode maser WGH1700 et différents

modes de pompe — cas 1

Le calcul de l'intégrale de recouvrement, dansds t, est effectué ensuite pour le mode
WGH_y4 0,1 €t pour différentes valeurs de I'angl€Figurelll-22).

54,93%

54,92% 4
54,91%
54,90% 4
54,89% A
54,88% A

IRV

54,87% A
54,86% A
54,85% A
54,84% A
54,83% o

[==IRV mode WGH 44,0,

54,82%

-8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8
alpha (en °)

Figure I1I-22 : Influence d’une variation de la position relative des sondes («), sur l'intégrale de

recouvrement (cas 1). Exemple du mode WGHuso.1.
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Le nombre de variations azimutales des modes mijsLelrespectivement 44 et 17) étant
trés important, le recouvrement de ceux-ci ne dépprasiment pas de leur déphasage relatif. On
remarque que la périodicité correspond logiqueradatpériodicité du module de I'onde azimutale
pour le mode WGH o 1 qui posséde 88 variations sur 360° et donc uniegeede 4.1°, période que

I'on retrouve sur la Figurdl-22.

Les mémes calculs sont ensuite effectués en coasidé cas 2 (Figuril-23).

30% 1 27,49% :
29% [==IRV mode WGH 44,0,1
L 27,48% <
28% 1 m27% [
Go 2747% 4
26% A |
E 27 46%
= 249 - 24% m24% | z
23% ] 27,45%
22% A Tzz% [ ‘ | 27.44%
20% T i i t - 27.43% -
B, % B % B %, pedl—— N | V7
?L-P % 77 7@ 79 7‘9 -8 ] -4 2 0 2 4 6 8
P d 7 @ "7 o alpha (en *)

7 S0 %7 Yo o G

Mode "pompe™

a) b)

Figure I1I-23 : a) Intégrales de recouvrement entre le mode maser WGHi700 et différents modes

de pompe, b) Influence d’'une variation de /'angle  entre les deux sondes — cas 2.

Les modes de pompe les plus performants sont leseméans les cas 1 et 2 (le
recouvrement est simplement deux fois moins impdxtd.'influence de I'anglen est différente,
mais reste négligeable. Le motif présenté surdar€illl-23 b) présente une période de 8.2° ce qui

correspond a la période du champ H sur le planw@ainpour le mode WGH o 1.

Globalement, dans les deux cas, I'angle entre éex dondesa) n’a que peu d’influence
sur les résultats. Une étude des propriétés desparmmagnétiques ¥emontre que I'excitation de
ceux-ci se fait grace a la modification des momantgnétiques (c'est-a-dire I'orientation des
spins). La notion d’orientation des champs exc#agtt résultants semble donc indispensable. I

semble donc nécessaire de favoriser le cas 2 paaidul de I'intégrale de recouvrement.
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Les résultats obtenus montrent que cette méthodeemaet pas, a priori, d’'isoler un mode de
pompe précis. En effet, le recouvrement est globatd bon du fait des variations azimutales

élevées des modes considérés.

Ce travail a été complété par I'étude du couplageédonateur avec les circuits extérieurs.
Les simulations sont alors effectuées a l'aideadméthode des éléments finis a 3 dimensions en

oscillations forcées pour obtenir les valeurs daaqmeéetres S en fonction de la fréquence.

III.4 Simulations en oscillations forcées

II1.4.1 Présentation des modeéeles élaborés sous
Gmsh

Le logiciel libre Gmsh est utilisé pour effectuerdessin de la structure en 3 dimensions
ainsi que son maillage. La simulation des modegsaepe nécessite une discrétisation géométrique
tres fine car le nombre de variations azimutaldastres élevé. La finesse du maillage conduit
actuellement & une occupation mémoire trop imptetah donc a une impossibilité de réaliser les

calculs localement.

Les travaux effectués en oscillations forcéesraédint donc a I'’étude du résonateur autour
de 12,05 GHz.

Afin de réduire I'occupation mémoire et les temps alcul, les symétries du dispositif ont été
utilisées afin de discrétiser seulement un quartsgsteme (Figurdll-24 a)). Deux sondes

magnétiques (boucles), sont introduites pour cauplsignal maser a 12,04 GHz dans I'application
visée (Figurdll-4). L'utilisation de telles sondes engendreancombrement spectral faible autour

des modes WGH, ce qui permet d’identifier les magaes facilement [46].

Le logiciel Gmsh permet de paramétrer I'ensembke dienensions du dispositif afin de les faire
varier (en particulier la distance sonde-résonatéie maillage de la structure, aprés optimisation

est présenté Figutd-24 b).
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a) b)
Figure I1I-24 : Structure simulé (a) et maillage (b)

II1.4.2 Simulation autour de 12.05 GHz

encombrement spectral

Les résonateurs « Jeanne », « Jepeto », « Basitd & Basile 2 » ayant des dimensions trés
similaires, seul le résonateur « Jeanne » est &imig résonateur « Marie » qui possede des
dimensions notablement éloignées et donc un spactoeir de 12,05 GHz différent est également
simulé. Il faut noter que les valeurs des fréquerd® résonance trouvées en oscillations forcées
sont éloignées des valeurs obtenues en oscillaiimes. Cela est dO d’une part a un maillage pas
assez fin et d’autre part a la présence des sabiebestation a I'intérieur de la cavité.

L'objectif de cette étude n’est pas d’obtenir ldeva des fréquences des modes de fagon précise

mais de visualiser I'ensemble des modes présentsutee bande de fréquence donnée.

Les simulations sont effectuées avec et sans pémaspertes métalliques et diélectriques
sont définies comme suita T =4 K:

« Tangente de pertes du saphir Stanl.10° (dans les deux axes)
« Tangente de pertes du téflon (tige coaxiale d’eticin) : tas = 1.10°

« Conductivité surfacique du cuivres = 5.1 S/m
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Des simulations préliminaires ont montré que lilefhce d’'une variation de la conductivité
surfacique - de la cavité et des conducteurs delec&oaxiaux d’excitation - n’a d’influence que
sur les pertes d'insertion. Le coefficient de opéadin charge reste inchangé. Ceci est di au fait qu
le champ étant confiné dans le saphir, les pareisladcavité n'ont pas d'influence sur les

coefficients de qualité des modes WGH d’ordre aranglevé.
Encombrement spectral autour de 12,05 GHz

Pour pouvoir relever sur une bande de fréquenosdimble des modes présents et visualiser
les modules des champs électromagnétiques assdlciést nécessaire que la résolution en

fréquence soit importante.

En effet, méme lorsque la distance sonde-résonastufaible, les ccefficients de qualité en charge
des modes de galerie sont trés élevés. Il sera dbligatoire d’avoir une résolution de 10 KHz
pour une distance sonde-résonateur de 1,5 mm, Hd@e&iz pour une distance sonde-résonateur de
8,5 mm.

Les simulations des résonateurs « Jeanne » et i@ Maautour de 12,05 GHz sont présentées
respectivement sur la Figudd-25 et la Figurelll-26. Les résolutions en fréquence pour la
simulation des résonateurs « Jeanne » et « Maombrespectivement 50 KHz et 10 KHz.

Mode WGH,; ,, ,

°TA N r
=20 - ~1_ LAY .
(1 N\
) | % 2
= .40 - L] -
o™ |
-60 - "-
‘80 T L 1
12,02 12,04 12,06 12,08
Fréquence (GHz)

Figure I1I-25 : Réponse en transmission du résonateur « Jeanne » sur la bande 12,02 GHz — 12,08

GHz
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Figure III-26 : Réponse en transmission du résonateur « Marie » sur la bande 12,02 GHz — 12,08

GHz

Les fréquences de résonance des modes Wegaten oscillations forcées des résonateurs

« Jeanne » et « Marie » sont respectivement dé&12]% GHz et 12,06284 GHz.

Dans les deux cas, les spectres sont relativerneon#rés dans la bande de fréquence 12,02 GHz

— 12,08 GHz. Cependant, le mode Wfzhlp est relativement bien isol€, le premier mode piras
est distant de 5 MHz.

II1.4.3 Le mode du signal Maser : WGH7 9.0

La simulation, avec une résolution supérieure,grEe Figurdll-27 montre la forme de la
résonance du mode WGH opour le résonateur « Jeanne ».

Mode WGH,z40

-20 1

-40

|S21|dB

-60

-80 T T
12,0508 12,0513 12,0518

Fréquence (GHz)

Figure I1I-27 : Résonance du mode WGH7,00pour le résonateur « Jeanne »
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L’antirésonance qui apparait a f = 12,05152 GHz msbablement due a la présence

d’autres modes a proximité de la fréquence de ae¥smndu mode considéré.

La répartition du module de la composante axialeckamp électrique (Ez), permettant

l'identification du mode WGH o o est présentée Figuhié-28.

Figure I1I-28 : Répartition du module du champ Ez dans le résonateur, identification du mode

WGHi70,0

L’'utilisation d’'une sonde magnétique ne permet gaxciter le mode WGH, 30 dans le
résonateur « Jeanne ». Par contre, I'emploi d'wrse électrique a permis d’identifier ce mode
(Figurelll-29).

a) Structure avec sonde E

b) Identification du mode WGH,, 3,

Figure III-29 : Simulation du résonateur « Jeanne » avec sonde électrique, identification du

mode WG]{14,3‘0
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La fréquence de résonance du mode Wjzkien oscillations forcées est 12,037 GHz. Par
contre, la sonde électrique, ne permet pas deligsude mode WGH oo Ceci est probablement
dd au fait que des modes de cavité masquent lesesnoetherchés dans chacune des deux

configurations (sondes E et H).

Il est intéressant de caractériser l'influence dasameétres de la sonde d’excitation sur le

coefficient de couplage.

I11.4.4 Calcul de coefficient de qualité en charge

Le calcul des coefficients de qualité en charge résonateurs via une simulation
électromagnétique utilisant la méthode des élémnis est sujet a caution car beaucoup de

parameétres conditionnent les résultats obtenus.

Les caractéristigues des sondes d’excitation (rayola boucle pour une sonde magnétique,
distance sonde - résonateur) sont les principamanpetres influencant le coefficient de qualité en
charge pour une structure donnée. Cependant, megasions d’'une méme structure réalisées avec

des maillages différents fournissent des coeffisigle qualité en charge dissemblables.

L'utilisation d’une discrétisation géométrique ialament lache ne nous permet donc pas d’obtenir
des valeurs exactes du coefficient de qualité esrgeh On peut cependant s'intéresser aux
variations des coefficients de qualité en charge poe variation de la distance sonde — résonateur

pour un maillage donné.

Le ccefficient de qualité en charge JQlu résonateur « Jeanne » est calculé & partir des
courbes des réponses en transmission autour @ésdaance. Dans un premier temps, le calcul est
effectué sans perte pour des distances entre tiesbexcitation et le résonateur (Ds-r) de 1.5 mm,
8.5 mm et 16.5 mm (Figund-30).
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Figure III-30 : Evolution du coefficient de qualité en charge Q. sans perte, en fonction de la

distance sonde-résonateur (Ds-r), pour le résonateur « Jeanne ».

Pour une distance entre la sonde et le résonagale @ 16,5 mm, la largeur de bande a 3 dB
est de l'ordre de 1 KHz (Q~ 1,1.10).

Les mémes calculs sont effectués en insérant lesspaétalliques et diélectriques. La Figlire1
montre les réponses en transmission simulées awame perte des distances sonde — résonateur de
1,5 mm et 8,5 mm. Le calcul avec pertes pour ustance sonde — résonateur de 16,5 mm ne

permet pas de trouver la résonance, ce qui esaplaient dd a la proximité de la cavité.

0
-2 4
11}
=
= 41
o~
28
sans perte R= = .
. - = =avec perte } DsR =15 mm, Q_=1,2.10
sans perte _ -
8 - avecperte - DSR=85mm. Q =1.2.10°
12,051 12,051083 12,051166 12,05125

Fréquence (GHz)

Figure I1I-31 : Module du paramétre en transmission avec et sans perte pour deux valeurs du

paramétre Ds-r (distance sonde-résonateur)
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La largeur de bande a 3 dB, et donc le ccefficientaalité en charge Qne varient pas

avec l'introduction des pertes. En effet celuiekgrime a I'aide de I'équation (35) :

i:i+(i+ 1 j=1+2ﬂ3 avec,8=& (35)
QL Qext Qm Qdiel QO Qext
11,1 (36)
QO Qm Qdiel
Avec : Qiier : facteur de qualité di aux pertes diélectriques.

Qn : facteur de qualité di aux pertes métalliques.
Q : facteur de qualité a vide.

Q. : facteur de qualité en charge.

Qe : facteur de qualité extérieur.

B : coefficient de couplage aux acces.

Les pertes diélectriques, représentées par le gamig;,, sont de I'ordre de l/tan(avec
tard = 10%). Pour un coefficient de qualité en charge inféri@ 10, elles sont donc négligeables.
De méme le champ étant confiné a lintérieur duoméseur (mode de galerie), les pertes
métalliques sont également insignifiantes.

Dans le cas de couplage suffisamment importamuééon (35) se réduit a :

QL Qext

Pour avoir une différence notable entre les calautx et sans pertes il est donc nécessaire
de réduire les couplages afin d’augmenter le adefft de qualité extérieur pour que celui ne soit
plus négligeable devantoQOr, la structure étudiée, ne permet pas déloigngfisamment les

sondes d’excitation pour obtenip @ Qux:

Le calcul des coefficients de couplage, exige draune valeur précise deyQPour cela, il
est nécessaire également de sous coupler le résordg facon trés importante (en imposant

|S1| dB & la résonance inférieur a -20 dB). Or, lafigoination de la cavité ne nous permet pas de
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réaliser cette opération. Cependant, étant donnéofdinement du champ dans le résonateur,
'approximation (38) peut étre considérée :

1

~_ = 38
taro (38)

Qo

Le coefficient de couplag@, peut alors étre calculé connaissant le coefficenqualité en

charge Q déterminé en introduisant les pertes (équatio}).(35

Distance sonde Ccefficient de
) QL avec pertes
résonateur (Ds —R) : couplages
1,5 mm 1,2.10 414
8,5 mm 1,216 41

Tableau I1I-11 : Coefficients de qualité avec et sans perte et coefficients de couplage [ pour

différentes distances sonde - résonateur

Les coefficients de couplage, présentés dans léediahil-11, sont relativement élevés.
Dans le contexte de I'étude il faut considérer deoefficients de couplage a I'entrée et a la sortie
différents : B, et Bo. En effet,B; représente le « couplage » entre le mode de pahjpe mode
maser. Ce couplage, tres faible, est a différertes coefficients de couplage calculés dans le
Tableaulll-11 (B2), qui qualifient le couplage entre la sonde maguét et le mode de galerie du
signal maser. Les valeurs ¢l expérimentales peuvent étre différentes de cell@snues en
simulations car elles dépendent fortement du ragenla boucle de la sonde magnétique et

également de la discrétisation géométrique delatsire simulée.
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IV CONCLUSIONS

Ce chapitre, consacré a I'étude des modes de ggbedsents dans un résonateur saphir
cryogénique pour une application novatrice, le maaepermis de dimensionner de nouveaux
résonateurs afin de reproduire I'effet maser daess abnditions prévisibles. Les modes de galerie
transverses magnétiques nécessaires pour le sigmaimpe et le signal maser ont été identifiés par
simulation 3D en utilisant la méthode des éléménis développée a XLIM.

L’oscillateur développé par le laboratoire FEMTO-8dns le cadre du projet MANGAS a
montré des premiers résultats encourageants etl&baration avec le laboratoire XLIM a permis
de réduire considérablement les temps de test grdaeconnaissance des fréquences des modes
susceptibles de constituer les signaux de pompadéd paramagnétique Feau sein de chacun

des résonateurs.

L’identification précise du ou des modes de gatergEsponsables de I'effet de pompage a
31,3 GHz n’a pas pu étre effectuée. Cependanglteilcde 'intégrale de recouvrement des modes
de pompe et du signal maser a montré que chacumdedss de pompe susceptibles de convenir
possédait un bon recouvrement avec le mode dul sigaser.

Enfin ce chapitre souléeve le probléme de la puissate calcul nécessaire a la simulation
précise en oscillations forcées par la méthodeétsents finis de telles structures. En effetate
impossible avec les moyens disponibles au laboeailiIM de simuler des structures excitées sur

des modes de galerie d’ordre trés élevés en incleaisondes.
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CONCLUSION GENERALE

Les travaux présentés dans ce mémoire abordegreaiifs aspects liés a l'utilisation de

résonateurs a fort coefficient de surtension crpagées.

Dans un premier temps, l'utilisation de tels résenes nous a permis de démontrer la
faisabilité de réduire le poids et I'encombremeas tMUX de satellites de télécommunications a

service fixe.

En effet, le remplacement des batteries de fili@amiques constituant les IMUX actuels
par des filtres réalisés en technologie planairprasonductrice permet un gain de poids et

d’encombrement conséquent.

Cependant, les validations expérimentales desdilbtanaires supraconducteurs en bande C réalisés
lors d'études précédentes ont montrées la néced®féectuer d’'une part une modélisation

rigoureuse des dispositifs et d’autre part des nessprécises (étalonnage, température).

Un nouveau protocole de mesure, incluant un paokagdapté a la mesure sous pointes
cryogéniques, nous a permis de mesurer les fitteess des conditions rigoureuses. De plus, les
différents facteurs responsables des désaccords lest réponses expérimentales et les réponses
simulées ont été mis en exergue. Certains d’entxeoat pu étre introduit dans les simulations
électromagnétiques ce qui a permis d’approchespésifications en fréquences a +/- 5 MHz.

D’autres parameétres, inhérents a la technologigrdeure, non maitrisables, ne permettent
pas d’envisager la réalisation de tels filtres ades spécifications séveres sans réglages post-
fabrications. La solution classique qui utilise d&s d’accord augmente a la fois les pertes et le

volume des boitiers. Par conséquent, des technidee®glage novatrices sont actuellement a
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'étude au sein du laboratoire XLIM, et les premidests de réglage via ablation laser sont

prometteurs.

Le second chapitre, est consacré aux problemealdi€suplage entre une photodiode et un
filtre planaire. En effet, toujours dans I'objedlié réduire le poids et I'encombrement des IMUX, il
est envisagé de remplacer par des systéemes opliegi@ifférents circuits annexes d’'un IMUX

c'est-a-dire les coupleurs, les circulateurs owenles cables coaxiaux.

Afin de conserver les performances liées a l'w@ttisn de la technologie planaire
supraconductrice, la réalisation de la transitiptoélectronique doit se faire sans apport de chaleu
dans la zone froide du filtre, et donc sans ciscattifs. Nous avons donc évalué les performances
de différentes solutions passives permettant ccafég I'adaptation de la photodiode d'impédance

fortement réactive au circuit hyperfréquence.

L’étude a été menée sur un filtre 4 pbles sur alardorée, pour supprimer dans un premier
temps tous les problémes liés au fonctionnememisaebtempérature et pour pouvoir effectuer des

comparaisons entres les résultats expérimentaiéetiques.

La solution la plus courante, consistant a plaoéreda photodiode et la masse une résistance de 50
Q, a été simulée puis réalisée. Les performancestie solution sont équivalentes aux solutions

industrielles utilisant une photodiode packagée.

Afin d’augmenter le rendement en puissance, lsdtion du méme principe mais avec une
résistance de 10Q, nous a permis de montrer un gain relatif de SpelBrapport aux solutions du
commerce. Pour cela un filtre asymétrique, prés¢nia acces haute impédance de @ été
développé a partir du filtre original.

Enfin l'utilisation d’un circuit simple stub, a pars de réaliser une adaptation sur une faible bande
de fréquence. La réponse en fréquence du filtrealess Iégérement modifiée, mais un gain de
I'ordre de 20 dB est mesuré par rapport au systdtitisant une photodiode packagée. L'influence
d’'une variation de I'impédance de sortie de la ptatde en fonction de la tension de polarisation
appliguée a également était mise en évidence awegrcuit. La modification de la tension de

polarisation permet d'affiner I'adaptation de laopddiode au circuit hyperfréquence.

Ces différentes expériences ont permis de démogtrene adaptation passive de qualité

est possible entre la photodiode et le circuit nfypguence.
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L'utilisation d'un filtre supraconducteur couplé une photodiode est donc envisageable. Les
problémes inhérents aux températures cryogéniagiesy particulier I'alignement et la fixation a

basse température de la fibre optique sur la phmdedsont cependant a étudier.

Dans le troisieme chapitre de ce mémoire, un résanaryogénique a mode de galerie a été
étudié dans le but novateur de réaliser un osgillatnaser cryogénique a mode de galerie pour des
applications de métrologie du temps et des fréeqeenCe travail s’inscrit dans le projet ANR

MANGAS (pour MAser de Nouvelle Génération pour Apgtion Scientifique).

La présence, en impureté, de I'ion paramagnéticgié drans le saphir confére au matériau les

propriétés d’'un systeme a trois niveaux d’énerdie signal de pompe a la fréequence de 31,3 GHz
permet d’exciter le matériau qui, par des déseixaita successives, émet un signal, le signal maser,
a la fréquence de 12,038 GHz.

Cette application nécessite d'utiliser des modegédenance a forts coefficients de qualité pour le
signal de pompe et le signal maser. Ces forts ictexifs de qualité sont obtenus en excitant des
modes de galerie. Expérimentalement, l'utilisatti mode transverse magnétique s’est montrée

indispensable.

Le dimensionnement de plusieurs résonateurs, afiis gprésentent des résonances sur le
mode WGHyz700 a la fréequence de 12,038 GHz (fréquence du sigrader), a été effectué en
utilisant le logiciel de simulation électromagnéeqEMXD développé a XLIM et basé sur la

méthode des éléments finis.

La recherche et la classification des différentslesode galerie transverses magnétiques a la
fréquence du mode de pompe (c'est-a-dire a f = GH2) ont été effectuées pour chacun des
résonateurs. Ceci a permis de réduire les tempgeste des masers développés grace a la

connaissance précise des fréquences d’excitations.

Afin de déterminer le mode de pompe le plus a méenprovoquer le phénomeéne maser, les
intégrales de recouvrement entre les modes de moprpbables et le mode du signal maser ont été
calculées. Cependant, L’ensemble des modes de pségetionnés possede un bon recouvrement
avec le mode du signal maser, et donc ce calcupasapermis d’isoler un des modes de pompe en

particulier.

Enfin une breve étude des coefficients de qualitérarge et des couplages pour le mode du

signal maser a été meneée.
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L'impossibilité de simuler en trois dimensions leedes de galerie de fréquence élevées, a cause de
leur trop grand nombre de variations, a été miséuihence. La simulation en oscillations forcées
des modes de pompe n’a donc pas pu étre effecicékeiment.

L'oscillateur développé par le laboratoire FEMTO-&ans le cadre du projet MANGAS a montré

des premiers résultats encourageants [56].
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Résumeé :

Ces travaux de recherches s’inscrivent dans leecaldr I'utilisation de résonateurs
cryogéniques a fort coefficient de surtension peduiiltrage hyperfréquence et pour la métrologie
du temps et des fréquences.

Les procédés cryogéniques permettent d’une pattidation de matériaux supraconducteurs, et
d'autre part de profiter des caractéristiques agauses des matériaux diélectriques a basse
température.

Dans le premier chapitre, un protocole novateurtéa éaboré afin de caractériser des filtres
planaires supraconducteurs en bande C.

Dans le chapitre 2, des prototypes fonctionnelspaentis de caractériser les différentes solutions
passives permettant d’accéder au filtre via uneefidptique afin de réduire le poids et le volume
des équipements adjacents.

Dans le dernier chapitre, des résonateurs sapfigéniques ont été dimensionnés afin de créer les

conditions nécessaires a la création d’'une ogoiflate type MASER.

Mots-clés : Résonateur hyperfréquence, filtrage hyperfréquermrgpgénie, supraconducteur
planaire, technique d’adaptation, photodiode, op&q hyperfréquence, résonateurs saphir

cryogéniques, MASER.

Abstract :

These research works have been done in order thigeeQ cryogenic resonators for HF
filters and time and frequency metrology.

Cryogenic process allows using superconducting ma¢égeand advantages of low—temperature
dielectric materials.

The first chapter describes a new setup to tesari@Hplanar superconducting filters.

The second one presents prototypes using optoahectdevices to decrease the weight and the
volume of equipments connected to the previousrfilt

In the last chapter, cryogenic sapphire resondtave been designed to allow necessary conditions
for a MASER effect.

Keywords : High-Q cryogenic resonator, HF filters, time andeduency metrology, planar
superconducting filters, optoelectronic matchingogenic sapphire resonator, MASER.
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