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Introduction générale 

L'importante évolution des standards de communications sans fil impose aux systèmes de 

télécommunications une évolution rapide de leurs architectures. Cette évolution est imposée par de 

nouvelles normes dont certaines sont basées sur les concepts de transmission multi-porteuses et multimodes 

avec une priorité à la compacité, l'intégration, la performance et la baisse de coût. 

Plusieurs solutions techniques sont envisagées pour s'adapter à cette évolution, et de nouvelles 

architectures de têtes d’émission-réception sont envisagées en faisant appel à des composants électroniques 

reconfigurables. 

Ces dispositifs reconfigurables sont répartis sur toute la chaine d’émission-réception, et peuvent 

prendre différentes formes tels que des filtres accordables en fréquences, des antennes accordables, 

adaptateurs d'impédance ou des déphaseurs... Les composants passifs accordables présentent un réel intérêt 

car ils peuvent fonctionner sur plusieurs bandes de fréquences pour des applications ou des standards de 

communication différents tout en réduisant le coût, l'encombrement et la consommation d’énergie. 

Deux composants passifs d’une chaine de transmission, les filtres et des antennes reconfigurables 

font l’objet des travaux de recherche menés dans le cadre de cette thèse.  

Les performances des circuits et des dispositifs hyperfréquences reconfigurables sont directement 

liées aux propriétés des éléments d'accord utilisés pour assurer cette fonctionnalité. Dans ce but, différents 

éléments tels que les composants à base de semi-conducteurs (varactor, diode PIN, transistor), de matériaux 

agiles (ferroélectriques, ferromagnétiques) sont utilisables... Le choix de ce dispositif d'accord dépend des 

performances et du type d’application envisagée, et les pertes, la linéarité, la vitesse de commutation, la 

tenue en puissance, la consommation, le coût, sont les principaux critères qui guident le choix. 

Au début des années 2000, d’autres solutions ont vues le jour avec le développement de la 

technologie RF-MEMS (Micro Electro-Mechanical System). Ceci a incité les concepteurs de circuits RF à 

étudier la possibilité d’exploiter les propriétés de cette technologie. Le développement de la technologie RF 

MEMS peut permettre de franchir un verrou technologique et d’atteindre de bonnes performances en termes 

de fréquence de coupure, de facteur de qualité, de pertes et de linéarité ...  Cette nouvelle technologie a 

contribué au développement de nouveaux circuits accordables adaptés aux besoins actuels. Développée 
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depuis de nombreuses années au laboratoire XLIM, la technologie RF MEMS est utilisée dans les travaux 

de cette thèse. 

Le manuscrit de thèse s’articule autour de trois chapitres. Le premier propose un état de l’art sur les 

dispositifs microondes accordables. Les principales filières technologiques de filtres accordables en 

fréquence (volumique ou planaire) seront présentées ainsi que leurs avantages et leurs inconvénients. Nous 

décrirons dans ce même chapitre les différentes technologies d'accord utilisées pour les filtres et les 

performances et les potentialités offertes par chacun d’entre eux seront évaluées à partir d’exemples relevés 

dans la littérature. A l’issue de cette étape, nous aurons dégagé des pistes d’investigation tant topologiques 

que technologiques: le filtrage planaire utilisant des MEMS-RF. 

Les filtres passe-bande accordables en fréquence centrale présentent généralement une variation non 

désirée de la bande passante sur la plage d’accord. Cependant de nombreuses applications nécessitent des 

filtres accordables à bande passante absolue constante pour assurer aux différents utilisateurs le même débit. 

Nous nous focaliserons donc sur l’aspect bande passante absolue (BPA) constante. Les différentes 

topologies et technologies utilisées pour ce type de filtrage seront présentées, discutées et comparées entre 

elles à l’aide de tableaux qui résument leurs performances. 

Nous nous intéresserons également à l’état de l’art des antennes reconfigurables et aux techniques de 

miniaturisation. Nous présentons ainsi les caractéristiques des antennes et les critères d'évaluation de 

l'accordabilité de ces dernières. Nous exposons aussi les différents types d’antennes filaires et planaires 

dédiées aux terminaux mobiles. Les différentes techniques de miniaturisation et leur impact sur les 

performances des antennes seront exposés dans ce même chapitre.  

Le deuxième chapitre étudiera le principe d'accord en fréquence centrale pour les filtres 

reconfigurables et la synthèse d’un filtre à bande passante absolue constante sera également détaillée. Nous 

présentons une nouvelle topologie de filtre accordable à BPA qui utilise des filtres passe bas en entrée et en 

sortie pour contrôler les coefficients de couplage. Différents circuits seront présentés et deux technologies 

d'accord seront utilisées, les RF MEMS et des capacités commutées du commerce basées sur la technologie 

CMOS SOI (Silicon On Insulator). Cette étude sera complétée par des tests de tenue en puissance. Les 

résultats expérimentaux valideront le concept proposé, la technologique ainsi que le choix de MEMS RF 

comme élément d'accord. 
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L'accordabilité et la miniaturisation seront également au cœur de l’étude du troisième chapitre. En 

effet, ce chapitre est dédié à la réalisation des antennes accordables en fréquences. Deux circuits sont 

présentés, en suivant les étapes d'optimisation des performances utilisées pour élargir la bande passante, et 

l’efficacité. Nous pourrons montrer que l'utilisation de commutateurs RF MEMS permet d’assurer l'accord 

en fréquence et de bonnes performances de linéarité. Les mesures en paramètres S et en rayonnement en 

chambre anéchoïde permettront de valider notre concept. 
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CHAPITRE 1: Etat de l'art des dispositifs RF accordables 

1. Introduction  

L'apparition de technologies inhabituelles avec de nouvelles normes, nécessite, à l’heure actuelle, la 

duplication des circuits à bande fixe. Les systèmes accordables sont donc devenus un des éléments 

indispensables à ces modifications. 

En effet, l'utilisation d'un seul dispositif, agile en fréquence permettant ainsi de répondre à diverses 

applications, réduit de façon considérable la taille et le coût du système. Ce type de dispositif constitue donc 

une solution attrayante et suscite un vif intérêt auprès des concepteurs de circuits. 

L'avantage de ces dispositifs reconfigurables réside dans leur aptitude à fonctionner à différentes 

bandes fréquentielles en utilisant la structure la plus simple possible. Pour les filtres, il est ainsi nécessaire 

de pouvoir changer soit leur fréquence centrale, soit leur bande passante ou les deux à la fois. La 

modification de leurs caractéristiques permet de sélectionner les signaux utiles et d'éliminer ceux 

indésirables et parasites, induits par le canal lors de la transmission, ou apportés par les éléments passifs et 

actifs constituant le système. 

Les tendances récentes du marché imposent d’autres exigences: une miniaturisation de plus en plus 

drastique, par exemple, pour les antennes, un fonctionnement multi-bandes et large bande, un faible coût de 

production, tout en conservant de très bonnes performances (adaptation, rayonnement). 

C’est dans ce contexte que s’inscrivent nos travaux de recherche concernant la conception des 

dispositifs reconfigurables. On s'intéressera plus particulièrement aux filtres et aux antennes accordables. 

Ce chapitre présente les différentes techniques d'accord en fréquence appliquées aux filtres et aux 

antennes. En effet, pour modifier la fréquence de résonance d'un dispositif, des éléments d’accords sont 

requis. Il en existe de nombreux tels que les commutateurs RF MEMS, les matériaux actifs, les diodes PIN, 

les varactors et les diodes à capacités variables. Certains assurent un réglage continu et d'autres fonctionnent 

comme des commutateurs "on / off" donnant la possibilité d’avoir un réglage discret de la fréquence. 

L'intégration de la technologie MEMS dans les systèmes RF permet d'obtenir des dispositifs accordables 

avec de très bonnes performances en termes de pertes d'insertion, d'intégration, de consommation et de 
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linéarité. Les avantages et les inconvénients de chaque technique seront alors discutés. De nombreux 

exemples relevés dans la littérature seront ainsi présentés. 

Dans un premier temps, on s'intéresse aux notions de filtrage. Les différentes topologies, les technologies 

d'accord et les compromis entre performances, taille et coût feront l’objet de cette première partie. La 

demande d'une bande passante absolue constante devient un élément incontournable des nouveaux 

systèmes.  

La deuxième partie de ce premier chapitre présente les différents types d'antennes dédiées aux 

terminaux mobiles. Les principales techniques de miniaturisation seront exposées en indiquant leurs 

performances et leurs limitations. 

Il existe plusieurs techniques de miniaturisation, nous pouvons citer le monopole replié [1], le 

résonateur diélectrique [2], les lignes à méandres [3], l'utilisation de fentes [4], les substrats à forte 

permittivité [5] [6]… Ces techniques peuvent effectivement réduire la taille mais s’accompagnent 

généralement d’une dégradation des performances de l'antenne en terme de bande passante d’adaptation et 

d’efficacité de rayonnement 

Nous nous intéresserons ensuite aux différentes techniques d'accord en fréquence appliquées aux 

antennes. Les avantages et les inconvénients seront alors discutés. De nombreux exemples relevés dans la 

littérature seront ainsi présentés.  
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2. Les filtres accordables  

Les filtres accordables sont des dispositifs déterminants des systèmes millimétriques et micro-ondes 

modernes et se retrouvent principalement dans les systèmes militaires, les équipements de mesure et les 

systèmes de communication (satellite, radio cellulaire....). 

La figure I.1 présente la fin d’une chaine de téléphonie mobile (GSM, CDMA) comportant neuf 

filtres ou duplexeurs fixes. Ce nombre se justifie par la quantité d'applications et de fonctionnalités 

proposées par un appareil téléphonique portable. 

En employant des filtres accordables, les performances globales sont améliorées pour répondre aux 

normes en vigueur (réduction de la taille, du poids, du coût, de la complexité de ces systèmes 

multicanaux....). 

La figure I.2 présente la fin d’une chaîne similaire de téléphonie mobile avec une réduction 

considérable de la surface occupée par les éléments passifs (filtres - duplexeurs - antennes) grâce à 

l'intégration d’éléments accordables. 

 

Figure I.1: Architecture de la fin d’une chaine de téléphone mobile [7] 
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Figure I.2: Architecture de la fin d’une chaine similaire de téléphone mobile utilisant des dispositifs accordables 

2.1 Technologies pour les filtres 

Ces filtres sont classés en trois grandes catégories selon la configuration utilisée: les filtres planaires 

(micro-ruban, coplanaires, multicouches....), les filtres volumiques et autres technologies innovantes (filtres 

micro-usinés [8], SIW [9], SAW[10], BAW [11],....) (figure I.3). 

Les filtres volumiques utilisent soit des guides d'ondes de différentes formes, souvent rectangulaires 

ou cylindriques, des cavités résonantes ou des résonateurs diélectriques. Ils permettent d’obtenir une bande 

passante étroite avec des facteurs de qualité à vide élevés et une bonne tenue en puissance. Par contre cette 

technologie présente plusieurs inconvénients notamment au niveau de l'encombrement et du poids. Ils sont 

plus difficilement reconfigurables et nécessitent souvent des réglages après fabrication, ce qui augmente les 

coûts de fabrication. 

Compte tenu des contraintes de la technologie volumique, citées précédemment, les concepteurs de 

filtres se sont dirigés vers les technologies planaires. Ces dernières ont pour avantage d’être compatibles 

avec la technologie MMIC, compacts, simples à intégrer dans les systèmes, facilement reconfigurables, 

simples à réaliser avec des faibles coûts. Leur inconvénient est le faible facteur de qualité à vide qui 

contribue fortement à une réduction de la sélectivité et à une augmentation des pertes d’insertion. 
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La technique SIW (Substrate Integrated Waveguide) associe les technologies volumique et planaire 

pour concevoir des filtres compacts offrant des facteurs de qualité de quelques centaines à 10 GHz. Elle  

consiste à générer des guides d'ondes dans un substrat diélectrique dans lequel une onde peut se propager. 

Une fonction de filtrage peut être obtenue en formant des cavités à l’intérieur d’un tel guide. Ces cavités, ou 

résonateurs diélectriques, sont couplées entre elles par des iris ou des plots métalliques [12] [13]. 

D'autres technologies innovantes ont permis d'améliorer les performances de chacune de ces deux 

technologies, volumiques et planaires, et de remédier aux inconvénients de chacune d'elles. Ces nouvelles 

technologies nécessitent une bonne maitrise des procédés de fabrication (micro-usinage [8] [14], FBAR: 

Film Bulk Acoustic Resonator [15]...) ou d’intégration de nouveaux matériaux (supraconducteurs [16] [17] 

piézoélectriques [18] [19]...). Ce qui augmente fortement le coût de fabrication. 

 
 

 

(a) (b) (c) 

Figure I.3: (a) Technologie volumique [20], (b) technologie planaire [21],(c) technologie SIW [12] 

Chacune de ces technologies ayant ses propres spécificités, le choix d'utiliser l’une ou l'autre dépend 

donc du besoin réel du système dans lequel les filtres seront intégrés. Pour des spécifications non exigeantes 

en matière de tenue en puissance et de pertes d'insertion la technologie planaire présente un très bon 

compromis coût / performances. C’est dans ce cas de figure que nous nous sommes positionnés tout au long 

de ce travail. 

2.2 Technologies d’accord pour les filtres 

L'accord en fréquence pour les filtres est réalisé à travers une commande interne ou externe 

spécifique. Il peut être réalisé à l’aide d'une variation, de la permittivité du substrat d'accueil ou à des 

charges capacitives ou inductives qui se rajoutent à chaque résonateur constituant le dispositif de filtrage. Le 

choix des éléments d’accord est très important pour la qualité globale du système dans lequel ils seront 

insérés puisqu'ils agiront directement sur les performances. 
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La plupart des filtres passe-bande accordables présentés dans la littérature sont classés en quatre 

catégories principales selon le mécanisme de réglage: mécanique [22][23], magnétique [24][25], électrique 

[26] et celui à base de MEMS [27] [28] [29]. 

Les filtres accordables mécaniquement sont souvent réalisés en technologie volumique, car la 

commande mécanique présente ainsi une tenue en puissance importante et de faibles pertes d'insertion. 

Cependant, ils ont une vitesse de réglage lente et sont souvent assez volumineux (système vis-écrou, 

micromoteur, transducteur piézo-électrique...). 

Les filtres accordables magnétiquement ont été largement utilisés dans les systèmes de 

communication micro-ondes. Ils utilisent des matériaux ferromagnétiques dont les propriétés magnétiques 

(perméabilité μ) changent en fonction du champ magnétique statique appliqué μ=f(H). En hyperfréquences, 

des ferrites sont principalement utilisés. Parmi ces commandes magnétiques on trouve le résonateur YIG 

(Yttrium-Iron-Garnit) [30] [31], constitué d’une bille à fréquence de résonance variable en fonction du 

courant de polarisation (variation de champ magnétique). Ces commandes permettent d'avoir de très larges 

plages d'accord, de faibles pertes d'insertion, et un bon facteur de qualité. Les inconvénients comprennent la 

taille, la consommation de courant (0.3-3 A), la sensibilité thermique, la faible vitesse d’accord, et 

l'incompatibilité avec les systèmes intégrés. 

Les filtres accordables électroniquement utilisent typiquement des condensateurs variables, des 

diodes à semi-conducteurs, ou des matériaux ferroélectriques qui sont contrôlés par l'application d'une 

tension de commande (polarisation). Ceci permet d'obtenir une charge capacitive ou inductive variable 

nécessaire pour modifier la fréquence centrale d'un résonateur. Les avantages sont nombreux : large gamme 

de réglage, taille compacte, réglage rapide, et compatibilité avec d'autres systèmes miniatures. Toutefois, 

leurs performances sont inférieures aux filtres magnétiques ou mécaniques. 

Les filtres accordables peuvent également utiliser des composants MEMS ("Micro Electro 

Mechanical Systems"). Les dispositifs accordables à base de MEMS sont considérés comme une quatrième 

catégorie car leur mécanisme de réglage est multidisciplinaire. 

Les MEMS se sont développés avec l'évolution des techniques de micro-usinage au cours des vingt 

dernières années. Actuellement ils sont très utilisés dans les applications de filtrage ou dans les systèmes 

électroniques accordables. [32] [33] 
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Les MEMS ont suscité beaucoup d'intérêts grâce à leurs bonnes performances. En effet, ils 

combinent les avantages des commutateurs électromécaniques traditionnels (faibles pertes d'insertion, forte 

isolation, linéarité extrêmement importante) avec ceux des commutateurs à semi-conducteurs (faible 

consommation d'énergie, miniaturisation, longue durée de vie). Parmi leurs principaux avantages, nous 

pouvons citer, les pertes d’insertion (0,2 dB), l’isolation (> 40 dB), la linéarité IP3 (> 66dBm), le facteur de 

qualité Q (> 100 pour des fréquences de travail comprises entre 0 et 40 GHz). Les temps de commutation 

(µs) et les tensions d’activation (25 à 100 V) restent leurs principaux inconvénients. Cependant, les MEMS 

offrent probablement les meilleures performances parmi les éléments d’accord actuellement disponibles. Ce 

qui leur permet d'être considérés comme les meilleurs candidats pour les systèmes de communication multi-

bandes de prochaine génération. 

Pour ces travaux, notre choix s'est porté sur ce type de dispositif de réglage. Dans le paragraphe 2 

nous allons comparer les performances des filtres accordables à base de MEMS avec celles des filtres 

utilisant d’autres éléments d'accords. 

2.3. État de l’art des filtres accordables 

Nous présentons, dans cette partie, différents exemples de filtres passe-bande accordables dans le 

domaine des radiofréquences et micro-ondes avec, à chaque fois, un bref rappel du principe utilisé. Les 

exemples seront répartis selon l'élément utilisé pour assurer la fonction d'accordabilité. Cette étude se limite 

aux topologies innovantes de filtres planaires. 

2.3.1 Les varactors 

2.3.1.1 Définition  

Les varactors sont largement utilisés dans le domaine radiofréquence afin d’assurer un accord 

continu. Ils peuvent être regroupées en deux grandes familles (figure I.4): les varactors de type transistor 

(MESFET, MOSFET, HFET, bipolaires, MOS SOI/SOS...) ou les varactors de type diode (diode p-n, diode 

Schottky). 
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Figure I.4: Différents types de varactors - (a) Diode p-n, (b) varactor planaire en technologie MESFET, (c) varactor vertical en 

technologie bipolaire [34] 

Les varactors sont constitués généralement d’une jonction P-N polarisée en inverse. Cette jonction 

est à moitié dopée avec des atomes trivalents (accepteurs) et l’autre moitié avec des atomes pentavalents 

(donneurs). 

Les diodes p-n sont les varactors les plus utilisés dans le domaine du filtrage microonde, grâce à leur 

important rapport capacitif, ainsi qu’à leur facilité d'intégration (montage en surface). Le principe de 

fonctionnement consiste alors à polariser le dispositif en inverse ce qui entraine une migration des trous de 

la région P vers l'anode, et les électrons de la région N migrent vers la cathode de la diode. Ceci laisse une 

région sans charge (région d'appauvrissement) qui agit comme un diélectrique.  

L'augmentation de la tension de commande entraîne l'augmentation de la taille de la région 

d'appauvrissement et donc la diminution de la valeur capacitive de la diode varactor et inversement. 

Différents types de varactors existent. C’est le critère de rapport capacitif Cmax/Cmin qui permet de les 

différencier. Pour les applications à large plage d'accord, nous pouvons citer les diodes Schottky [35][36] ou 

les diodes GaAs [37][38] qui présentent des rapports capacitifs de l'ordre de 5 à 10. 

Étant donné que la diode à capacité variable est un dispositif actif, il y aura des non-linéarités 

associées aux signaux qui la traversent. Elle présente également des pertes qui peuvent augmenter au-delà 

de 10 GHz. Par ailleurs, ces dispositifs offrent de faibles temps de commutation avec des tensions 

d'actionnement faibles (inférieures à 15 V). 

2.3.1.2 Les varactors en technologie SOI/SOS 

Grâce aux récents progrès de la technologie Silicium sur isolant (Silicon On Insulator (SOI)) et à la 

diminution de son coût de fabrication, cette dernière apparaît aujourd'hui comme une solution prometteuse 

 
 

 

(a) (b) (c) 
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pour les commutateurs RF à hautes performances. La technologie SOI devenue l'une des alternatives pour le 

développement de composants à basse consommation et à haute fréquence.  

Elle a été inventée pour réponde aux besoins des circuits intégrés durcis aux irradiations ionisantes. 

En effet, elle permet d’offrir une parfaite isolation diélectrique entre la couche active et le substrat de 

silicium massif, en utilisant un oxyde enterré.  

Le Silicium sur saphir (SOS) est la première génération de la technologie SOI. L'utilisation du saphir 

comme isolant induit des problèmes liés à la différence, des coefficients de dilatation thermique et des 

paramètres de maillage entre le réseau cristallin du silicium et du saphir. Ce qui provoque un stress à 

l’interface silicium-saphir, qui dégrade fortement les performances du composant [39]. 

 

Figure I.5: Différentes couches de technologie SOI 

a - Les varactors SOI  

L'accordabilité des varactors MOS sur SOI est liée à Cmax, la capacité de l’oxyde de grille et Cmin, 

la capacité parasite ou de jonction. L'utilisation de couche isolante d’oxyde enterré limite la valeur des 

capacités parasites donc on obtient un Cmin faible et donc un bon rapport Cr (Cr = Cmax/Cmin) [39] 

b - Les Switch SOI 

L’isolation du substrat améliore également les performances des commutateurs. En effet, la couche 

d’oxyde enterrée (BOX) permet de réduire les capacités parasites qui existent entre la couche active et le 

substrat, et de diminuer les pertes, du fait de la diminution du courant de fuite vers le substrat. La capacité 

qui modélise le couplage entre la zone active et le substrat (Cj pour le substrat massif et Cbox pour le SOI) 

est jusqu’à 8 fois plus faible sur le SOI que sur un substrat massif [40]. 

Si couche active

Oxyde enterré
Couche isolante

Si couche Support

SOI Substrat
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(a) (b) 

Figure I.6: Commutateur MOSFET en technologie CMOS - (a) Substrat massif, (b) SOI [41] 

2.3.1.3. Etat de l'art des filtres utilisant des varactors 

Les varactors peuvent être utilisées dans les structures de filtrage accordables. Ainsi une ou plusieurs 

varactors peuvent être intégrées pour modifier la fréquence centrale des résonateurs. Le filtre double bande 

décrit dans la référence [42] et le filtre à large plage d'accord de la référence [43] peuvent être cités comme 

exemple. Des conceptions ont également été présentées dans les articles [35][44][45] qui permettent le 

double réglage, bande passante et fréquence centrale. 

Dans l’article [43], trois diodes sont utilisées pour concevoir un filtre accordable à très large plage 

d'accord. Ce dernier comprend deux résonateurs et un stub commun chargés par des diodes (figure I.7). 

Les diodes, placées sur les deux lignes constituant les résonateurs, permettent de faire varier la 

fréquence centrale du filtre. Le stub chargé par une diode est introduit pour régler le zéro de transmission 

autour de la bande passante. 

  

(a) (b) 

Figure I.7: (a) Photographie du filtre, (b) Performances en fréquence du filtre [43] 

S21

S11
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Le filtre est fabriqué sur un substrat de RT/duroid 6010. Les diodes varactors utilisées sont les 

MA46H202 de M/A-COM [46]. Les résultats de mesure montrent qu'une large gamme d'accord de 41,7% 

(0.95 GHz – 1.45 GHz), a été obtenue. Les pertes d'insertion mesurées sont comprises entre 2.4 et 2.9 dB, 

avec une adaptation supérieure à 15 dB. 

La structure proposée par T. Yang et G.M. Rebeiz [42] composée de cinq résonateurs ( figure I.8), 

permet d’obtenir un filtre accordable double bande. Un résonateur commun est utilisé par les deux bandes, 

supérieure et inférieure, pour obtenir les réponses d'un filtre de troisième ordre. 

Les fréquences de résonance des modes pairs et impairs peuvent être réglées indépendamment par 

l'intégration des varactors au milieu et à l'extrémité du résonateur commun. De plus, l'ajout des résonateurs 

supplémentaires à côté du résonateur commun permet l'obtention d'un filtre multi-bandes accordable d'ordre 

élevé. Des diodes Schottky sont placées à une seule extrémité des résonateurs permettant d'obtenir la 

fonction d'accordabilité. La deuxième extrémité est connectée à la masse à travers des vias. 

Le dispositif est fabriqué sur un substrat de Rogers 6010. Deux types de diode Schottky sont 

utilisées: la Schottky-diode SMV1234 et la Schottky-diode SMV1235 de Skyworks [47] [48] qui présente 

une faible résistance série de 0.6 Ohm, une variation capacitive de 2.38 pF à 18.22 pF pour une tension de 

commande de 15-0 V et un facteur de qualité à vide de 7-55@ 2 GHz. 

Les deux bandes d'accord, supérieure et inférieure, couvrent une plage d'accord fractionnaire de 34% 

et 18,6%, avec une variation de 1.15 à 1.6 GHz et 2.12 à 2.45 GHz respectivement, et une bonne adaptation 

d'impédance d'entrée. Les pertes d'insertion varient entre 7.6 et 5.5 dB pour la bande inférieure et entre 8 et 

6.5 dB pour la bande supérieure. 

  
(a) (b) 

Figure I.8: (a) Photographie du filtre, (b) Performances en fréquence (S21) des deux bandes 
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H. M. Lee et G. M. Rebeiz, dans l’article [45], présentent un filtre quatre pôles accordable en 

fréquence centrale et en bande passante en utilisant des varactors (diodes Schottky SMV1234, SMV1235 et 

SMV1249 de Skyworks) [48] ( figure I.9). 

La topologie « combline » est utilisée. Il s'agit de résonateurs parallèles connectés à une extrémité à 

une charge variable et court-circuités à l’autre extrémité. Ce type de topologie permet de réduire 

l'encombrement du filtre. Généralement les résonateurs utilisés font un huitième de longueur d'ondes. Le 

premier harmonique est au-delà de l'ordre quatre. Ce qui favorise la rejection hors bande sans perturber les 

canaux voisins. Les couplages entre les résonateurs adjacents et non adjacents sont contrôlés à travers les 

diodes Schottky. Les couplages entre résonateurs non adjacents permettent de créer quatre zéros de 

transmission, deux zéros de chaque côté de la bande passante. Ce qui permet d’obtenir une très bonne 

réjection. Un couplage non adjacent contribue également à un pôle supplémentaire (quatrième pôle). 

 
 

(a) (b) 

Figure I.9: (a) Photographie du filtre, (b) Performances en fréquence du filtre 

Le filtre, fabriqué sur un substrat de Rogers RO6010, présente un accord en fréquence de 640 à 1030 

MHz avec une variation de largeur de bande passante de 8 à 12%. La rejection hors bande passante est 

supérieure à 37 dB. Le facteur de qualité à vide des diodes est de 40 à 80 @ 800 MHz et dépend de la 

tension d'actionnement et de l'état de la capacité. Les pertes d'insertion mesurées varient entre 4 et 6 dB. 
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2.3.2. Les diodes PIN  

2.3.2.1 Définition  

Contrairement aux varactors, l'utilisation des diodes PIN conduit à un accord discret. La diode PIN 

est un dispositif semi-conducteur micro-ondes qui utilise la fonctionnalité de base d'une jonction P-N 

(figure I.10). Pour produire l'opération de commutation radiofréquence, la diode PIN se comporte comme 

une résistance variable, la valeur de résistance dépendant de la polarisation de la diode. La polarisation en 

direct fournit des valeurs faibles de résistance (état passant). La polarisation en inverse engendre une valeur 

élevée de résistance (état bloqué) et surtout une très faible capacité en parallèle. 

  
(a) (b) 

Figure I.10: (a) Jonction P-N pour diode PIN, (b) Circuit d'alimentation de diode PIN [49] 

L'intégration de diodes PIN comme éléments de commutation est très répandue dans les dispositifs 

micro-ondes à variations discrètes, tels que les adaptateurs d’impédance [50][51][52], les antennes 

[53][54][55], les déphaseurs [56][57][58], les amplificateurs [59][60] et évidemment les filtres accordables 

[21][61][62]. 

Les principales limitations des diodes PIN sont essentiellement: la consommation de puissance (5-

100 mW) avec un courant fourni de l’ordre du mA, le facteur de qualité de 50 à 2 GHz qui se dégrade au-

delà de 10 GHz [63] et l'effet non linéaire qui limite leur utilisation à des applications à faible puissance. 

Ces diodes présentent une résistance en série qui augmente considérablement les pertes d'insertion et 

dégrade les performances globales du filtre. L'isolation est inférieure à -20 dB et la tension d'actionnement 

est relativement faible (<10 V) mais nécessite, comme les varactors, un circuit de polarisation [64] afin de 

découpler la partie RF de la partie DC ( figure I.10). 
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2.3.2.2 Etat de l'art des filtres utilisant des diodes PIN 

Des diodes PIN ont été utilisées pour concevoir des filtres accordables afin de permettre une 

intégration avec une antenne qui fonctionne en bande K dans l’article [65]. Deux filtres passe-bande 

planaires basés sur des résonateurs à boucle fermée sont présentés. La fréquence centrale est reconfigurable 

grâce aux diodes PIN. Deux géométries, un anneau carré et une boucle à méandres, sont exposées. Des 

résonateurs bi-modes sont utilisés pour obtenir un design compact et adapté à l'intégration avec une antenne. 

Chaque résonateur présente deux modes orthogonaux de résonance. Ce qui divise par deux le nombre de 

résonateurs nécessaires pour un filtre d’un ordre donné par rapport aux résonateurs classiques. 

Le filtre est fabriqué sur un substrat de Duroid 4000 avec une double couche de cuivre (figure 

I.11.a). Il possède deux réponses autour de 20 GHz. L'adaptation est meilleure que 10 dB mais les pertes 

d'insertion sont très élevées (10 dB). Les schémas équivalents des diodes PIN pour les deux états, bloqué et 

passant, sont présentés sur la figure I.11. 

 

 

 
(a) (b) (c) 

Figure I.11: (a) Photographie du filtre fabriqué, (b) Schéma équivalent des diodes PIN états (ON/OFF), (c) Réponses en 

transmission et en réflexion du filtre 

Deux filtres reconfigurables, à plan de masse partiellement démétallisé (DGS (Defected Ground 

structure)), ont été réalisés à base de diodes PIN [66]. La structure DGS consiste à créer des motifs (gap-

fente) dans les plans de masse pour modifier la réponse propre de la structure classique (microstrip - 

coplanaire). Elle permet d’obtenir des structures compactes et de supprimer les harmoniques d'ordre 

supérieur en introduisant une impédance de surface importante à des fréquences bien précises. 

Basé sur ce principe, Chan-Keong présente deux filtres reconfigurables multi-bande (Single-band 

and Dual-Band / Dual-band and Tri-band) [66]. Pour chaque configuration, un motif de fente dans le plan 

de masse avec une longueur précise est nécessaire. Des diodes PIN sont rajoutées pour changer la longueur 
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de la fente ce qui permet de passer d'une configuration à l’autre. Quatre diodes PIN permettent alors 

d'obtenir deux configurations différentes pour chaque filtre (figure I.12). 

   
(a) (b) (c) 

Figure I.12: (a) Layout du filtre proposé, (b) Face arrière du filtre fabriqué, (c) Face avant du filtre fabriqué 

Le premier filtre présente une bande passante de 622 MHz à une fréquence de 1.89 GHz avec des 

pertes d'insertion de 2.48 dB et une adaptation de 17 dB. En désactivant les diodes PIN, le filtre présente 

deux bandes passantes à 1.58 et 4.36 GHz avec respectivement, des bandes passantes de 0.32 et 1.04 GHz et 

des pertes d'insertion de 1.78 et 2.4 dB (figure I.13-a). 

Le deuxième filtre présente deux bandes passantes de 0.26 et 1.2 GHz à une fréquence de 1.51 et 

4.17 GHz avec respectivement, des pertes d'insertion de 3.98 et 2.23 dB. L'adaptation est de 14 dB. En 

désactivant les diodes PIN, le filtre présente trois bandes passantes à 1.2, 3.23 et 4.6 GHz avec des bandes 

passantes de 125, 750 et 590 MHz. Les pertes d'insertion sont alors de 2.32 dB, 1.52 dB et 3.82 dB (figure 

I.13-b). 

  
(a) (b) 

Figure I.13: (a) Etats ON/OFF du premier filtre (une bande - deux bandes), (b) Etats ON/OFF du deuxième filtre (deux bandes- 

trois bandes) 

Les diodes PIN sont fréquemment utilisées pour assurer la fonction de commutation (états ON/OFF). 

A l’aide de cette fonctionnalité, plusieurs travaux proposent de concevoir des capacités variables discrètes. 
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Ces dernières sont généralement constituées d’un réseau de capacités commutées [32]. La plage de variation 

de la capacité ainsi formée, dépend du nombre de combinaisons possibles et des valeurs des capacités du 

réseau. Dans la référence [67], huit diodes PIN sont employées pour créer une capacité variable par la mise 

en série de ces diodes avec des capacités fixes mise en parallèle entre elles, figure I.14-a. Cette capacité 

variable est alors utilisée pour concevoir un filtre deux pôles passe-bande accordable. Ce dernier est 

implémenté en utilisant des éléments localisés sur un substrat de Duroid RO3003. Avec quatre diodes PIN 

montées sur chaque résonateur, ce filtre possède 16 états entre 480 MHz et 687 MHz. Un circuit résonnant 

LC de couplage entre résonateurs est optimisé pour obtenir une bande passante constante de 20 ± 1 MHz sur 

toute la plage d'accord. Les pertes d'insertion varient entre 2.73 et 3.88 dB. 

 
 

 

(a) (b) (c) 

Figure I.14: (a) Schéma équivalent du filtre, (b) Photographie du filtre fabriqué, (c) Performances en fréquence du filtre (S21) 

2.3.3. Matériaux ferroélectriques 

2.3.3.1 Définition  

Grâce à la variation de la permittivité en fonction d’un champ électrique statique appliqué, les 

matériaux ferroélectriques ont permis de concevoir différents dispositifs accordables tels que des 

adaptateurs d’impédance [68][69] , des déphaseurs accordables [70][71][72], et des filtres accordables 

[73][74][75]. 

L'intégration de ces matériaux a été freinée à cause de leur sensibilité thermique et de leurs fortes 

pertes. La maitrise des dépôts en couches minces des matériaux ferroélectriques permet à ces derniers de 

devenir un concurrent des diodes varactors. 

Dans les dispositifs accordables, les matériaux ferroélectriques se présentent soit sous la forme d’une 

couche mince sur la totalité du substrat ce qui permet de changer la permittivité totale de l'ensemble 
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Substrat-couche ferroélectriques (figure I.15-a) ou plus fréquemment sous forme d'une capacité variable 

(figure I.15-b). La constante diélectrique du matériau ferroélectrique varie alors en fonction de la tension de 

polarisation externe appliquée. 

   
(a) (b) 

Figure I.15: (a) Configuration distribuée, (b) Configuration localisée 

Dans les capacités variables, les matériaux ferroélectriques se présentent soit sous forme de couches 

minces pour les capacités inter-digitées et MIM (Métal ferroélectrique Métal) ou également sous forme 

massive pour des capacités MIM. Elles présentent généralement un facteur de qualité relativement bas (ne 

dépassant pas 30) à 1-10 GHz [76] [77] et un rapport capacitif de l'ordre de 4-5 avec des tensions de 

commande inferieures à 100 V. 

2.3.3.2 Etat de l'art des filtres utilisant des matériaux ferroélectriques 

La figure I.16-a présente une capacité MIM à base de BST (Baryum Strontium Titanate) [78]. Cette 

dernière possède une accordabilité de 72% définie de la manière suivante: (εr(Vmin)-εr(Vmax))/εr(Vmin), 

pour une polarisation qui varie entre 0-15 V. Cette capacité variable a été utilisée pour la conception d'un 

filtre accordable passe-bande à 2 pôles, basé sur des résonateurs couplés constitués d’éléments localisés, 

permettant ainsi de concevoir des résonateurs miniaturisés par rapport aux résonateurs λ/4 classiques. Ce 

filtre présente une accordabilité sur la plage fréquentielle de 657 MHz à 1.235 GHz et une bande passante 

fractionnaire presque constante de 30%. Les pertes d'insertion varient entre 3.2 et 5.8 dB, et l'adaptation est 

meilleure que 9 dB. 

  
(a) (b) 

Figure I.16: (a) Capacité MIM à base de BST, (b) Schéma équivalent et photographie du filtre fabriqué 
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Le STO (Oxyde de Titane et de Strontium) est aussi un matériau ferroélectrique populaire pour les 

applications accordables. Il a été adopté par I. Vendik et al. [79] pour concevoir un filtre supraconducteur 

passe bande accordable. Deux capacités variables sont utilisées pour assurer la fonction d'accord. La 

première est une capacité inter-digitée à base de BSTO (Oxyde de Baryum, Strontium et Titane) possédant 

une variation de 1.9 à 2.4 pF. Il s'agit, pour la deuxième, d’une capacité planaire à base de STO avec une 

variation de 0.4 à 0.5 pF. Les deux capacités BSTO et STO sont fabriquées sur saphir  

Dans ce cadre, un filtre accordable deux pôles de type Tchebychev a été conçu en utilisant des 

résonateurs micro-ruban gravés sur un substrat d'alumine d'épaisseur 0,5 mm métallisé de cuivre, 

d’épaisseur 1 µm ( figure I.17) [79]. Une capacité planaire variable constituée d’une couche mince de 200 

nm de STO a été intégrée entre les deux lignes micro-ruban séparées de 10 µm qui forment le résonateur. La 

figure I.17-b présente les réponses en réflexion et en transmission du filtre. La fréquence centrale varie entre 

6.6 GHz et 6.4 GHz pour une tension d'actionnement comprise entre 0 et 150V. Le filtre présente des pertes 

d'insertion importantes (5 à 6 dB) à cause d’une mauvaise qualité du film mince de STO et donc d’un faible 

facteur de qualité des capacités STO. Pour contourner ce problème I. Vendik et al. ont eu recours à la 

technologie supraconductrice (YBCO: Oxyde d’Yttrium, de baryum et de cuivre) pour obtenir des niveaux 

de pertes d'insertion bien inférieurs (2 à 3.5 dB). 

  

(a) (b) 

Figure I.17: (a) Photographie du filtre fabriqué, (b) Performances en fréquence du filtre 

Dans la littérature, les filtres passe bande à base des matériaux ferroélectriques présentent des pertes 

d'insertions de 3 à 7 dB. Malgré ce défaut, cette technique est intéressante grâce à leur facilité de 

manipulation et la possibilité d’une intégration monolithique avec les éléments du filtre en technologie 

planaire. 
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2.3.4. MEMS 

2.3.4.1 Définition  

La technologie MEMS RF (Micro Electro Mechanical System) permet d'atteindre des performances 

intéressantes par rapport à leurs homologues à base de semi-conducteurs.  

Sous l'effet de forces extérieures (actionnement électrostatique, thermique, magnétique ou 

piézoélectrique), les MEMS RF subissent un déplacement mécanique qui provoque une transition de leurs 

comportements électriques. Toutefois, l’actionnement le plus répandu reste électrostatique car il est avant 

tout le plus simple à mettre en œuvre. 

Les MEMS RF peuvent se repartir en trois sous-groupes: les commutateurs, les capacités commutées 

et les capacités variables MEMS. Nous allons maintenant présenter ces groupes avec l'état de l'art des filtres 

accordables qui les utilisent. 

2.3.4.2. Les commutateurs MEMS 

Les commutateurs MEMS RF, où commutateurs ohmiques, sont des dispositifs qui offrent le 

comportement d'un interrupteur quasi parfait. Ils peuvent présenter différentes structures et formes mais 

sont généralement formés de deux électrodes mises en regard et espacées d'un gap d'air suffisant pour avoir 

une isolation importante. Ce gap d'air présente une capacité Coff qui isole l'entrée de la sortie du 

commutateur. 

Lorsque le commutateur est actionné, l'électrode supérieure (poutre ou cantilever) se déforme pour 

venir en contact avec la deuxième électrode (contact métal-métal). Ce contact est alors caractérisé par une 

faible résistance Ron. 

Ces deux paramètres Coff et Ron représentent les principales caractéristiques des commutateurs 

MEMS ohmiques. Plus Coff est petit plus le commutateur sera capable d'isoler l'entrée de la sortie et plus 

Ron est petit plus les pertes d'insertion seront faibles. 

Les commutateurs MEMS RF prennent de plus en plus de place dans différents domaines grâce à 

leur bonne fiabilité et leur longue durée de vie. Ils assurent une solution prometteuse pour le problème de 

limitation en puissance des technologies existantes (diode, FET). Plusieurs compagnies ou laboratoires ont 
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conçu des commutateurs MEMS RF fiables avec de très bonnes performances parmi lesquelles nous 

pouvons citer Omron, Radant, Cavendish Kinetics, USCD ou Xlim (figure I.18). 

   
(a) (b) (c) 

Figure I.18: Photographies de commutateurs MEMS ohmiques, (a) Omron [80], (b) Radant [81], (c) XLIM [82] 

2.3.4.3. Les capacités commutées MEMS 

Les capacités commutées MEMS (figure I.19) sont des commutateurs similaires aux commutateurs 

ohmiques mais la différence provient d’une couche diélectrique utilisée entre les deux électrodes. 

À l'état bas l'électrode supérieure se met en contact avec la couche diélectrique pour former une 

capacité Cdown importante par rapport à la capacité Cup formée lorsque le dispositif est non actionné. Le 

rapport Cup/Cdown est alors un paramètre très important pour caractériser les commutateurs capacitifs 

MEMS. 

    
(a) (b) (c) (d) 

Figure I.19: Photographies de commutateurs capacitifs MEMS, (a) XLIM [83], (b) et (c) Université California San Diego 

(UCSD) [81] [84], (d) CEA LETI Grenoble et Université de Waterloo [85] 

2.3.4.4. Les capacités variables MEMS 

Il s’agit d'une capacité variable soit de type analogique, soit issue de la mise en parallèle de deux (ou 

plus) commutateurs capacitifs (figure I.20). La valeur de cette dernière varie, en fonction du nombre et des 

états des commutateurs capacitifs utilisés (Cup /Cdown) et de façon discrète. 



    31 

La valeur des capacités analogiques varie de façon continue en fonction de l'espacement (gap) entre 

les deux électrodes. Cette technique est difficile à réaliser à cause du phénomène du point d'instabilité pour 

les actionnements électrostatiques [86].  

   
(a) (b) (c) 

Figure I.20: Photographie d'une capacité variable MEMS - (a) et (b) UCSD [83] [87], (c) Université de Taiwan [88] 

Au début, l’utilisation de ces composants était limitée aux applications militaires ou spatiales. C'est à 

la fin de l’année 2012 que ces capacités ont pris leur essor auprès du grand public, avec l’implémentation 

des premières antennes reconfigurables dans les téléphones portables à base de MEMS de la société 

WiSpry, pour le géant du marché de la téléphonie mobile SAMSUNG. WiSpry, EPCOS-TDK et Cavendish 

Kinetics sont aujourd'hui les leaders du marché avec des composants commercialisés fiables (figure I.21). 

 
  

(a) (b) (c) 

Figure I.21: Photographie de capacités variables MEMS commercialisées - (a) Cavendish Kinetics [89], (b) WiSpry [90], (c) 

EPCOS-TDK [91] 

2.3.4.5. Etat de l'art des filtres utilisant les MEMS 

Dans les parties précédentes, des filtres accordables ont été mis en œuvre en utilisant des diodes 

varactors ou diodes PIN pour modifier la longueur électrique des résonateurs. Cependant, ces filtres à base 
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de diode à capacités variables ont un faible coefficient de qualité et donc de fortes pertes d'insertions. Pour 

résoudre ce problème, les capacités variables peuvent être réalisées à l’aide de MEMS. Ces filtres peuvent 

alors fonctionner à très haute fréquence et ont de bien plus faibles pertes d'insertion en raison du coefficient 

de qualité élevé des composants MEMS RF. 

Les MEMS RF sont les éléments d'accords les plus appréciés pour la conception de dispositifs 

accordables grâce à leurs performances. Différentes architectures de filtre passe bande à base de MEMS 

(ohmiques, capacitifs ou varactors) sont présentées dans la littérature. 

La référence [33] présente un filtre accordable 4 pôles utilisant des capacités variables MEMS 

commercialisées par Cavendish Kinetics. Quatre résonateurs « combline » chargés par des capacités 

variables MEMS permettent de couvrir une large plage d'accord (figure I.22). La société Cavendish Kinetics 

utilise la technologie CMOS pour l'encapsulation de ses capacités MEMS. Elles présentent un accord 

discontinu entre 0.6 et 3.3 pF (32 états) avec une bonne tenue en puissance jusqu'à 20 dBm. 

Le filtre est fabriqué sur un substrat de Rogers RO3010 (εr=10.2), monté sur un deuxième substrat de 

FR4 pour améliorer le maintien. Le filtre présente une accordabilité entre 1.5-2.4 GHz avec une bande 

relative de 3.61 à 3.1 % (51-77 MHz) et des pertes d'insertion de 4.5 à 3.0 dB respectivement. 

   
(a) (b) (c) 

Figure I.22: (a) Photographie du filtre, (b) Photographie d’une capacité variable MEMS, (c) Performances en fréquence du filtre 

XLIM a également développé un filtre accordable UHF qui utilise des matrices capacitives MEMS 

en technologie hybride (figure I.23) [32], ce qui permet d’obtenir une meilleure linéarité en puissance. La 

fréquence centrale du filtre varie en fonction de 62 MEMS (5 bits) pour couvrir une plage allant de 278 à 

385 MHz. Le filtre est fabriqué sur un substrat Rogers 4350B (εr = 3.48). Les circuits d'entrée et de sortie 

sont optimisés pour obtenir une bande passante absolue constante qui varie entre 13 à 14 MHz avec des 

pertes d'insertion maximales de 5 dB. 
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(a) (b) (c) 

Figure I.23: (a) Photographie du filtre, (b) Photographie des capacités variables MEMS, (c) Performances en fréquence du filtre 

2.3.5 Etude comparative des éléments d'accord 

Des exemples de filtres accordables ont été présentés séparément dans la partie précédente. Nous 

avons maintenant souhaité classer ces familles de filtres selon différents critères pour permettre de comparer 

leurs performances. Pour être objectif, deux tableaux de comparaison seront présentés. 

Le Tableau I.1 présente une comparaison des différents éléments d'accord. La vitesse de 

commutation, la plage d'accord, la tenue en puissance et les pertes d'insertion sont considérées. Le tableau 

I.2 s'intéresse aux performances liées aux topologies de filtrage, aux techniques et technologies, aux 

méthodes d'intégration des éléments d'accords et à leurs impacts sur les performances du filtre. Différents 

critères sont utilisés (fréquence de travail, bande passante, plage d'accordabilité, pertes d'insertion, 

technologie d'accord...). L'objectif de cette comparaison est de pouvoir se positionner par rapport aux 

publications récentes (inférieures à 3 ans). 

 

 

 

 

 

 

 

S21

S11
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Tableau I.1: Comparaison des performances des différents éléments d'accord [92] [93] 

Varactors 
Diode Schottky Diode PIN 

Ferroélectrique 

(BST) 
MEMS RF 

CMOS 

SOI/SOS 

MESFET 

HEMT(AsGa) 

Q (0.1-10 GHz) 30-150 Rs = 1 Ohm 30-150 50-400 
a
 170 120 

Accordabilité Cr = 3-5 Haute Cr = 2-3 Cr = 2-100 Cr = 5-6  

Vitesse de 

commutation 
~ns 1-20 ns ~ns <5 µs 15 ns/3 µs 0.5-15 ns 

Linéarité (IP3) 
c
 10-35 dBm 

b
 >33 dBm 10-35 dBm 

b
 >60 dBm 73/56dBm 43/48 dBm 

Tenue en puissance 
c
 10-100 mW Haute 10-100 mW 0.1-1 W 2/7 W 0.2/1 W 

Consommation 0 20-30 mA 0 0 70-120 µW 15-50 µW 

Sensibilité température - - + +  + + + 

Coût Bas Bas Bas Moyen Bas Bas 

 

a
 Q applicable de 0.1-100 GHz 

b
 peut être améliorée avec des configurations 3x1 

c
 Tenue en puissance et linéarité pour des filtres accordables (différent d’un environnement 50 Ω)  
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Tableau I.2: Comparaison des performances des filtres accordables 

Filtre 

accordable 

Ordre 

du filtre 

Fréquence 

Centrale f0 

(GHz) 

Accord en 

fréquence  

∆f0 / f0 (%) 

Bande 

passante 

 ∆f-3dB 

Pertes d'insertion 

Maximales (dB) 
Matériaux Substrat 

Technologie 

d'accord 
Topologie 

[43] 2013 2 1.2 41.7 100 MHz 2.9 Cuivre 
Duroid 

6010 

Diode 

Varactor 
Ligne couplée 

[42] 2013 

Bande (1) 
3 1.5 32 4.5% 7.6 Or 

Duroid 

6010 

Diode 

Varactor 
Filtre combline 

[42] 2013 

Bande (2) 
3 2.2 14 4.5% 8 Or 

Duroid 

6010 

Diode 

Varactor 
Filtre combline 

[45] 2013 4 0.8 37 accordable 6 Or 
Duroid 

6010 

Diode 

Schottky 
Filtre combline 

[65] 2013 1 21 4.6 1GHz 10 Cuivre 
Rogers 

RO4000 
Diode PIN Résonateurs bimodes 

[67] 2013 2 0.58 30 20 MHz 3.88 Cuivre 
Rogers 

RO3003 
Diode PIN 

Résonateurs à 

éléments localisés 

[78] 2013 2 0.94 46 
Fractionnel 

30% 
5.8 Or Silicium 

Ferroélectrique 

BST 

Résonateurs à 

éléments semi-

localisés 

[79] 2013 

Version (1) 
2 6.5 3 150 MHz 6.6 Cuivre alumine 

Ferroélectrique 

STO 

Filtre à éléments 

distribués 

[79] 2013 

Version (2) 
2 6.5 3 150 MHz 3.5 YBCO Saphir 

Ferroélectrique 

STO 

Filtre à éléments 

distribués 

[32] 2012 2 0.33 28 13 MHz 5 Or 

Rogers 

4350B 

 

MEMS Filtre combline 



  36 

2.4. Filtres planaires accordables à bande passante absolue constante 

2.4.1 Etat de l'art des filtres accordables à bande passante absolue constante 

La plupart des travaux antérieurs ont principalement porté sur l'optimisation et le contrôle de la 

fréquence centrale. Cependant, peu d'efforts ont été faits pour mettre en œuvre la reconfiguration de la 

bande passante ou pour garder une bande passante absolue constante. En pratique, la plupart des systèmes 

présentent un spectre fréquentiel découpé en plusieurs canaux de même largeur afin de garantir à chaque 

utilisateur un débit constant. D'où l'intérêt de maintenir une bande passante absolue constante lorsque la 

fréquence centrale est modifiée. 

La fréquence centrale et la bande passante sont les deux paramètres à contrôler lors de la conception 

des filtres accordables. Il est ainsi nécessaire de concevoir des filtres accordables avec des coefficients de 

couplage réglables en fonction de la fréquence centrale. Les couplages d'entrée-sortie (Qex) et les 

coefficients de couplage inter-résonateurs (kij) doivent ainsi être maîtrisés. Des études approfondies ont été 

effectuées et de nombreuses technologies ont été proposées pour répondre à ce besoin.  

Afin de maintenir une bande passante absolue constante lorsque la fréquence varie, diverses 

méthodes ont été utilisées. L'introduction d'un pôle d'atténuation fixe ou variable près de la bande passante 

peut être une méthode utile pour maintenir la bande passante quasi constante [94][95]. L'utilisation d'un 

élément d'accord variable supplémentaire peut également être une solution pour contrôler le couplage de 

manière à obtenir une bande passante absolue constante (contrôle de Kij à l'aide de Switch MEMS [96], 

contrôle de Qex [97] à l'aide d'une diode varactor…). Dans la référence [98], des couplages à méandres 

(Qex) et interdigités (k12) sont utilisés pour maintenir la bande passante constante. Il est également possible 

d’introduire une structure à couplage électrique et magnétique mixte pour obtenir une bande passante 

absolue constante [32][99][100]. Un circuit résonant de découplage est également utilisé dans l’article [67]. 

Dans la référence [101], un circuit résonant à couplages électrique et magnétique indépendants est introduit 

pour une bande passante relative constante (FBW) et une bande passante absolue constante (ABW). 

Une de ces structures, développée à XLIM, est un filtre accordable à 4 pôles qui permet de couvrir 

une plage de 0.9 à 1.5 GHz. Il est basé sur un couplage mixte afin d'assurer une bande absolue constante sur 

toute la plage d'accord. Il est fabriqué sur un substrat de Duroid (εr = 3.2) (figure I.24). Les résonateurs de 

type quart d'onde sont chargés par des diodes varactors afin d'assurer l'accordabilité en fréquence centrale. 
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Le filtre présente une bande passante de 74 +/- 15 MHz à -3 dB sur une large plage d'accordabilité, 

supérieure à 40%. 

 
 

(a) (b) 

Figure I.24: (a) photographie du filtre fabriqué, (b) Performances mesurées du filtre (S21) 

Un deuxième filtre 2 pôles développé par XLIM [100], à la fois compact et offrant de bonnes 

performances, est présenté figure I.25. Un couplage mixte entre deux résonateurs de type quart d'onde 

permet d’obtenir une bande passante constante en fonction de la fréquence. Le filtre est fabriqué sur un 

substrat d’alumine. Les éléments d'accord sont des matrices MEMS intégrées en technologie hybride. 

  
(a) (b) 

Figure I.25: (a) Photographie du filtre fabriqué, (b) Performances mesurées du filtre (S21) 

Un filtre accordable à bande passante absolue constante développé par l’université de San Diego est 

présenté figure I.26 [98]. Il présente des très bonnes performances. L'utilisation d’un substrat d'alumine de 

haute permittivité (εr=9.9) permet la miniaturisation du circuit. Il est constitué de deux résonateurs de type 

quart d'onde couplés en méandres afin d'obtenir une bande passante absolue constante. Le filtre utilise un 

réseau d'accord à 3 bits, grâce à des commutateurs capacitifs MEMS intégrés en technologie MMIC. Il offre 

à la fois un accord mixte continu et discret de manière à fournir une très large plage d'accord continu de 
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40% entre 1.5 - 2.5 GHz avec des pertes d’insertion de 1.9 à 2.2 dB respectivement, et une bande passante 

de 115 +/- 10 MHz. 

  

(a) (b) 

Figure I.26: (a) Photographie du filtre fabriqué, (b) Performances en transmission mesurées du filtre (S21) 

Le filtre de la figure I.27 utilise un élément d'accord supplémentaire pour contrôler les paramètres de 

couplage afin de garantir une bande passante constante. En effet, des commutateurs ohmiques MEMS de 

type cantilever sont introduits par K. Y. Chan et al. dans l’article [96]. Ces derniers permettent à la fois 

l'ajustement de la fréquence de résonance, du couplage d'entrée / sortie et du couplage inter-résonateurs. Un 

filtre accordable trois pôles à trois états a ainsi été conçu en utilisant cette méthode. La fréquence centrale 

mesurée pour chaque état est de 8, 9, et 10 GHz avec une bande passante constante d'environ 1 GHz. Les 

pertes d'insertion sont inférieures à 3.5 dB pour les trois états. 

 

 
(a) (b) 

Figure I.27: (a) Photographie du filtre fabriqué, (b) Performances en transmission mesurées du filtre (S21) 
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2.4.2 Etude comparative des filtres accordables à bande passante absolue constante 

Tableau I.3: Comparaison des performances de filtres accordables à bande passante constante 

Filtre 

accordable 

Ordre 

du 

filtre 

Fréquence 

Centrale 

(GHz) 

Accord 

en 

fréquence 

∆f / fmax 

(%) 

Bande 

passante 

∆f-3dB 

Variation 

de la 

bande  

Pertes 

d'insertion 

Maxi (dB) 

Matériaux Substrat 
Technologie 

d'accord 

Nombre 

d'états 
Topologie 

[98] 2009 2 2 40 

115 

MHz -

1dB 

+/- 

10MHz 
2.2 Or 

Alumine 

(9.9) 

capacité 

variable 

MEMS 

8 états 

principaux  

+ 

Accord fin  

Couplage en méandres entre 

résonateurs 

Lignes en méandres à l'entrée et 

la sortie terminées par un court-

circuit 

[102] 

2011 
2 4.57 32 

546.4 

MHz 
+/-7.8% 4.5 Or Alumine 

Diode 

varactor 
8 

Les résonateurs sont découplés 

par une ligne à méandres 

Couplages d'entrée et sortie 

assurés par une ligne à méandres 

terminée par un circuit ouvert 

[103] 

2012 
2 

583.5 

MHz 
30 21 MHz 4.5% 4.6 

Eléments 

localisé 

FR4 

(3) 

Diode PIN 

+ 

Diode 

varactor 

11 états 

principaux 

+ 

Accord fin 

Un circuit inverseur (LC 

parallèle) pour découpler les 

deux résonateurs 

Une inductance variable permet 

de contrôler le couplage d'entrée 

- sortie 

[96]  

2012 
3 9 GHZ 20 1 GHz  3.5 Or 

Alumine 

(9.9) 

Commutateur  

MEMS 
3 

Des commutateurs MEMS 

permettent de modifier les 

coefficients de couplage d'entrée 

et sortie et inter-résonateurs  

[99] 2012 

Version 

(1) 

2 1.17 GHz 40  60 MHz +/- 9% 5.9 Or 

Duroid 

R4350B 

(3.6) 

Diode 

 varactor 
continu 

Un couplage mixte positif 

/négatif est utilisé entre les 

résonateurs. 

Un circuit de découplage (LC 

parallèle) est utilisé à l'entrée-

sortie  

[99] 2012 

Version 

(2) 

 

4 1.05 GHz 39  74 MHz +/- 15% 6.6 Or 

Duroid 

R4350B 

(3.6) 

Diode 

 varactor 
continu 

Un couplage mixte positif 

/négatif est utilisé entre les 

résonateurs. 

Un circuit de découplage (LC 

parallèle) est utilisé à l'entrée-

sortie du filtre 
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[101]* 

2013 

Version 1 

2 2.57 GHz 11 

200 

MHz-

3dB 

8.4% 2.7 Cuivre 

Duroid 

5880 

(2.2) 

Diode  

varactor  
Continu 

Un couplage mixte positif et 

négatif variable en fonction de la 

valeur de capacité variable 

permet de contrôler le couplage 

inter-résonateurs  

[101]* 

2013 

Version 2 

3 2.4 GHz 12  
183.4 

MHz 
6.3% 3.78 Cuivre 

Duroid 

5880 

(2.2) 

Diode  

varactor  
Continu 

Un couplage mixte positif et 

négatif variable en fonction de la 

valeur de capacité variable 

permet de contrôler le couplage 

inter-résonateurs 

[104] 

2010 

Version 1 

3 1.94 23  

92 MHz 

-1dB 

(4.7)% 

9.3% 1.1 Cuivre 

Duroid  

6010 

(10.2) 

Diode 

varactor 
continu 

Les couplages d’'entrée/sortie 

sont réalisés avec une ligne de 

transfert qui permet d'atteindre le 

Qex souhaité. 

Le couplage inter-résonateurs est 

réalisé sous forme ondulatoire 

(méandre) afin d'obtenir k12 

objectif  

[104] 

2010 

Version 1 

2 1.67 30 

70 

MHZ -

1dB 

+/- 4 

MHz 
2.92 Or 

Duroid  

6006 

(6.15) 

Diode 

varactor  
continu 

Le couplage entrée sortie est 

réalisé avec une ligne de 

transfert qui permet d'atteindre le 

Qex souhaité.  

Le couplage inter-résonateurs est 

réalisé sous forme ondulatoire 

(méandre) afin d'obtenir k12 

objectif  

[100] 

2011 
2 1.2 40  

100 

MHz 
NC 3.5 Or Alumine  

Matrices 

MEMS 

intégrées en 

technologie 

hybride. 

64 

Un couplage mixte est utilisé 

entre les résonateurs. 

Un circuit (LC parallèle) est 

utilisé à l'entrée sortie du circuit  

[105] 

2012 
2 1.95 23 

98 MHz 

-1dB 

+/- 7 

MHz 
2 Or 

Rogers 

3003 

(3) 

Active 

varactors 
continu 

Les admittances d'entré sortie 

sont optimisées pour obtenir le 

Qex souhaité. 

Deux capacités variables par 

résonateurs sont utilisées afin 

d'optimiser le couplage inter-

résonateurs 

[32] 2012 2 
331.5 

MHz 
27  13 MHz 7 % 5.5 Or Alumine 

Matrices 

MEMS 

intégrées en 

technologie 

hybride. 

64 

Un couplage mixte est utilisé 

entre résonateurs.  

Un circuit (LC parallèle) est 

utilisé à l'entrée sortie du circuit  



  41 

3 Les antennes accordables 

3.1 Définition d'une antenne 

3.1.1 Les antennes: introduction  

Avec le développement des systèmes mobiles, le besoin d’antennes capables de fonctionner à 

différentes fréquences a augmenté. En effet, l'utilisation d'une seule antenne, agile en fréquence et 

permettant de répondre à diverses applications, réduit de façon considérable la taille et le coût du système. 

Ce type d’antenne constitue donc une solution attrayante et suscite un vif intérêt auprès des concepteurs. 

Les tendances récentes du marché imposent d’autres exigences: une miniaturisation de plus en plus 

drastique, un fonctionnement multi-bandes et large bande, un faible coût, tout en conservant de très bonnes 

performances (adaptation, rayonnement). C’est dans ce contexte que s’inscrivent nos travaux de recherche 

concernant la conception d’une antenne miniature reconfigurable. La structure de l'antenne doit également 

permettre son intégration dans des dispositifs mobiles de faibles épaisseurs.  

Il existe plusieurs techniques de miniaturisation, nous pouvons citer le monopole replié [1], le 

résonateur diélectrique [2], les lignes à méandres [3], l'utilisation de fentes [4], les substrats à forte 

permittivité [5-6]… Ces techniques peuvent effectivement réduire la taille mais s’accompagnent 

généralement d’une réduction des performances de l'antenne en terme de bande passante, d’adaptation et 

d’efficacité de rayonnement. 

Pour modifier la fréquence de résonance d'une antenne, des éléments d’accords sont requis. Il existe 

de nombreuses techniques qui assurent cette fonctionnalité tels que les commutateurs RF MEMS, les 

matériaux actifs, les diodes PIN ou les diodes varactors. Certaines assurent un réglage continu et d'autres 

fonctionnent comme des commutateurs "on / off" conduisant à un réglage discret de la fréquence. 

L'intégration de la technologie MEMS dans les systèmes RF permet d'obtenir des dispositifs accordables 

avec de très bonnes performances en termes de pertes d'insertion, d'intégration, de consommation et de 

linéarité. 

Ce chapitre présente dans un premier temps, les différents types d'antennes dédiées aux terminaux 

mobiles. Puis, les principales techniques de miniaturisation seront exposées en indiquant leurs performances 

et leurs limitations. 
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Nous nous intéresserons ensuite aux différentes techniques d'accord en fréquence appliquées aux 

antennes. Les avantages et les inconvénients de chaque technique seront alors discutés. De nombreux 

exemples relevés dans la littérature seront ainsi présentés.  

3.1.2 Les antennes: définition 

Une antenne est généralement définie comme un objet qui permet de rayonner et de recevoir des 

ondes radios. Autrement dit, elle assure la transition entre une ligne de transmission et l'espace libre. Les 

différents paramètres spécifiques standardisés par IEEE [106] [107] permettant de décrire et de caractériser 

une antenne sont:  

– L’impédance d’entrée Ze(ω) dépendant de la fréquence (ω = 2𝜋f) présentée à son port d’excitation. 

Une antenne bien adaptée présente une impédance d'entrée égale à 50 Ω. 

– Le coefficient de réflexion Γ quantifie l'onde réfléchie par rapport à l’onde incidente dans un 

système. Il évalue l’adaptation de l’antenne lorsqu’elle est connectée à une charge ou une ligne de 

transmission. Il dépend de l’impédance d’entrée de l’antenne Ze et de l’impédance caractéristique de la 

ligne Z0. Il est défini par l’équation (I.1):  

 Γ =
Ze(ω) − Z0
Ze(ω) + Z0

 (I.1) 

Le coefficient de réflexion Γ se traduit souvent par S11 pour un système à un seul accès. La bande 

passante correspond à la gamme de fréquences pour laquelle le coefficient de réflexion respecte une 

spécification (souvent |S11| < -10dB ou -6dB pour les antennes miniatures). 

- Le diagramme de rayonnement d'une antenne s'obtient à partir du calcul de la densité de puissance 

rayonnée à grande distance par unité d'angle solide. Les points d’observation sont repérés à partir des deux 

angles θ et φ (figure I.28). Il permet de quantifier les propriétés de rayonnement d’une antenne en fonction, 

par exemple, des coordonnées polaires et est défini généralement en champ lointain. Autrement dit, le 

diagramme de rayonnement représente l’aptitude d'une antenne à rayonner (transmettre/ recevoir) dans une 

direction particulière. 
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Plan vertical Plan horizontal 

Figure I.28: Angles d’orientation θ et φ 

- La directivité D(θ,φ) est le rapport entre la puissance rayonnée dans une direction de l'antenne et la 

densité de puissance que rayonnerait une antenne isotrope. Si la direction n’est pas spécifiée, la directivité 

indique alors la direction du rayonnement maximal. 

- Le gain réalisé G(θ,φ) prend en compte l’adaptation de l’antenne et les pertes intrinsèques de 

l'antenne. Ce gain est exprimé en dBi (en prenant comme référence une antenne isotrope). En général, pour 

calculer le gain, il faut connaître le rapport entre la puissance reçue et la puissance fournie.  

- L’efficacité totale η
tot

 d'une antenne prend en compte les pertes par désadaptation et les pertes dans 

la structure de l’antenne à savoir les pertes diélectriques et ohmiques dues aux matériaux utilisés. Elle est 

donc définie comme étant le rapport entre la puissance rayonnée Pray et la puissance fournie Psource à 

l’antenne ou le rapport du gain réalisé maximum sur la directivité maximum. 

η
tot
=

Pray

Psource
 

- L'efficacité de rayonnement η
ray

 traduit le rapport entre la puissance rayonnée et la puissance 

acceptée Pin par l’antenne, c’est-à-dire qu’elle ne prend pas en compte l’adaptation (ou la désadaptation) de 

l’antenne. 

 η
ray

=
Pray

Pin
 (6) 

y 
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L'efficacité totale et l’efficacité de rayonnement sont donc liées par la relation suivante:  

 η
tot
= (1 − |S11|

2) × η
ray

 (7) 

– La polarisation est un paramètre qui permet à l’antenne d’agir comme un filtre spatial. La 

polarisation peut être linéaire, circulaire ou elliptique. Elle correspond à l’évolution au cours du temps, de la 

direction du vecteur champ électrique de l’onde rayonnée par l’antenne observée dans la direction du gain 

maximum. 

L’ensemble de ces caractéristiques définit les performances de l’antenne et plus spécialement sa 

capacité à rayonner. Ces paramètres, qui doivent satisfaire certaines spécifications selon les applications 

envisagées, deviennent très difficiles à gérer dans le cas des antennes miniatures et reconfigurables. 

3.2 Antennes élémentaires pour terminaux mobiles: antennes filaires et antennes 

planaires 

Ce paragraphe présente, deux catégories d'antennes classiques facilement intégrables au sein d’un 

terminal mobile, à savoir les antennes filaires et les antennes planaires. 

3.2.1 Antennes filaires classiques  

Les antennes filaires sont les plus anciennes. Elles ont une densité de courant surfacique linéaire qui 

dépend de la dimension de la structure par rapport à la longueur d'onde du signal émis ou reçu. 

On distingue deux types d’antennes filaires principales: l'antenne dipolaire et l'antenne monopôle. 

3.2.1.1 Antenne dipolaire [108]  

L'antenne dipolaire ou demi-onde est une antenne de référence. Elle est constituée de deux brins 

métalliques de même longueur dont la longueur totale est égale à la moitié de la longueur d'onde émise 

(λ0/2). Elle est excitée en son milieu où elle présente un maximum de courant et qui décroit vers ses 

extrémités (figure I.29). 
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(a) (b) 

Figure I.29: Antenne dipolaire - (a) Structure, (b) Diagramme de rayonnement (L=100mm / Fréquence=0.7 GHz) 

L'antenne dipolaire présente un diagramme de rayonnement omnidirectionnel (diagramme maximum 

à l’horizon et à symétrie de révolution). La directivité maximale est de 2.15 dB. Sa bande passante est 

comprise entre 10% et 20 % suivant le diamètre du fils et son efficacité est de 98%. A cause de sa longueur 

importante, cette antenne n'est pas retenue pour les applications mobiles. 

3.2.1.2 Antenne monopôle  

Contrairement aux antennes dipolaires, les antennes monopôles ont eu un grand succès dans la 

première génération de téléphones mobiles du fait de la réduction des dimensions par l'insertion d'un plan de 

symétrie (plan de masse) au niveau du centre de l'antenne, perpendiculairement à l’axe des fils (figure 

I.30.a). En effet, d'après la théorie des images le plan de masse (considéré infini et parfaitement conducteur) 

reconstitue la deuxième moitié de l'antenne dipolaire d'où l’obtention (en théorie) des mêmes performances, 

figure I.30.b. 

Le fait que l'antenne monopôle rayonne uniquement dans un demi-espace permet de bénéficier 

théoriquement de 3 dB de gain par rapport aux antennes dipolaires. En pratique, le plan de masse est limité 

par les dimensions du terminal qu’il intègre. Cela a pour conséquence de modifier et de réduire la directivité 

de l'antenne (figure I.30.c). 
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(a) (b) (c) 

Figure I.30: Antenne monopôle - (a) Structure, (b) Diagramme de rayonnement idéal, (c) Diagramme de rayonnement réel 

Les dimensions offertes par les antennes monopoles ne sont pas suffisamment réduites pour que ces 

dernières soient implantées sur les terminaux mobiles de nouvelles générations. Les solutions proposées 

pour les miniaturiser seront présentées dans la suite de ce chapitre. 

3.2.2 Antennes planaires classiques (antennes patchs) 

Les antennes patchs sont des antennes planaires constituées d'un plan de masse, d’un élément 

rayonnant et d’un diélectrique comme le montre la figure I.31. Cette configuration permet une réalisation 

directe sur les circuits imprimés. Ce qui conduit à une intégration facile et donc à une baisse du coût de 

fabrication. 

Les propriétés de cette antenne sont facilement modifiables en changeant la structure du patch 

rayonnant qui peut prendre plusieurs formes. L'alimentation est assurée généralement soit par une ligne 

microruban soit à l’aide d’une sonde d'alimentation connectée verticalement en un point du patch rayonnant. 

Les dimensions du patch sont de l’ordre de la demi-longueur d’onde guidée 𝜆𝑔/2. Ce choix est 

fonction de la fréquence de résonance désirée pour le patch rayonnant. Comme pour les antennes 

monopoles, l'utilisation d'un plan de masse permet un rayonnement uniquement dans un demi-espace avec 

une polarisation rectiligne. Le rayonnement est maximal dans l'axe. Cette antenne [109] présente une faible 

bande passante comprise entre 1% et 5%, avec un gain maximal de 8 dB. 

 /4

Plan de masse
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Figure I.31: Structure conventionnelle d'une antenne patch 

3.3 Techniques de miniaturisation 

Le développement de la microélectronique permet la réalisation de plusieurs fonctionnalités sur un 

seul circuit compact. Ce qui engendre l'apparition de nouvelles structures pour les terminaux mobiles de très 

faibles dimensions. Malheureusement, cette approche de réduction ne peut s’appliquer que d'une façon très 

modeste pour les antennes. En effet, pour un fonctionnement optimal il est nécessaire que la taille de 

l’antenne soit de l’ordre de la demi-longueur guidée ou plus.  

La miniaturisation présente donc souvent un défi pour les concepteurs d'antennes puisqu’une 

diminution des dimensions entraine une limitation de ses performances. Il existe donc un compromis à 

trouver entre le degré de miniaturisation souhaité et les performances en termes de bande passante et 

d’efficacité tolérées.  

Ce paragraphe présente les techniques de miniaturisation, les plus employées, pour concevoir les 

antennes destinées aux applications mobiles (figure I.32). 

 

Figure I.32: L'intégration des antennes avec l'évolution des téléphones cellulaires de 1985 à aujourd'hui 

 

Plan de masse

Patch métallique 

Sonde 
d’alimentation

 g/2
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3.3.1 La miniaturisation des antennes filaires  

Pour les antennes filaires, la théorie des images permet, par l'insertion d’un plan de masse, de réduire 

la dimension totale d'un dipôle de 50% avec des performances similaires. Il est donc intéressant d'adopter 

l'antenne monopôle comme structure initiale des antennes filaires à miniaturiser. 

Le principe de base de la miniaturisation des antennes monopôles consiste à conserver la longueur 

électrique de l'antenne et de réduire la hauteur verticale h. Ce concept permet à la fois d'obtenir des 

structures compactes mais aussi une résistance de rayonnement faible puisque celle-ci dépend de (h/λ)². 

Les quatre techniques de miniaturisation des antennes monopôles les plus utilisées sont : le 

monopole chargé, le monopole fractal, le monopole enroulé et le monopole replié. 

3.3.1.1 Le monopole chargé 

Dans ce cas, le monopole est connecté à une charge inductive ou capacitive de façon à abaisser sa 

fréquence de résonance [110] et par conséquence à réduire sa hauteur. Cette technique est valable pour tout 

type d'antennes comme les antennes planaires et les fentes rayonnantes (figure I.33). Elle permet une 

réduction de la taille mais elle limite l'efficacité de rayonnement qui ne dépasse pas en général 10%. 

  

(a) (b) 

Figure I.33: Antenne à fente rayonnante chargée par des charge réactives - (a) capacitive, (b) inductive [111] 

 

 

Charge 

capacitive

Charge 

inductive
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3.3.1.2 Le monopole fractal 

Pour concevoir un monopole fractal, il est nécessaire de modifier la géométrie en s’appuyant sur des 

structures fractales suspendues ou imprimées avec pour objectif de remplir un espace donné. Ces structures 

présentent des propriétés géométriques qui offrent la possibilité de fonctionner sur différentes fréquences. 

Parmi les formes fractales les plus utilisées, nous pouvons citer celles de Von Kock [112] (figure I.34 a) et 

celles de Peano curve [113] (figure I.34 b). 

  

(a) (b) 

Figure I.34: Antennes monopoles fractales - (a) Von Kock, (b) Peano curve 

Cette technique offre une bonne réduction des dimensions mais engendre malheureusement de 

modestes performances radioélectriques. 

3.3.1.3 Le monopole enroulé [114]  

Le monopole enroulé (ou antenne hélice) (figure I.35), permet de réduire la hauteur de l’antenne tout en 

offrant la possibilité d’avoir une efficacité acceptable. Cependant, le faite d'enrouler le conducteur crée des 

effets selfiques et capacitifs supplémentaires qui entrainent l'apparition de fréquences de résonance 

parasites. 

 

Figure I.35: Antenne monopole enroulée en hélice 
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3.3.1.4 Le monopole replié (antenne inversée) 

Pour réduire les dimensions d’un monopole, il est possible tout simplement de replier le brin 

métallique pour obtenir une portion verticale et une partie horizontale. La partie horizontale crée une charge 

capacitive qui désadapte l'antenne et ainsi limite sa bande passante (< 1%). Plusieurs antennes adoptent 

cette technique de miniaturisation, telles que les antennes ILA (Inverted L Antenna) et IFA (Inverted F 

Antenna) (figure I.36). 

  

(a) (b) 

Figure I.36: Antenne repliée - (a) ILA (Inverted L Antenna), (b) IFA (Inverted F Antenna) 

3.3.2 La miniaturisation des antennes planaires (antenne patch)  

Les antennes patchs présentent de bonnes performances mais les dimensions de ces dernières restent 

significatives, et mêmes importantes pour des applications basses fréquences. Dans cette partie, nous nous 

limiterons à la présentation des techniques de miniaturisation les plus utilisées pour les antennes imprimées 

à savoir le chargement de la structure rayonnante en utilisant des éléments localisés ou l'insertion d’un ou 

plusieurs court(s)-circuit(s), la modification de la géométrie du patch et l’utilisation de substrat de 

permittivités élevées. 

Le principe de fonctionnement, les avantages et les inconvénients de chaque technique seront 

présentés. 

3.3.2.1 Utilisation de courts-circuits - Antenne quart d'onde  

Comme pour les antennes filaires, l’ajout de courts-circuits reste une des méthodes les plus utilisées 

pour réduire les dimensions des antennes imprimées. 

Pour les antennes demi-onde, le mode fondamental TM100 est généré par des courts-circuits 

magnétiques et électriques virtuels comme le montre la figure I.37 a. 

Excitation Court Circuit 
Excitation
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(a) (b) 

Figure I.37: Représentation du champ E pour les antennes patchs imprimées - (a) Antenne λ/2, (b) Antenne λ/4 

En effet, le champ E s'annule au milieu de la longueur de l’élément rayonnant. Cette distribution 

permet d'insérer une plaque métallique (CCE) dans le plan où le champ E est nul, sans perturber sa 

répartition, et donc d'éliminer la moitié de la longueur de l'élément rayonnant en conservant la même 

fréquence de résonance (figure I.37 b). 

Cette nouvelle configuration permet d'avoir des antennes planaires quart d'onde connues sous le nom 

d'antenne PIFA (Planar Inverted-F Antenna) [115]. 

Les antennes PIFA sont souvent réalisées avec un substrat d’air. L'utilisation d'un diélectrique de 

faible permittivité peut servir de support physique pour avoir une structure robuste et ainsi maintenir les 

différents éléments constituant cette antenne. 

Le court-circuit peut prendre différentes formes et longueurs. Cela peut être un court-circuit plan, 

une rangée de « vias » métalliques plus ou moins espacés, un seul via [116] (cas limité : antenne fil plaque) 

ou encore des petites languettes (figure I.38). Les deux dernières formes permettent de créer une inductance 

qui dépend de ses dimensions et donc de baisser la fréquence de résonance de l’antenne. Ces deux solutions 

conduisent donc à une réduction supplémentaire des dimensions par rapport à l’antenne patch quart d'onde 

qui utilise un court-circuit plan. Cependant, il est difficile d’obtenir l'adaptation de la structure qui nécessite 

une optimisation minutieuse de la position de l'excitation et donc une attention particulière au niveau 

précision lors de la fabrication pour ne pas dégrader ses performances. 

   

(a) (b) (c) 

Figure I.38: Antenne PIFA - (a) court-circuit plan, (b) court-circuit languette, (c) court-circuit utilisant « des vias » 

 /2
CCE virtuel

 /4

Plaque métallique 
(CCE)
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L'insertion d’une languette dans le coin de l'élément rayonnant permet encore de réduire les 

dimensions de l'antenne puisque cette configuration oblige le courant à incurver sa trajectoire et ainsi à 

rallonger son trajet. La diagonale du patch fixe alors la fréquence de résonance. 

Tableau I.4: Fréquences de résonance du mode fondamental d'une antenne PIFA en fonction de la structure de court-

circuit utilisée. 

Configuration 

 
 

Fréquence de 

résonnance 
fr =

C

4 × (L + H)
 (

(I.8) 
fr =

C

4 × (L +W+ H)
 (

(I.9) 

Avec  H la hauteur du patch rayonnant - W la largeur du patch - L la longueur du patch et C la célérité 

 

3.3.2.2 Insertion de fentes dans l'élément rayonnant 

La modification de la forme des antennes planaires, telles que les antennes patchs, reste toujours la 

solution la plus efficace et la plus simple à effectuer. Dans ce cadre, l'insertion de fentes reste une étape 

fondamentale pour miniaturiser ces antennes [4] [117] [118]. Elle consiste à forcer le courant à changer sa 

trajectoire et par conséquence l'allongement de la longueur électrique entraine une baisse de la fréquence de 

résonance du mode fondamental. 

Dans ce cas, la ou les fente(s) insérée(s) dans le patch présente(nt) un ou des obstacles pour le 

courant qui doit donc la ou les contourner. 

La mise en œuvre de cette technique permet de réduire de 50% la taille des antennes patchs avec en 

contrepartie, une diminution de la largeur de la bande passante, ainsi que de l'efficacité de rayonnement. 

Dans certains cas, l'insertion des fentes est utilisée pour générer de nouvelles fréquences de 

résonance et ainsi élargir la bande passante de l'antenne en associant la fréquence de résonance de la fente 

avec celle de l'élément rayonnant. Les fréquences de résonance des fentes, débouchant ou non, sont données 

dans le tableau I.5. 
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Tableau I.5: Fréquences de résonance des fentes 

 
Structure Fréquence de résonance de fente 

Fente débouchant 

 

𝑓𝑑 =
𝐶

4𝐿
 (I.10) 

Fente non débouchant 

 

𝑓𝑛𝑑 =
𝐶

2𝐿
 (I.11) 

Avec L la longueur de la fente 

3.3.2.3 Antenne à méandres 

Par analogie, l'antenne à méandres planaires correspond à l'antenne à hélice filaire où la déformation 

de la structure est utilisée pour diminuer la longueur physique, tout en conservant une longueur électrique 

constante. Ce type d'antenne est utilisé fréquemment dans les terminaux sans fils pour son fort degré 

d'intégration (figure I.39). La forme en méandres apporte des effets inductifs et capacitifs qui dépendent de 

la longueur et de l’espacement des lignes. Les charges supplémentaires ainsi rajoutées participent à la 

diminution de la fréquence de résonnance pour un volume d'antenne constant. 

  

Figure I.39: Deux antennes PIFA à méandre destinées au scan de conteneurs (tags RFID) à des fréquences de (433.67 - 434.17) 

MHz avec une bande passante de 500 KHz [3] 
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3.3.2.4 Utilisation de structure fractales 

Comme pour les antennes filaires, il est possible de créer des structures fractales planaires, comme le 

montre la figure I.40. L'utilisation de ces structures permet également une réduction de l’encombrement de 

20% à 40% [119]. 

  

(a) (b) 

Figure I.40: Structures fractales appliquées aux antennes imprimées - (a) structure de Sierpinski [120], (b) Structure de Von Koch 

3.3.2.5 Utilisation de substrat à haute permittivité 

Il est évident que l'augmentation de la permittivité εr  du substrat entraine une diminution de la 

longueur d'onde guidée λg comme le montre l'équation (I.2). 

 λg =
λ0

√εr μr
 (I.2) 

avec λg la longueur d'onde guidée, λ0 la longueur l'onde en espace libre, εr et μ
r
 respectivement la 

permittivité relative et la perméabilité relative du diélectrique utilisé. 

Les diélectriques de fortes permittivités (entre 10 et 20) ont donc été utilisés pour miniaturiser des 

antennes [5] [121] [2]. Dans ce cas, la réduction des dimensions est proportionnelle à √εr. Par contre, le 

champ électrique a tendance à être concentré dans les zones de hautes permittivités ce qui nuit au 

rayonnement. L'antenne emmagasine donc l'énergie électromagnétique à cause du contraste d'impédance 

entre le milieu diélectrique et l'espace libre. Les antennes miniatures qui utilisent cette technique présentent 

un fort facteur de qualité et par conséquence une bande passante étroite et une faible efficacité de 

rayonnement. 
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Les techniques présentées précédemment permettent de réduire la taille des antennes mais il a été 

montré qu’un compromis doit toujours être fait entre la miniaturisation de ces dernières et les performances 

acceptées en termes de bande passante, de diagramme de rayonnement et d’efficacité (tableau I.6) 

Tableau I.6: Synthèses des performances des antennes présentées [122] 

Type d’antennes 
Substrat Dimensions Bande passante 

Directivité max 

(dBi) 

Dipôle Air λ0/2 10% - 20% 2.1 

Monopole Air λ0/4 10% - 20% 5.1 

ILA Air λ0/20.λ0/4 1% 7 

IFA Air λ0/20.λ0/4 2% 4 

Hélice Air λ0/10.λ0/40 7% 6 

Méandre Er=4.9 λ0/3xλ0/5xλ0/417 1% 2.2 

Patch Air λ0/2xλ0/2xλ0/27 4.1% 8.8 

Patch à fentes Er=2.2 λ0/4xλ0/5xλ0/68 1.2% 6.4 

Patch quart d'onde Air λ0/4xλ0/4xλ0/8 0.5% 4.4 

PIFA Air λ0/6xλ0/8xλ0/35 6.5% 6.9 

Fil plaque Er=2.5 λ0/8xλ0/8xλ0/17 3% 4 

Il existe dans la littérature, des travaux [123] [124] qui introduisent plusieurs techniques de 

miniaturisation à la fois et qui offrent selon le type d'applications des performances satisfaisantes. 

Nous aborderons dans la suite de ce chapitre, la notion de reconfigurabilité qui permet de substituer 

plusieurs antennes par une seule tout en conservant les mêmes fonctionnalités. Ce concept participe encore 

une fois à la miniaturisation et à la simplification des systèmes mobiles. 

3.4 Les antennes reconfigurables 

3.4.1 Définitions 

Les antennes utilisées pour les applications sans fil doivent répondre à un certains nombres de 

contraintes pour satisfaire les besoins du marché. Le défi des antennes reconfigurables ne se limite donc pas 

à obtenir une seule fonctionnalité précise. En effet, ces dernières doivent également satisfaire des 

obligations liées au déploiement de nouveaux standards et normes, et surtout des contraintes sur 
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l'encombrement et l'intégration dans des systèmes compacts, l’efficacité, la complexité et les coûts de 

fabrication. 

Le terme reconfigurable pour une antenne est valable si l’élément d’accord rajouté est capable de 

modifier au moins une de ses caractéristiques spécifiques, citées précédemment, par l’application d’une 

commande extérieure. D'une manière générale, on distingue trois principaux types de reconfiguration: la 

modification de la réponse fréquentielle, celle du diagramme de rayonnement et celle de la polarisation. 

- La reconfiguration du diagramme de rayonnement regroupe tous les changements de répartition de 

champ à savoir le changement de directivité et de forme. 

- La reconfiguration de la polarisation consiste à modifier uniquement l’orientation vectorielle du 

champ E. 

- La reconfiguration fréquentielle agit sur la fréquence de résonnance et/ou la bande passante. 

Une antenne reconfigurable idéale est capable d'offrir, d'une façon découplée ou simultanément, les 

différents types de reconfigurabilités avec de très bonnes performances et sur une très large gamme 

d'accord. En réalité et comme pour les filtres accordables, (paragraphe 2) pour obtenir des antennes 

reconfigurables, il est nécessaire d’intégrer des éléments d’accords qui peuvent introduire des pertes et donc 

conduire à des limitations des performances, notamment au niveau du gain et de l’efficacité de 

rayonnement. 

Les antennes reconfigurables doivent présenter, pour chaque configuration de la plage d'accord, les 

performances requises pour le bon fonctionnement du système pour une application donnée. En 

conséquence, les paramètres vus précédemment notamment l’adaptation, la bande passante, le gain, 

l’efficacité de rayonnement ou la forme du diagramme de rayonnement doivent être analysés précisément 

pour évaluer une technologie d’antennes reconfigurables. 

Notre travail se limitera à l'accord en fréquence. Une attention particulière sera aussi accordée à 

l’évolution de l’adaptation, et de l'efficacité de rayonnement sur toute la plage d’accord. 
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3.4.2 Antennes accordables en fréquence  

Les antennes accordables en fréquence peuvent être classées en deux catégories: les antennes à 

variations discrètes et les antennes à variations continues. Les antennes agiles en fréquence à variations 

discrètes utilisent généralement des éléments de commutation tels que les diodes PIN [125], les transistors à 

effet de champ [126][27], les photodiodes [127] [128] ou les MEMS [129][130]. Les antennes agiles en 

fréquence avec un réglage continu, utilisent généralement des éléments d’accord à variation continue tels 

que les diodes varactors [131] [132]. Certaines antennes accordables en fréquence combinent les deux 

réglages discret et continu. 

L'accordabilité fréquentielle de ces dispositifs peut être mesurée à l'aide de différents paramètres à 

partir du coefficient de réflexion (figure I.41) [133]:  

- l'accord fréquentiel TR (Tuning Range) défini à l’aide de la relation (13), 

 𝑇𝑅 = 2
(𝑓𝑜ℎ − 𝑓𝑜𝑙)

(𝑓𝑜ℎ + 𝑓𝑜𝑙)
100% (13) 

où 𝑓𝑜ℎ et 𝑓𝑜𝑙 correspondent respectivement aux fréquences de résonnance haute et basse de la plage 

d'accord définie lorsque le module du coefficient de réflexion |S11| est minimal (figure I.41). 

- le spectre total TS (Total Spectrum) donné par l’expression (14).  

 𝑇𝑆 = 2
(𝑓𝑚𝑎𝑥 − 𝑓𝑚𝑖𝑛)

(𝑓𝑚𝑎𝑥 + 𝑓𝑚𝑖𝑛)
100% (14) 

où 𝑓𝑚𝑎𝑥 et 𝑓𝑚𝑖𝑛 sont les fréquences minimales et maximales définies par rapport à un niveau de 

coefficient réflexion |S11| nécessaire au bon fonctionnement de l’antenne pour l’application considérée (par 

exemple inférieur à -10dB) (figure I.41). Les deux fréquences 𝑓𝑚𝑎𝑥 et 𝑓𝑚𝑖𝑛 peuvent également être fixées 

par rapport à un autre paramètre prédéfini, tel que le niveau de gain de l'antenne minimal acceptable. 

- l'accord de la bande passante TB (Tunable Bandwidth) récemment introduit pour quantifier la 

largeur de la bande passante utilisable dans le spectre total [134] et défini à l’aide de la relation 

(15) 
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 𝑇𝐵 = 2 
∑ 𝐵𝑊𝑖
𝑁
𝑖=1

(𝑓𝑚𝑎𝑥 + 𝑓𝑚𝑖𝑛)
100% (15) 

où 𝐵𝑊𝑖 représente la largeur des sous-bandes instantanées qui ne chevauchent pas d'autres sous-

bandes dans le spectre total. La sous bande est définie quand le niveau de réflexion minimum acceptable est 

atteint. N désigne le nombre d'états de l'antenne agile en fréquence. Pour les antennes à réglage continu, la 

valeur de N est déterminée à partir des états de polarisation nécessaires pour couvrir le spectre total sans 

chevauchement des sous bandes adjacentes. (TB et TS sont habituellement identiques pour les antennes 

dont le réglage en fréquence est continu). 

 

Figure I.41: Coefficient de réflexion d'une antenne accordable en fréquence [133] 

Les antennes patchs quart d'onde possèdent des degrés de réglages importants. Plusieurs techniques 

sont susceptibles d'être utilisées telles que les fentes à longueur variable [135] [132], la modification de la 

position de l'alimentation ou du court-circuit [123] [136]. Cette dernière partie est dédiée à l'état de l'art des 

antennes accordables en fréquence. Seules les techniques les plus innovantes et les plus récentes seront 

présentées. Nous nous intéresserons plus particulièrement aux antennes à commutation et continûment 

accordables en fréquence (charge réactive, matériau actif et reconfiguration mécanique). Des tableaux 

récapitulatifs synthétiseront les caractéristiques de l’ensemble des antennes agiles en fréquence à la fin de ce 

chapitre. 

3.4.2.1 Antennes à commutation 

La commutation permet de travailler sur des fréquences discrètes ce qui conduit à une excursion 

maximale permettant ainsi de couvrir plusieurs bandes d’un même standard ou encore plusieurs standards à 

la fois.  
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L’accord en fréquence peut être réalisé en connectant, à l’aide de commutateurs, de petits patchs 

métalliques. Ils peuvent être de longueurs identiques, comme les antennes pixel [125] ou de longueurs 

différentes constituants ainsi un réseau. Ce concept entraine une modification de la longueur totale de 

l'antenne et ainsi de sa fréquence de résonance. La modification de la structure de l’antenne implique 

également des variations importantes de l'impédance et donc du rayonnement. Ces derniers points 

nécessitent obligatoirement une étape d'optimisation sur la totalité de la bande à couvrir. 

Les connexions entre les différents éléments se font à l’aide d’interrupteurs (état ON/OFF) tels que 

des commutateurs MEMS utilisés par William Baron dans l’article [137]. Il propose d’utiliser une structure 

rayonnante constituée de 16 pixels de 7 ×7 mm², espacés de 2.5mm comme présentée sur la figure I.42 a. 

L'antenne, conçue sur un substrat de Rogers RO4003 de 1.6 mm d'épaisseur et de permittivité 3.55, présente 

trois configurations (figure I.42 b) (pour la courbe noire tous les commutateurs sont actifs, pour la courbe 

rouge seuls les quatre commutateurs du haut sont actifs et pour la courbe en bleu tous les commutateurs sont 

à l'état off).  

  

(a) (b) 

Figure I.42: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure pixel patch, (b) Coefficient de réflexion en fonction de la 

fréquence pour différents états des commutateurs 

La même technique de connexion de pixels est utilisée dans l’article [138] mais ces derniers 

constituent des éléments parasites placés à une distance d au-dessus d’un patch rayonnant afin de changer sa 

fréquence de résonance, son diagramme de rayonnement et sa polarisation. Dans ce cas, les liaisons entre 

les éléments parasites (pixels) s’effectuent à l’aide de diodes PIN (figure I.43). 
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(a) (b) 

Figure I.43: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Coefficient de réflexion avec d=3mm 

Chi-Yuk Chiu et al utilisent dans l’article [139] quatre commutateurs MEMS pour changer la 

dimension d'une fente rayonnante gravée sur un substrat de FR4 (figure I.44). Cette technique permet 

d'obtenir un accord en fréquence entre 1.56 GHz et 3.3 GHz avec des efficacités qui varient entre 87% et 35 

% (figure I.44 b). 

  
(a) (b) 

Figure I.44: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Efficacité en fonction des états des interrupteurs MEMS 

3.4.2.2 Antenne intégrant des charges réactives 

L'utilisation de charges réactives variables entraine de façon générale une variation continue de la 

fréquence de résonance. Elles permettent de modifier la longueur électrique de l'antenne. 

L'article [140] présente une antenne bi-bande (WiMAX/WLAN) constituée de deux patchs quart 

d'onde. Chaque bande est accordée indépendamment l’une de l'autre. Deux diodes varactors sont utilisées, 

une par élément. Ces dernières relient les patchs à la masse à travers un via. Une ligne coplanaire intégrée 

dans le plan de masse assure l'alimentation des deux patchs à la fois (figure I.45 a). La bande basse varie 

entre 3.26 GHz et 3.5 GHz (WiMAX) et la bande haute varie entre 5.37 GHz et 5.93 GHz (figure I.45 b). 
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(a) (b) 

Figure I.45: Antenne bi-bande reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Coefficient de réflexion en fonction de la fréquence 

pour différentes valeurs de capacités variables 

Nobuyasu Takermura présente dans l’article [1] une structure intégrant une antenne ILA (Inverted L 

Antenna) couplée à deux résonateurs en anneau fendus et chargés par des capacités variables (figure I.46 a). 

La variation de la charge capacitive entraine une variation de la fréquence de résonnance des 

résonateurs en anneau et donc la variation du couplage entre ces derniers et l'antenne ILA. Cette variation de 

couplage modifie la longueur effective de l'antenne et donc sa fréquence de résonance (un couplage fort 

entraine une augmentation de la longueur effective). 

Les dimensions des résonateurs en anneau sont optimisées afin de couvrir trois standards (LTE 

(Long-Term Evolution), 700/GSM850/GSM900 (698-960 MHZ) et LTE2600). L'antenne présente une large 

bande d’accord qui couvre à la fois le standard LTE700 et GSM850/900 et une large bande fixe à 2.6 GHz 

pour couvrir la standard LTE2600, (figure I.46 b et c). 

 
  

(a) (b) (c) 

Figure I.46: Antenne reconfigurable en fréquence  -  (a) Structure,  (b) Coefficient de réflexion pour la bande LTE 700/GSM,    

(c) Coefficient de réflexion pour la bande LTE 2600 
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3.4.2.3 Antennes intégrant des matériaux actifs 

L’utilisation de matériaux actifs peut offrir un accord continu en fréquence de l'ordre de 40%. Ces 

matériaux peuvent se présenter sous forme massive pour constituer le substrat diélectrique sur lequel les 

antennes sont imprimées ou sous forme de couches minces déposées entre le conducteur et le substrat. 

Ces matériaux possèdent des propriétés variables sous l’action d'une commande extérieure telle 

qu’une tension continue [141] pour les matériaux ferroélectriques ou encore l'application d'un champ 

magnétique [142] pour les matériaux ferromagnétiques. 

Sulav Adhikari et al. présentent dans [143] une fente rayonnante dans une cavité en technologie SIW 

(Substrate Integrated Waveguide). La fréquence de fonctionnement de l'antenne dépend essentiellement de 

la fréquence de résonance de la cavité SIW et de la fente rayonnante. Comme le montre la figure I.47 a, une 

cannelure chargée par une plaque de ferrite a été rajoutée. Dans ce cas, la fréquence de résonance dépend 

non seulement des dimensions de la cavité, mais également de l'emplacement de la cannelure et du champ 

de polarisation H appliqué à la plaque de ferrite. 

Pour avoir une excursion maximale en fréquence, une capacité variable est rajoutée au centre de la 

cavité pour relier les surfaces supérieure et inférieure. La figure I.47 b, présente l'accord en fréquence de 

l’antenne en fonction du champ magnétique appliqué et de la valeur de la capacité.  

 
  

(a) (b) 

Figure I.47: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Coefficient de réflexion en fonction du champ magnétique H 

appliqué à la plaque de ferrite et de la valeur de la capacité 

Généralement, l’utilisation de tels matériaux sous forme massive conduit à introduire des pertes 

importantes qui dégradent les performances de l'antenne. De plus, les circuits de commande permettant 

d’appliquer un champ magnétique sont très complexes à mettre en place. 
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Une solution pour supprimer le circuit de commande magnétique externe, qui est constitué 

généralement d'un aimant ou d’une bobine, est proposée par Ghaffar dans [144]. Une antenne hélice a été 

optimisée afin d'agir comme une bobine pour assurer son propre champ magnétique. L'antenne est 

constituée de dix couches (spirales) intégrées dans un substrat de ferrite en technologie LTCC, figure I.48 a. 

Une tension DC est appliquée sur l'antenne pour créer un champ magnétique qui fait varier la 

permittivité du ferrite qui l'entoure et donc la fréquence de résonance de l'antenne hélice. La plage de 

réglage est alors de 10% autour de 13 GHz (figure I.48 b). 

  
(a) (b) 

Figure I.48: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Coefficient de réflexion en fonction du courant appliqué 

3.4.2.4 Reconfiguration mécanique d’une antenne 

La reconfiguration mécanique reste une technique peu utilisée par rapport aux solutions vues 

précédemment car elle nécessite une intervention manuelle ou l'utilisation d’actionneurs tels que des 

micromoteurs ou des actionneurs piézoélectriques [145] [146]. Dans ce cas, une structure est déformée ou 

déplacée afin de modifier les propriétés électromagnétiques de l’antenne. 

Dans l’article [147], la méthode proposée est basée sur la possibilité de changer le parcours du 

courant en couplant le patch principal avec un deuxième patch secondaire connecté à la masse et placé au-

dessous du premier (figure I.49 a et b). Le couplage dépend alors de l'espacement entre les deux plateaux. 

Pour cette raison une antenne Pifa et un patch secondaire sont utilisés. Le couplage est ajusté en 

écartant les deux éléments à l’aide d'un système mécanique vis-écrou qui assure le déplacement vertical du 

patch secondaire. 
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Cette technique permet d'obtenir un accord fréquentiel continu. 5 états sont présentés en fonction du 

nombre de tours du système vis-écrou (figure I.49c). L’antenne présente donc une plage d'accord entre 2.45 

GHz et 3.3 GHz. 

  

 
(a) (b) (c) 

Figure I.49: Antenne reconfigurable mécaniquement - (a) Structure, (b) Distribution de courant, (c) Accord en fréquence 

Une deuxième structure utilisant la technologie MEMS est présentée dans l’article [148]. L'élément 

rayonnant est imprimé sur une membrane de silicium suspendue par quatre commutateurs à méandres au-

dessus d’une ligne d’alimentation (figure I.50 a). Les commutateurs permettent de modifier le gap entre la 

ligne d'excitation et le patch rayonnant et donc d’obtenir une modification de la fréquence de résonnance. 

Une variation de la tension continue DC entre 0 et 1.25 V entraine un déplacement de la membrane 

de silicium de 0 à 2µm. Cela se traduit par une baisse de la fréquence de résonance de 15.125 GHz à 14.625 

GHz (figure I.50 b). 

  

(a) (b) 

Figure I.50: Antenne reconfigurable en fréquence - (a) Structure, (b) Coefficient de réflexion en fonction du déplacement de la 

membrane suspendue 
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3.4.3 Récapitulatif: état de l'art 

Tableau I.7: Antennes accordables mécaniquement en fréquence 

Technologie 

d'accord 

Type 

d'antenne 

Type d'accord 

Continu/Discret 

Accord en 

fréquence % 

TR 

Accord de 

spectre % 

TS 

Accord de la 

bande % 

TB  

Alimentation  
Référence 

année 

Electrostatique 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 2 7 7 268 V 

[149] 

2006 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 4 9 9 150 V 

[134] 

2010 

Magnétique 
Patch 

(Microstrip) 
Continu 10 12 12 NC 

[150] 

2003 

Piézoélectrique 

Patchs 

empilés 

Microstrip 

Continu 7 9 9 1000 V 
[151] 

2008 

Deux demi 

anneaux RD 
Continu 25 30 30 NC 

[152] 

2014 

Tableau I.8: Antennes accordables en fréquence utilisant des matériaux actifs comme substrat 

Technologie 

d'accord 

Type 

d'antenne 

Type d'accord 

Continu/Discret 

Accord en 

fréquence % 

TR 

Accord de 

spectre % 

TS 

Accord de 

bande % 

TB  

Alimentation  
Référence 

année 

Ferrite 

Fente dans 

une cavité  
Continu 44 NC NC 0.27 KA/cm 

[153] 

2003 

Fente dans 

cavité SIW  
Continu 9 11 11 NC 

[143] 

2013 

Ferroélectrique 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 14 21 21 2.5 V 

[154] 

2009 

Hélice  

LTCC 
Continu 14 12 12 1.1 A 

[144] 

2015 

Cristaux 

liquides 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 4 7 7 10 V 

[155] 

2008 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 7 10 10 20 V 

[156] 

2007 

Tableau I.9: Antennes accordables en fréquence utilisant des commutateurs électriques 

Technologie 

d'accord 

Type 

d'antenne 

Type d'accord 

Continu/Discret 

Accord en 

fréquence % 

TR 

Accord de 

spectre % 

TS 

Accord de 

bande % 

TB  

Alimentation  
Référence 

année 

PIN 

Patch à fentes Discret 30 38 18 +/- 3V 
[157] 

2008 

Pixel Discret 22 36 36 5V 
[138] 

2014 

PIFA Discret 74 90 41 NC 
[158] 

2008 

Monopole 

imprimé 
Discret 83 107 59 NC 

[159] 

2010 

IFA Discret 28 40 23 +/- 1V 
[160] 

2007 

PIFA Discret 17 23 16 +/- 1V 
[161] 

2008 

Fente 

(papillon) 
Discret 34 46 32 +/- 1V 

[162] 

2006 

Résonateur 

diélectrique 
Discret 91 95 32 2 V 

[134] 

2012 
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FET 

PIFA Discret 16 22 14 3.6 V 
 

2002 

Fente 

(rectangulaire) 
Continu 10 19 19 1 V 

[163] 

1991 

Yagi Continu 8 13 13 1.5 V 
[164] 

1997 

Opto-

électronique 

Fente 

(rectangulaire) 
Continu 30 >50 >50 88 mA 

[26] 

2003 

Patch 

(Microstrip) 
Discret 12 12 2 144 mA 

[165] 

2008 

MEMS 

Fente 

(anneau) 
Discret 74 80 23 20 V 

[166] 

2010 

Monopole 

Fractale 

(imprimé) 

Discret 153 167 91 38 V 
[167] 

2007 

Fractale 

imprimé 

(papillon) 

Discret 57 77 38 40 V 
[168] 

2006 

Patch 

Microstrip 

imbriqué 

Discret 98 117 56 NC 
[169] 

2006 

PIFA Discret 22 25 25 5 V 
[170] 

2013 

Pixel Discret 70 13 4 90 V 
[137] 

2014 

Fente 

Microstrip 
Discret 71 88 NC +/- 90V 

[139] 

2012 

Patch 

suspendu 
Continu 3.5 5 5 1.25V 

[148] 

2014 

Tableau I.10: Antennes accordables en fréquence utilisant des varactors (capacités variables) 

Technologie 

d'accord 

Type 

d'antenne 

Type d'accord 

Continu/Discret 

Accord en 

fréquence % 

TR 

Accord de 

spectre % 

TS 

Accord de 

bande % 

TB  

Alimentation  
Référence 

année 

varactor 

Hélice 

imprimée 
Continu 16 19 19 3.5 

[171] 

2007 

IFA 

Résonateur 

diélectrique 

Continu 60 62 62 22 V 
[172] 

2013 

Fente dans une 

cavité 
Continu 61 63 63 20 

[173] 

2010 

PIFA 

(2 bandes) 
Discret  31 

24 

35 

25 

35 

25 

20V 

10V 

[174] 

2015  

Ligne 

imprimée en 

anneau 

Continu 13 20 20 9.5 
[175] 

2010 

Boités couplés Continu 34 36 36 2.3 
[176] 

2007 

PIFA Continu 37 42 42 18.4 
[132] 

2008 

boucle 

Imprimée 
Continu 35 38 38 5 

[177] 

2009 

Résonateur 

diélectrique  
Continu 55 57 57 22V 

[178] 

2011 
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Patch  

Microstrip 

(2 bandes) 

Continu 7 

8 

8 

12 

8 

12 
30 V 

[140] 

2015 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 51 52 52 24 

[179] 

2010 

IFA Continu 31 32 32 36 V 
[1] 

2013 

Patch 

(Microstrip) 
Continu 60 69 69 10 

[123] 

2008 

Résonateur 

diélectrique 
Continu 6 9 9 8 

[180] 

2011 

Résonateur 

diélectrique 
Continu 55 58 58 20 

[134] 

2012 

4. Conclusions 

La reconfigurabilité est un des thèmes clés pour les nouvelles architectures des systèmes de 

communication moderne. Elle permet de concevoir et de réaliser des dispositifs compactes, facile à intégrer 

et de réduire le coût total de fabrication. 

Aujourd’hui, la reconfiguration en fréquence est la solution la plus élégante pour répondre aux 

besoins actuels des systèmes de communication sans fil. Les filtres et les antennes accordables sont ainsi au 

cœur  de ce défi technologique. 

Dans ce premier chapitre, différents éléments d'accord ont été présentés. Parmi ceux-ci, la 

technologie MEMS semble être la plus adaptée et la plus mâtures pour répondre à des caractéristiques 

sévères en performances. Des tableaux récapitulatifs ont permis de comparer les performances des filtres 

accordables utilisant différentes technologies.  

La majorité de ces filtres accordables traite seulement de l'agilité de la fréquence centrale. En effet, 

peu de technologies ont été utilisées pour obtenir une bande passante absolue constante. D’ailleurs ces 

topologies de filtres à bande passante constante engendrent souvent de moindres performances. 

Dans ce cadre, une attention particulière doit être apportée à la fois au niveau de la conception des 

circuits et au niveau de l’optimisation des éléments d’accord afin d’envisager des composants qui respectent 

nos exigences (bande passante constante) avec des bonnes performances. 

Le chapitre 2 concerne des études de filtres passe-bande accordables en fréquence centrale. Nous 

allons développer une méthode de conception permettant de concevoir des filtres accordables en fréquence 
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centrale avec une bande passante absolue constante. L’enjeu est d'introduire une certaine innovation sans 

dégrader les  performances globales du système. 

Dans la dernière partie de ce chapitre, nous avons présenté l'état de l’art des antennes miniatures 

accordables en fréquence. Après avoir exposé les principaux paramètres standardisés des antennes, une 

étude des différents types d'antenne a été présentée. 

L'objectif majeur étant de concevoir des dispositifs compacts et faciles à intégrer, différentes 

techniques de miniaturisation pour chaque type d'antennes ont été présentées, en indiquant leurs 

potentialités et leurs limites fondamentales physiques. 

L'accordabilité est également un élément clé de la miniaturisation des antennes. Cet aspect a été 

traité en se focalisant dans un premier temps, sur les différents éléments d'accord intégrés dans les antennes. 

Parmi ceux-ci, la technologie MEMS se présente encore une fois comme l’une des meilleures solutions. 

Des tableaux récapitulatifs des technologies considérées pour réaliser l’accord en fréquence ont 

permis de comparer les performances des antennes accordables. 

Les constatations issues de ces deux parties seront exploitées et approfondies dans le dernier 

chapitre, dédié à la conception et à la fabrication d’antennes miniatures accordables en fréquence. 
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CHAPITRE 2: Filtre Accordable à bande passante absolue 

constante  

1. Introduction 

Les dispositifs de filtrage sont largement utilisés dans les différents niveaux des chaines d'émission 

réception de télécommunications dans lesquelles ils assurent des fonctions essentielles au traitement des 

signaux. Les plus répandus sont les filtres microondes de type passe bande. 

Les exigences strictes de certaines applications, telles que l'accordabilité, le niveau des pertes et la 

largeur de la bande passante, présentent un défi pour les techniques traditionnelles de filtrage. Dans ce 

chapitre, nous allons présenter la conception, la réalisation et la caractérisation de filtres accordables à 

bande passante absolue constante (BPA). Ils doivent permettre de sélectionner une bande passante étroite 

sur une large plage d'accordabilité. Afin de concevoir des filtres répondant au cahier des charges avec de 

très bonnes performances, un nouveau concept sera proposé. Il consiste à utiliser deux filtres passe bas à 

l'entrée et à la sortie du filtre basse bande dans l'objectif de contrôler le facteur de qualité extérieur lors de 

l’accord fréquentiel. 

Pour répondre aux contraintes en termes de pertes, de tenue en puissance et d’encombrement, la 

technologie MEMS sera associée à la technologie planaire. 

Un filtre accordable utilisant des capacités variables commercialisées sera également fabriqué pour 

mettre en évidence l'intérêt de la technologie MEMS et valider le concept proposé. 

Nous décrirons succinctement dans une première partie les différents paramètres électromagnétiques 

nécessaires à la synthèse d'un filtre accordable à bande passante absolue constante. Puis, nous appliquerons 

les concepts proposés, à la conception de filtres. 

La dernière étape consistera à mesurer les performances des filtres pour valider les outils d'analyse, 

de synthèse et d'optimisation utilisés. Une comparaison des performances des deux filtres utilisant la 

technologie MEMS et des capacités variables du commerce nous donnera les moyens de quantifier l'apport 

de la technologie MEMS. 
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2. Synthèse de filtres à bande passante absolue constante 

2.1 Principe d'accordabilité et choix du résonateur et de l’élément d’accord [1] 

Un filtre d'ordre n est constitué généralement de n résonateurs identiques. Un résonateur à pertes 

peut être modélisé à une fréquence donnée par un circuit équivalent RLC où la résistance R représente les 

pertes, C et L sont respectivement la capacité et l’inductance équivalente. La fréquence de résonance f0 est 

alors définie par la relation suivante: 

 
𝑓𝑂 =

1

2𝜋√𝐿𝐶
 (II.1) 

L’insertion d’une capacité variable CV permet d’obtenir la fonction d’agilité. Pour obtenir un 

maximum de variation, la capacité CV doit être placée dans la zone capacitive du résonateur c'est-à-dire 

dans la zone qui présente un champ électrique maximum. 

Un résonateur accordable se modélise alors par le schéma de la Figure II.1. 

 

Figure II.1: Modèle équivalent d’un résonateur accordable 

Lorsque la capacité variable est intégrée en parallèle sur la capacité C, la fréquence de résonance 

s’exprime à l’aide de la relation (II.2). 

 
𝑓𝑂 =

1

2𝜋√𝐿(𝐶 + 𝐶𝑉)
 (II.2) 

Ainsi, la fréquence de résonance diminue lorsque la valeur de la capacité CV augmente. De la même 

manière, plus CV est grand devant C, plus la bande d’accord est importante. En général, un rapport de 10 

entre C et CV est choisi pour garantir la variation espérée. Dans ce cas, on peut négliger la valeur de C 

devant CV et l’équation II.2 devient: 

 
𝑓𝑂 =

1

2𝜋√𝐿𝐶𝑉
 (II.3) 
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Une variation de CV jusqu’à K* CV entraine ainsi une variation en fréquence 𝑓0 de √𝐾*𝑓0. Si K=4 on 

obtient une variation d’une octave de la fréquence. 

Les pertes intrinsèques d’un résonateur représentées par R sont quantifiées par le facteur de qualité à 

vide (𝑄0). Les pertes d’insertion 𝛤𝑖𝑛 peuvent être déterminées à partir de la formule (4) [1]. 

 
𝛤𝑖𝑛 = 4.343 ∑

𝑔𝑖 𝑓0
𝐵𝑃𝐴 𝑄0𝑖

(𝑑𝐵)

𝑛

1

 (II.4) 

Avec: 

n: l’ordre du filtre, gi: les valeurs normalisées des éléments du prototype du filtre, BPA: la bande 

passante, Q0i: le facteur de qualité à vide du résonateur (i). 

Le choix d'éléments d'accords à forts facteurs de qualité est donc essentiel afin d'éviter la 

dégradation du facteur de qualité intrinsèque des résonateurs Q0, et donc l’augmentation des pertes globales 

du filtre. Q0 est défini par l'équation suivante [1]: 

 

𝑄0 =
1

2 𝜋 𝑅 (𝐶 + 𝐶𝑣)𝑓0
= 

1

2 𝜋 𝑅
 √

𝐿

𝐶 + 𝐶𝑣
 ≈

1

2 𝜋 𝑅
 √
𝐿

𝐶𝑣
 (II.5) 

Ainsi, plus la capacité CV augmente et plus le facteur de qualité à vide diminue. Notons également 

que plus la résistance R est importante et plus la baisse du facteur de qualité à vide sera significative lorsque  

CV augmente. 

Par conséquent, la conception de filtres accordables passe par un compromis entre la plage d’accord 

et le facteur de qualité à vide puisqu’une forte valeur de CV engendre à la fois un fort décalage fréquentiel 

mais également une dégradation importante du facteur Q0. Les pertes globales du résonateur, représentées 

par R, jouent un rôle crucial puisqu’elles amplifient la diminution du facteur de qualité à vide sur la bande 

d’accord. 

2.2 Les filtres accordables à bande passante absolue (BPA) constante 

Pour concevoir un filtre reconfigurable à BPA constante, il faut d’abord déterminer les conditions 

que doivent respecter les paramètres électromagnétiques (couplages inter-résonateurs et couplages d’entrée-

sortie). 
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Pour un filtre à deux pôles, le coefficient de couplage inter-résonateurs K12 est défini par (6), [2]. 

 
𝐾12 =

𝐵𝑃𝐴

 𝑓0 √𝑔1𝑔2
 (II.6) 

𝑔1 et 𝑔2 sont les valeurs normalisées des éléments du filtre passe bas associé. 

De la même manière, le facteur de qualité externe Qext d’un filtre 2 pôles est défini par la relation (7) 

[2]. 

 
𝑄𝑒𝑥𝑡 =

𝑔0𝑔1 𝑓0
𝐵𝑃𝐴

 (II.7) 

Avec 𝑔0 = 1 et g1 un coefficient du filtre. 

Pour chaque fréquence comprise dans la plage d'accordabilité, le coefficient de couplage inter-

résonateurs K12 et le facteur de qualité extérieur Qext doivent respecter une valeur de couplage spécifique 

afin d'obtenir une bonne adaptation et une bande passante absolue constante. Il faut ainsi que K12 soit 

inversement proportionnel à la fréquence f0 et inversement pour Qext. 

2.3 Méthode de conception appliquée 

Les méthodes de synthèse permettent de déterminer les valeurs de Qee (Qext d'entrée), Qes (Qext de 

sortie) et Kij (couplage entre les résonateurs i et j) nécessaires pour obtenir la fonction de transfert désirée. 

Ensuite une analyse électromagnétique segmentée permet d'évaluer de façon approchée les dimensions 

physiques du filtre. Ainsi, le dimensionnement des résonateurs, la détermination des positions des systèmes 

d'excitation et l'espacement entre les résonateurs doivent être optimisés afin d'obtenir les coefficients Qee, 

Qes et Kij souhaités. 

2.4 Conception du filtre accordable passe-bande à bande passante absolue 

constante 

Nous allons présenter la synthèse électrique puis l'analyse électromagnétique d'un filtre 2 pôles 

permettant de répondre aux spécifications souhaitées données dans le tableau II.1. 
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Tableau II.1 Caractéristiques du gabarit du filtre à réaliser 

Fréquence centrale Plage d'accordabilité (500 MHZ - 1GHZ) 

Bande passante 33 MHz sur toute la plage d'accordabilité 

Coefficient de réflexion (S11) -15dB 

Rejection  - 20 dB 

 La bande passante du filtre est définie à partir du coefficient de réflexion et représente la plage de 

fréquence pour laquelle le |S11| est inférieur à -15 dB.  

2.4.1 Dimensionnement du résonateur 

En technologie microruban, les dimensions des résonateurs dépendent des caractéristiques du 

substrat et de la métallisation. Pour des raisons de coût et de facilité de fabrication, notre choix s’est porté 

sur le Duroid 5880 [3] qui présente une permittivité relative de 2.2, avec une hauteur de substrat de 1.57mm 

et une épaisseur de métallisation de 9µm. 

La structure de résonateur proposée est représentée sur la Figure II.2. Elle se compose 

principalement d'une section de ligne de transmission fermée sur une charge capacitive variable. Cette 

topologie offre plusieurs avantages notamment la miniaturisation du filtre. En effet, elle permet de réduire 

jusqu’à 80% [4] la superficie globale. Le principe utilisé consiste à déterminer les dimensions du résonateur 

pour obtenir une fréquence de résonance plus élevée et ensuite à intégrer une charge capacitive afin 

d'atteindre la fréquence de résonance souhaitée. Le résonateur non chargé peut avoir une fréquence de 

résonnance trois fois supérieure à celle souhaitée. Ce qui permet également la suppression des harmoniques 

parasites [4]. L’introduction d’une capacité variable permet alors de rendre le résonateur accordable. 

 

Figure II.2: Structure du résonateur utilisée 

Le choix de la valeur de la capacité variable Cv dépend de la plage d'accord souhaitée, de la 

fréquence de résonance du résonateur non chargé et de la valeur de la capacité propre du résonateur. Pour 

Résonateur 
à boucle fermée

Cv
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déterminer la valeur de la capacité propre du résonateur C, on charge ce dernier par la capacité variable Cv. 

Deux simulations sont ensuite effectuées pour deux valeurs de capacité (C1 et C2). Ce qui conduit à un 

système de deux équations à deux inconnues. 

En effet, chaque valeur de la capacité de réglage conduit à une fréquence de résonance différente, 

comme indiqué sur la Figure II.3. 

 

Figure II.3: Variation de la fréquence de résonance d'un résonateur chargé en fonction de 2 charges capacitives Cv 

Nous obtenons alors le système (8) à résoudre. 

 

{
 
 

 
 𝑓1 =

1

2𝜋√𝐿(𝐶 + 𝐶1)

𝑓2 =
1

2𝜋√𝐿(𝐶 + 𝐶2)}
 
 

 
 

 (II.8) 

Pour simplifier le calcul, on prend C1 = 0 qui est le cas d'un résonateur non chargé. 

La résolution de ce système nous permet d'extraire la valeur de sa capacité propre C donnée par 

l'équation (II.9). 

 
𝐶 =

𝐶2 ∗ 𝑓2
2

𝑓1
2 − 𝑓2

2 (II.9) 

Les simulations sont effectuées à l'aide du logiciel d'analyse électromagnétique MOMENTUM. Le 

résonateur non chargé présente une fréquence de résonance de 3.5 GHz, un facteur de qualité à vide Q0 de 
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400 et une capacité propre faible égale à 0.14 pF. La capacité variable Cv est considérée, dans un premier 

temps, idéale sans pertes. La valeur de Cv est fixée entre 0.8 pF et 2.9 pF (Cv >> C)  pour engendrer la 

plage d'accord souhaitée (fmin, fmax), et pour maintenir un bon facteur de qualité à vide Q0 (compromis 

sensibilité - facteurs de qualité à vide). 

La Figure II.4 présente les fréquences de résonance d'un résonateur chargé par une capacité variable 

idéale Cv, ainsi que les facteurs de qualité à vide Q0 en fonction des valeurs de Cv. 

 

Figure II.4: Variations de la fréquence de résonance et du facteur de qualité à vide Q0 en fonction de la charge capacitive variable 

Cv 

2.4.2 Choix de la capacité variable Cv et réalisation 

L’objectif de cette partie est de concevoir une charge capacitive à variation linéaire présentant de 

faibles pertes.  

Les varactors MEMS analogiques et numériques se révèlent être des composants présentant de très 

forts coefficients de qualité, de 50 à 400, pour une fréquence comprise entre 0.1 et 100 GHz [5]. Ces 

performances sont bien supérieures à celles obtenues pour des capacités variables à base de semi-

conducteurs. Elles pourront donc être utilisées comme charges capacitives variables pour assurer l’accord en 

fréquence du filtre sans dégrader ses performances. 

Les structures MEMS à actionnement électrostatique offrent deux types de capacités varactors 

MEMS: les capacités analogiques et les capacités commutées. Les varactors analogiques [6] présentent une 

variation continue. En effet, toutes les valeurs de capacités comprises dans le domaine de variation de la 

varactor peuvent être obtenues, en faisant varier progressivement la tension d’actionnement. Cependant, 
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l’évolution de la valeur de la capacité n’est généralement pas linéaire car un phénomène d’instabilité est 

induit par l'actionnement électrostatique. Ce dernier point rend certaines valeurs difficiles à atteindre et 

peuvent dériver au cours du temps. Par conséquent, cela crée une limitation de leur plage de variation. 

Les capacités commutées vont apporter une solution aux faiblesses des capacités analogiques. Même 

si elles présentent une variation discontinue et des dimensions plus importantes par rapport aux capacités 

analogiques, elles offrent une large plage de variation grâce aux multiples combinaisons possibles entre les 

capacités qui la composent. La stabilité et la reproductibilité de leur comportement constituent l’un de leurs 

principaux avantages. En effet, elles sont beaucoup moins sensibles aux perturbations extérieures 

(changements de température, accélérations, vibrations, contraintes internes...) que les structures 

analogiques [7] [8] [9]. Ce procédé a donc été retenu pour la conception de la charge capacitive. 

La capacité utilisée est composée de plusieurs capacités disposées en parallèle sur une capacité 

initiale. Les capacités en parallèle seront commutées indépendamment afin d’augmenter la valeur totale de 

la capacité. 

Cette charge sera formée de 3 bits, chacun présentant une valeur de capacité constante (C1=0.3 pF, 

C2=0.6 pF et C3=1.2 pF). Chaque capacité, associée à un interrupteur (k), est placée en parallèle sur une 

capacité initiale C0 = 0.8 pF, comme le présente la Figure II.5. 

 

Figure II.5: Structure constituant une charge capacitive variable à 3 bits 

En activant individuellement ou simultanément ces trois interrupteurs, nous allons pouvoir 

synthétiser huit valeurs de capacités, correspondant aux 2
3
 combinaisons possibles comprises entre 0.8pF 

correspondant à C0 et 2.9 pF correspondant à la somme de toutes les capacités C0, C1, C2 et C3. Afin de 

faciliter l’intégration cette capacité commutée, la forme du résonateur a légèrement été modifiée (figure 

II.6). 



  77 

 

Figure II.6: Structure des résonateurs avec une capacité variable idéale et une capacité commutée 

Pour réaliser la fonction d’interrupteur, un commutateur ohmique MEMS est utilisé. Ce dernier a été 

réalisé au sein du laboratoire XLIM. Il s'agit d'un commutateur de type cantilever présenté sur le Figure II.7-

a. Les modèles équivalents des deux états (ON et OFF) sont fournis sur la Figure II.7-b. 

  

(a) (b) 

Figure II.7: Commutateur ohmique MEMS utilisé - (a) photographie, (b) modèles équivalents du commutateur selon l’état 

Les différentes valeurs des composants du schéma équivalent sont résumées dans le tableau II.2. 

Tableau II.2: Valeurs des éléments du schéma équivalent du commutateur ohmique MEMS proposé 

Paramètre Valeur 

Ls 0.7 nH 

Coff 23 fF 

Ron ~2 Ohms 

CBoff 100 fF 

LB 0.7 nH 

CBon 160 fF 

Rs < 0.1 Ohm 
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2.4.3 Etude du couplage d'entrée-sortie: choix d’une configuration 

Cette partie consiste à étudier le comportement du facteur de qualité extérieur Qext en fonction du 

système d’excitation. Une configuration de couplage entrée-sortie est proposée afin d’obtenir le coefficient 

de qualité extérieur Qext désiré. 

Le couplage d'entrée-sortie d'une structure résonante est lié au facteur de qualité extérieur Qext. Il 

caractérise l'excitation du résonateur planaire par une ligne de transmission. 

Dans le cas d'une structure microruban, le couplage d'entrée-sortie peut être réalisé par proximité de 

la ligne d'excitation et du résonateur [10] ou bien par contact direct de la ligne sur le résonateur [11]. Dans 

la littérature, le couplage par proximité est le plus souvent rencontré.  

Dans notre étude, les petites dimensions des résonateurs chargés par une capacité variable 

nécessitent un couplage par contact pour obtenir la valeur de couplage souhaitée. Ce dernier est également 

intéressant pour réaliser des filtres à bande passante étroite pour lesquels des facteurs de qualité extérieurs 

très élevés sont requis. Dans notre exemple, le couplage entrée-sortie nécessaire, fixé par le gabarit du filtre, 

est de 12.7 à 0.5 GHz et croit jusque 25.5 à 1 GHz. De plus pour concevoir un filtre accordable à bande 

passante constante, le facteur de qualité externe doit être proportionnel à la fréquence, sur la plage d’accord 

considérée. Pour satisfaire cette condition, un filtre passe bas est introduit entre l'entrée et le premier 

résonateur et entre la sortie et dernier résonateur. Il est constitué d'une inductance fixe Lpb en série avec une 

capacité fixe Cpb connectée à la masse comme présenté sur la figue II 8. 

 

Figure II.8: Présentation du circuit de couplage d'entrée-sortie (filtre passe bas) 

 

Port 1

Filtre 
passe bas

Lpb

Cpb

Cv
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2.4.4 Couplage d’entrée-sortie à l’aide d’un filtre passe bas 

Le filtre passe bas permet de découpler l'accès du résonateur adjacent quand la fréquence augmente. 

Cela permet d'avoir un facteur Qext croissant en fonction de la fréquence. 

Le niveau d'atténuation entre l'accès et le résonateur adjacent créé par le filtre passe bas peut être 

déterminé par la résolution de l'équation (II.10), où J01 = 0*H(jx) pour l'architecture proposée [12] avec 

H(jx) la fonction de transfert du filtre passe bas d'ordre 2 définie par l'équation (II.13) [13]: 

 
𝑄𝑒𝑥𝑡 =

𝑏

𝐽01
2

𝑌𝑙

=
𝑔0𝑔1
𝐵𝑃𝐹

 
(II.10) 

avec: 

BPF: bande passante fractionnelle (BPA/𝑓0). 

𝑌𝑙: matrice d'admittance du filtre passe bande (cas de résonateurs chargés par une charge capacitive 

variable). 

 
𝑏 =

𝜔0
2
 
𝜕𝐼𝑚(𝑌11)

𝜕𝜔
|
𝜔=𝜔0

 (II.11) 

Pour éviter l'utilisation de la fonction différentielle, l'approximation suivante, par différences finies, 

est utilisée: 

 𝜕𝐼𝑚(𝑌11)

𝜕𝜔
|
𝜔=𝜔0

≈ [𝐼𝑚 (𝑌11 (𝜔0 +
∆.ω0
2
) − 𝑌11  (𝜔0 −

∆.𝜔0
2
))] /𝐵𝑃𝐴.𝜔0 (II.12) 

   

 
𝐻(𝑗𝑥) =

1

1 − 𝑥2 + 𝑗
𝑥
𝑄

 (II.13) 

avec 

 
𝑄 =

1

𝑅𝑝𝑏𝐶𝑝𝑏𝜔0
=
𝐿𝑝𝑏𝜔0

𝑅𝑝𝑏
 ; 𝑥 =

𝜔

𝜔0
 𝑒𝑡 𝜔0 =

1

√𝐿𝑝𝑏𝐶𝑝𝑏
 (II.14) 
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Le facteur de qualité 𝑄 du filtre passe bas, influence la forme de la fonction de transfert autour de la 

fréquence de coupure (figure II-9) [13]. C'est dans cette zone de fréquence que doit se situer la plage 

d'accordabilité du filtre passe bande pour avoir à la fois le comportement désiré du facteur de qualité Qext et 

la minimisation des pertes apportées par le filtre passe bas. Ainsi, il faut que la fréquence maximale de la 

plage d'accord soit légèrement supérieure à la fréquence de coupure f0 du filtre passe bas définie par 

l'équation (II.15). 

 
𝑓0 =

1

2𝜋√𝐿𝑝𝑏𝐶𝑝𝑏
 (II.15) 

Pour avoir une fonction de transfert décroissante autour de la fréquence de coupure, il faut que 𝑄 soit 

inférieur à 0.707. La Figure II.9 présente la variation du gain (fonction de transfert) et de sa phase en 

fonction de 𝑄 [13]. 

 

(a) (b) 

Figure II.9: Filtre passe bas d'ordre 2 - (a) Gain en fonction de Q, (b) Phase en fonction de Q [13] 

Plusieurs couples (Lpb,Cpb) permettent de répondre à toutes les contraintes citées précédemment. Le 

choix du couple dépend de l'atténuation et de la fréquence de résonance des combinaisons (Lpb,Cpb) qui 

doivent être le plus loin possible de la plage d'accordabilité du filtre passe bande. L'admittance d'entrée Y11 

est fonction de la position de la ligne d'accès sur le résonateur. Ainsi une simulation et une optimisation 

électromagnétique sont nécessaires pour déterminer le couple de valeurs (Lpb,Cpb). 

Cette étude est effectuée à l'aide du logiciel d'analyse électromagnétique MOMENTUM et du 

logiciel circuits ADS. Tout d’abord, nous considérons un seul résonateur chargé par une capacité variable et 

une ligne d'accès en contact avec le résonateur afin de déterminer l'admittance d'entrée à une position 
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précise. Une fois Y11 déterminée nous refaisons la même simulation mais cette fois-ci, avec la ligne d'accès 

à proximité du résonateur et avec deux ports auxiliaires pour que nous puissions rajouter le filtre passe bas à 

l'aide de l'interface schématique d'ADS comme le présente la Figure II.10. 

 

Figure II.10: Interfaçage entre MOMENTUM et ADS pour la détermination du circuit d'entrée-sortie 

Le facteur de qualité extérieur Qext se déduit à partir de la phase du paramètre S11 du résonateur à 

l’aide de l'équation (II.16), avec ∆𝑓 la bande de fréquence correspondant à une phase comprise entre -90° et 

+90°. 

 
𝑄𝑒𝑥𝑡 =

𝑓0
∆𝑓(−90°, +90°)

 (II.16) 

Les facteurs Qext , obtenus en fonction de la fréquence pour différentes charges capacitives Cv avec 

Lpb =19 nH et Cpb =2 pF, sont présentés Figure II.11. 

  

Figure II.11: Variation de phase du filtre passe bas en fonction des charges variables Cv 
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Une fois les valeurs des éléments localisés Lpb et Cpb déterminées à l'aide d’ADS, une modélisation 

sous MOMENTUM a été effectuée en intégrant la self et la capacité sous forme d’éléments distribués 

(Figure II.12). La Figure II.13 présente la comparaison des réponses des filtres passe bas en éléments 

localisés et en éléments distribués. 

 

Figure II.12: Circuit de couplage d'entre-sortie en éléments distribués (filtre passe bas) 

  

Figure II.13: Comparaison des paramètres S du filtre passe bas en éléments localisés et en éléments distribués 

Les facteurs de qualité extérieurs Qext simulés sur Momentum pour différentes charges Cv en 

utilisant des éléments distribués sont présentés Figure II.14. Ils sont proches des valeurs obtenues 

analytiquement sur la bande 0.9-1.7 GHz. 

Cv

Port 1

-8

-7

-6

-5

-4

-3

-2

-1

0

0,4 0,6 0,8 1,0 1,2 1,4

P
ar

am
è

tr
e

s 
S 

(d
B

)

Fréquence (GHz)

S11

S21

Eléments distribués

Eléments localisés



  83 

 

Figure II.14: Comparaison des valeurs de Qext simulés et Qext analytiques (objectif) en fonction de la fréquence 

2.4.5 Réalisation du couplage inter-résonateurs K12 

Deux résonateurs identiques, placés côte à côte, ont leur mode de résonance perturbé. Le couplage 

qui s'installe alors entre les deux résonateurs en forme de boucle est fonction, du gap qui les sépare et de 

leurs positions l'un par rapport à l'autre. Trois types de couplage existent: les couplages magnétique, 

électrique et mixte. 

Dans de nombreux filtres accordables, la largeur de bande passante devient plus étroite quand la 

fréquence centrale diminue. Ce phénomène est dû à l'utilisation d'un seul type de couplage souvent 

magnétique (positif) qui ne dépend ni de la fréquence, ni de la charge capacitive variable. Ce dernier permet 

donc d'obtenir des filtres à bande passante relative constante. Ainsi,  le rapport bande passante / fréquence 

centrale est constant. Pour disposer d’une bande passante absolue constante, il est alors nécessaire de 

générer un couplage mixte entre les résonateurs (couplage magnétique (positif) + couplage électrique 

(négatif)) (Figure II.15). 

 

(a)       (b) 

Figure II.15: Diagramme de routage utilisant - (a) un couplage simple (positif ou négatif), (b) un couplage mixte (positif et 

négatif) 
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L'objectif est d'avoir la possibilité d'inverser le comportement du couplage inter-résonateurs dans un 

sens ou un autre en favorisant un couplage par rapport à l'autre comme le présente l'équation (II.17) [14]. 

 k12=Kmagnétique-Kélectrique (II.17) 

Comme expliqué précédemment, pour un filtre à bande passante absolue constante, le coefficient de 

couplage entre résonateurs doit être inversement proportionnel à la fréquence. On peut se rapprocher de ce 

comportement en choisissant judicieusement Kmagnétique et Kélectrique. 

Dans notre cas, la structure de couplage inter-résonateurs, représentée Figure II.16, fournit un 

couplage mixte. En effet, un couplage inter-résonateurs magnétique Kmagnétique constant est obtenu par 

proximité et un couplage électrique Kélectrique est réalisé en introduisant une capacité inter-digitée Ce ( 

𝐾é𝑙𝑒𝑐𝑡𝑟𝑖𝑞𝑢𝑒 =
𝐶𝑒

𝐶+𝐶𝑣
). Lorsque la valeur de la capacité Cv diminue, la fréquence centrale f0 augmente (II.3) et 

le couplage électrique Kélectrique augmente ce qui entraine une diminution du couplage K12. La variation 

négative du couplage K12 en fonction de la  fréquence centrale permet de répondre aux exigences pour 

obtenir un filtre à bande passante absolue constante. Les résultats sont présentés Figure II.17. 

 

Figure II.16: Couplage inter-résonateurs mixte (positif et négatif) 
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Figure II.17: Comparaison des couplages inter-résonateurs simulés et analytiques en fonction de la fréquence 

3. Structure du filtre finale 

La Figure II.18 présente la géométrie finale du filtre. Un réseau de résistances est utilisé afin de 

protéger les MEMS-RF des décharges électrostatiques (ElectroStatic Discharges (ESD)) qui pourraient 

détériorer les composants. Pour cela, les résistances sont placées le long des lignes de polarisation (100kΩ 

et 1MΩ) et au plus près des MEMS-RF pour éviter les fuites RF éventuelles dans le circuit DC. 

 

Figure II.18: Structure finale du filtre accordable à bande passante absolue constante 

Le dispositif a été optimisé en effectuant une co-simulation (Figure II-19). En effet, les lignes de 

transmission sont modélisées avec le simulateur électromagnétique Momentum d’Agilent et ensuite les 

paramètres S ainsi obtenus en fonction de la fréquence sont exportés sous ADS  (création d’une boîte noire) 

pour pouvoir intégrer les différents éléments localisés.  
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Figure II.19: Simulation Momentum et ADS de la structure finale du filtre à bande passante absolue constante 

3.1 Fabrication des filtres  

La réalisation du circuit consiste en premier lieu à graver les différents tronçons de ligne du filtre sur 

un substrat de duroid RT 5880 [15] et ensuite à reporter les éléments (capacités, résistances et commutateurs 

MEMS) sur le substrat. 

3.2 Gravure du circuit sur substrat Duroid RT 5880 

Deux types de gravure permettent d'atteindre le résultat final souhaité: la gravure mécanique et la 

gravure humide. Chacune présente des avantages et des inconvénients [16].  

La gravure mécanique consiste à utiliser des fraises pour enlever la métallisation sur une surface à 

des endroits précis afin de dessiner le circuit souhaité. Dans ce cas, il faut prendre en considération la 

largeur des fraises et la hauteur de métallisation. Ces paramètres entrainent une détérioration de la surface 

du substrat et une limitation de la largeur des lignes ou de l'espacement entre les lignes dues aux contraintes 

dimensionnelles de la fraise. Ce type de gravure ne permet pas l'obtention de design de petites dimensions 

avec des arrêtes nettes. Par conséquent ce procédé n’a pas été retenu. 

La méthode la plus adaptée pour avoir une définition bien supérieure consiste à utiliser la gravure 

humide. Cette technique utilise un procédé traditionnel de photolithographie. Dans notre cas, une solution 

de Trichlorure de Fer de formule brute FeCl3, chauffée à 50°C, permet de graver environ 5 μm de cuivre par 

min. La sur-gravure, de l’ordre de l’épaisseur de métallisation à graver, peut être compensée lors de la 

fabrication des masques de photolithographie. 

Port 1 Port 2
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Après la gravure du circuit, la phase de mise en place des composants montés en surface est 

nécessaire pour obtenir le circuit désiré. 

3.3 La technique de montage en surface SMT (Surface Mount Technology) 

Tous les composants localisés utilisés dans ce travail sont des composants CMS (Surface Mounted 

Components). Pour les insérer sur les circuits imprimés en RF,  deux techniques principales de montage en 

surface sont utilisées: 

- Le câblage par fil ou pontage (wire bonding), qui consiste à créer une connexion électrique entre 

deux plots de connexion prévus à cet usage sur chacun des éléments à travers des ponts. Le pont 

est un fil électrique souvent en cuivre ou en or avec des diamètres de l'ordre de 20 µm. 

L'inconvénient de cette technique de montage est la fragilité et les éléments parasites (résistifs et 

inductifs) créés par les fils conducteurs, surtout pour les longueurs de fil importantes. 
 

- le Flip chip, qui est une méthode pour connecter des dispositifs (semi-conducteurs, circuits 

intégrés, composants CMS, MEMS,…) à un circuit imprimé externe avec des points de soudure 

ou de colle. 

Une colle conductrice est donc déposée sur la face supérieure des plots de la puce qui sera ensuite 

retournée de sorte que la face supérieure du composant soit face au substrat (circuit intégré externe). Les 

circuits sont ensuite alignés comme le montre la Figure II.20. 

 

Figure II.20: Technologie de montage en surface utilisée pour la mise en place d'un switch MEMS 

Cette technique gagne rapidement de la popularité par rapport aux techniques traditionnelles de 

montage en surface en raison de ses avantages: réduction de la taille, bonnes performances et fiabilité, faible 

coût par rapport aux autres méthodes d'interconnexion. De plus, le fait de retourner le composant à intégrer 
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sur le circuit imprimé présente une façon de « packager » les commutateurs MEMS. De ce fait, cette 

technique est adoptée afin de finaliser la fabrication de nos circuits. 

Le maintien mécanique et l'interconnexion électrique sont assurés par l'utilisation d’une colle en 

argent [17] . Du fait de la faible épaisseur métallique des plots de report sur le circuit imprimé, un anneau en 

résine SU-8 2025 a été rajouté pour servir de support au commutateur MEMS et ainsi éviter la déformation 

de la poutre mobile par contact avec le substrat, comme le montre la figure II.21. 

 

Figure II.21: Technologie de montage en surface utilisée pour la mise en place d'un switch MEMS avec un anneau de résine 

épaisse SU-8 

Une machine de Pick&Place a été utilisée afin d'aligner les composants avec le circuit imprimé. 

Grâce à une aiguille aspirante, il est ainsi possible de prendre la puce face arrière et de la positionner sur 

l’anneau. 

Le circuit a donc été réalisé par photolithographie à l’aide d’un masque. Tous les composants CMS 

ont été montés par Flip-Chip. Des fils ont été rajoutés sur le côté afin de pouvoir actionner les MEMS. Le 

circuit présente des dimensions totales de 40*25 mm² (Figure II.22). 

 

Figure II.22: Photographie du filtre fabriqué 
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4. Etude des performances du filtre  

4.1 Performances fréquentielles du filtre 

Les mesures ont été effectuées à l'aide d'un analyseur de réseau vectoriel HP 8510C et un générateur 

de tension continue pour actionner les commutateurs MEMS afin d'obtenir les différents états du filtre 

accordable. La tension d’actionnement nécessaire est de 100 Volts pour assurer un bon contact entre la 

poutre mobile et les plots de sortie et ainsi garantir une résistance de contact faible et stable. 

Les figures II.23 et II.24 présentent une comparaison des résultats de simulation (Figure II.23(a) et II 

24(a)) et de mesure (Figure II.23(b) et II 24(b)) pour les huit états du filtre accordable. 

Les résultats de simulation présentent une large plage d'accord entre 1.2 GHz et 725 MHz (40%) 

avec une bande passante absolue constante de 33 MHz. Les pertes d'insertion varient entre 1.5 dB à 1.2 GHz 

et 1.35 dB à 725 MHz. L'adaptation est meilleure que 17 dB sur toute la plage d'accord. 

  

(a) (b) 

Figure II.23: Réponses en transmission pour les 8 états du filtre accordable - (a) Résultats de simulation, (b) Résultats de mesure 
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(a) (b) 

Figure II.24: Réponses en réflexion pour les 8 états du filtre accordable - (a) Résultats de simulation, (b) Résultats de mesure 

Les résultats de mesure présentent une très bonne concordance avec les simulations. Une large plage 

d'accord de 40% est obtenue. Cela correspond à une variation fréquentielle entre 1.145 GHz et 679.5 MHz 

avec une bande passante constante de 33 MHz +/- 4 MHz. Les pertes d'insertion varient entre 1.75 dB à 

1.145 MHz et 3 dB à 679.5 MHz. L'augmentation des pertes d'insertion vers les basses fréquences est due à 

la somme des résistances en série liées aux capacités qui sont utilisées pour atteindre les charges capacitives 

de grandes valeurs. L'adaptation est toujours supérieure à 11 dB. Les performances du filtre sont détaillées 

dans le tableau II.3. 

Tableau II.3: Résumé des performances du filtre accordable en simulation et en mesure 

 
Simulations Mesures 

 
Fréquence 

(MHz) 

Bande 

 -15dB / S11 

(MHz) 

Pertes (dB) 
Adaptation 

(dB) 

Fréquence 

(MHz) 

Bande 

 -15dB / S11 

(MHz) 

Pertes (dB) 
Adaptation 

(dB) 

000 1193 31 -1.49 > 20 1145 34 -1.75 > -20.5 

001 1075 35 -1.40 > 20 1045 37 -1.99 > -11 

010 980 37 -1.53 > 17 940.8 36 -2.36 > -12.66 

011 905 37 -1.44 > 16 883.8 35 -2.35 > -11.95 

100 860 37 -1.71 > 25 769.8 34 -3.32 > -16.77 

101 810 37 -1.53 > 25  741.2 33 -3.16 > -16.04 

110 765 32 -1.47 > 25 698.5 32 -3.09 > -15.97 

111 726 32 -1.35 > 25 679.5 32 -3.05 > -16.63 

Les résultats de simulation et de mesure présentent une remontée indésirable vers les basses 

fréquences due à un couplage direct entre l'entrée et la sortie. 
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4.2 Performance en linéarité du filtre 

En plus des performances fréquentielles, la linéarité est un autre élément très important pour les 

filtres accordables passe bande. Si la linéarité est faible, la qualité de la transmission de l'information sera 

affectée. 

La non linéarité d'un dispositif impacte le signal modulé transmis par ce dernier et qui occupe 

initialement une bande spectrale centrée sur la fréquence de travail (canal principal). Cet impact se traduit 

par l'étalement du spectre et par conséquence il apparait des lobes secondaires (canal adjacent). Le 

paramètre permettant de qualifier ces remontées spectrales et donc la linéarité du dispositif est l’ACPR 

(Adjacent Channel Power Ratio). Il représente la différence entre la puissance en dB du signal utile et celle 

du signal parasite dans le canal adjacent sur une bande f. 

Le filtre accordable réalisé, a donc subi des tests en linéarité. Le banc de mesure, présenté Figure 

II.25, a été utilisé. 

 

Figure II.25: Banc de mesure utilisé pour déterminer l’ACPR du filtre accordable 

Pour quantifier l'ACPR du filtre et éliminer la non-linéarité due aux équipements de mesure 

(Amplificateur, circulateur ...) deux mesures sont nécessaires. Une première mesure de référence sans 

dispositif, dite mesure à vide est effectuée. Puis le dispositif à tester (DUT) est placé dans le montage et on 

compare la courbe obtenue par rapport à la référence. Les résultats sont montrés Figure II.26, pour deux 

états du filtre (état 0 et état 2) et pour deux niveaux de puissance différents (20 dBm et 30 dBm). Les deux 

états du filtre, pour un signal modulé 16 QAM, avec un niveau de puissance de 20 dBm, présentent une 

bonne linéarité qui se traduit par un ACPR de 50 dB. 

L'augmentation de la puissance jusqu’à 1 Watt n'a pas d'impact sur les trois états 0, 1 et 2 du filtre. 

En effet, le signal de modulation 16 QAM n'a que 32 dB de dynamique pour l'état 2 pour une mesure à 30 
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dBm, mais ce résultat est lié à la limite de linéarité de l'amplificateur de puissance pour des fréquences 

inférieures à 1 GHz, utilisé dans ce montage. 

  
(a) (b) 

  
(c) (d) 

  
(e) (f) 

Figure II.26: Mesure spectrale d'un signal modulé 16 QAM à la sortie du filtre accordable - (a) état 0 à 20 dBm, (b) état 0 à 30 

dBm, (c) état 1 à 20 dBm, (d) état 1 à 30 dBm, (e) état 2 à 20dBm et (f) état 2 à 30 dBm 

Le dispositif est donc linéaire jusqu’à une puissance d’au moins 30 dBm. Les mesures faites au 

laboratoire XLIM, montre donc que ce dispositif supporte 1W de puissance RF sans dégradation du signal. 
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5. Optimisation du filtre 

Après l'étude précédente des performances du filtre, nous avons décelé trois pistes d’amélioration. 

La première concerne les dimensions du circuit, la deuxième les remontées indésirables au niveau des 

basses fréquences et la troisième les pertes d'insertion. Dans cette partie nous allons détailler chacun de ces 

points et proposer des solutions pour les améliorer. 

5.1 Optimisation des dimensions 

L'utilisation d'un résonateur chargé par une charge capacitive variable permet d'obtenir des 

résonateurs accordables compacts. Cependant la miniaturisation du filtre accordable intégrant ces 

résonateurs est limitée par l'utilisation des éléments distribués pour réaliser les filtres passe bas qui occupent 

plus de 65 % des dimensions totales. 

L'optimisation des dimensions du filtre passe bas permettra d'avoir une réduction importante des 

dimensions totales du circuit. Dans cet objectif, nous avons décidé de remplacer les éléments distribués par 

des composants localisés CMS comme le présente la figue II 27. 

Des tronçons de lignes permettent la connexion entre les différentes éléments du filtre passe bas, 

l'accès et le résonateur. Un via est utilisé pour ramener la masse au niveau de la capacité.  

 

Figure II.27: Structure du circuit de couplage d'entrée- sortie du filtre accordable optimisée en utilisant des composants localisés 

 L’utilisation des éléments localisés permet de diminuer les dimensions de 50%. 
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5.2 Optimisation des remontées en basse fréquence 

Les réponses en transmission obtenues en simulation et en mesure présentent une remontée 

indésirable en basses fréquences, vers 500 MHz. Cette remontée est due au couplage direct entre les accès 

du filtre à travers les deux filtres passe bas d'entrée et de sortie et le système de couplage entre les deux 

résonateurs.  

La meilleure solution pour agir sur ce couplage direct est d'intervenir au niveau de la capacité inter-

digitée utilisé pour le couplage inter-résonateurs. La Figure II.28 présente le schéma électrique équivalent 

de cette dernière [18]. 

 

Figure II.28: Modèle équivalent d'une capacité inter-digitée 

Ce pôle non désiré peut être atténué en augmentant les valeurs des capacités Cm1 et Cm2 connectées à 

la masse. En effet cela devrait permettre de dévier le signal RF vers la masse et donc de diminuer le 

couplage direct entre les accès du filtre. Nous proposons de modifier le circuit en introduisant une capacité 

Cm1 connectée à la masse au niveau du résonateur  (Figure II.29). 

 

Figure II.29: Structure du circuit de couplage d'entrée- sortie du filtre accordable optimisée 

Toutefois, ce changement aura une incidence sur les différents paramètres du filtre. Pour conserver 

la même plage d'accord, un redimensionnement du résonateur et une optimisation des valeurs de la charge 

capacitive et des composants constituant le filtre passe bas, seront obligatoires. 
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Nous avons choisi dans un premier temps de réaliser un filtre intégrant ces différentes modifications 

avant de s’intéresser à l’optimisation des pertes d’insertion. L’objectif est de valider ces concepts. 

5.3 Fabrication et performances du filtre optimisé 

5.3.1 Fabrication 

La structure finale est présentée Figure II.30. Des composants CMS sont utilisés pour réaliser le 

filtre passe-bas. Deux capacités Cm1 de 1.2 pF sont connectées de chaque côté de la capacité inter-digitée 

pour atténuer le niveau des remontées indésirables. Le filtre passe-bas est constitué d'une capacité Cpb de 4.7 

pF et d’une inductance Lpb de 8.2 nH.  La charge capacitive est composée d'une capacité fixe C0 de 0.5 pF 

en parallèle avec trois autres capacités, multiples de 0.5 pF (C1=0.5pF, C2=1pF et C3=1.5pF). Les 

dimensions du résonateur sont ajustées pour que la fréquence de résonance couvre une plage autour de 

1GHz. 

 

Figure II.30: Structure optimisée du filtre accordable 

Ce filtre a été réalisé en utilisant la même procédure de fabrication que précédemment (Figure II.31). 

La diminution de l’encombrement est validée pour cette structure. En effet, avec des dimensions de 20*25 

mm², nous obtenons une réduction de 50% par rapport à la première structure.  

C’pb= 4.7pF

C 3

C 2

C 1

C 0

C 3

C 2

C 1

C 0

MEMS Switch

R= 100 KΩ

R= 1 MΩ

C 0 = 0.5PF

C 1 = 0.5 PF

C 2 = 1.0 PF

C 3 = 1.5 PFLpb Lpb

C’pb C’pb

Cm1 Cm1

Cm1= 1.2pF

Lpb= 8.2nH

Port 1 Port 2



  96 

 

Figure II.31: Photographie du filtre accordable optimisé  

5.3.2 Performances du filtre optimisé  

Les figures II.32- II.33 présentent les réponses simulées et mesurées des huit états du filtre. En 

simulation, le filtre présente une plage d'accord entre 900 MHz et 572 MHz (37%), avec une bande passante 

absolue constante de 33MHz +/- 3 MHz. L'adaptation est supérieure à 17 dB. 

Les remontés indésirables mesurées présentent un niveau maximal à -23dB, donc une atténuation de 

13 dB par rapport à la première structure. 

  
(a) (b) 

Figure II.32: Réponses en transmission pour les 8 états du filtre accordable optimisé - (a) Résultats de simulation, (b) Résultats de 

mesure 
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(a) (b) 

Figure II.33: Réponses en réflexion pour les 8 états du filtre accordable optimisé - (a) Résultats de simulation, (b) Résultats de 

mesure 

Les pertes d'insertion mesurées varient entre 2.5 dB et 4.5 dB, en fonction de l'état du filtre 

accordable. Ces pertes s’accroissent avec l'augmentation de la valeur de la charge capacitive (c’est-à-dire 

lors de l'augmentation du nombre de commutateurs mis en jeu pour obtenir la valeur de la charge capacitive 

souhaitée). Les commutateurs utilisés présentent une résistance série à l'état on (Ron) de l'ordre de 2 Ω. 

La solution proposée pour l'optimisation des pertes d'insertion est d'utiliser des MEMS à faible 

résistance série. La nouvelle structure de MEMS est identique au commutateur utilisé précédemment mais 

possède quatre contacts ohmiques ce qui nous permet de diviser la résistance série par quatre (0.5 Ω). 

Le commutateur MEMS à quatre contacts ohmiques, fabriqué dans la salle blanche d'XLIM, est 

présenté, ainsi que ses schémas équivalents en fonction de ses états, Figure II.34. 

  
(a) (b) 

Figure II.34: Commutateur ohmique MEMS à 4 contacts - (a) Photographie, (b) Modèles équivalents 
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Les valeurs des différents composants des schémas équivalents sont résumées dans le tableau II.4. 

Tableau II.4: Valeurs des différents éléments constituant les schémas équivalents du commutateur ohmique MEMS à 

4 contacts 

Paramètre Valeur 

LS 0.7 nH 

COff 92 fF 

ROn ~0.5 Ohm 

CBoff 400 fF 

LB 0.7 nH 

CBon 720 fF 

RS <0.1 Ohm 

5.3.3 Optimisation des pertes d'insertion 

Les figures II.35 et II.36 présentent les réponses simulées et mesurées des huit états du filtre 

accordable optimisé utilisant des commutateurs MEMS à 4 contacts. En mesure, le filtre présente une plage 

d'accord comprise entre 895 MHz et 580 MHz (36%), avec une bande passante absolue constante de 

33MHz  +/- 3MHz. L'adaptation est supérieure à 13 dB. En simulation, les réponses sont les mêmes que la 

version précédente. 

  
(a) (b) 

Figure II.35: Réponses en transmission pour les 8 états du filtre accordable optimisé - (a) résultats de simulation, (b) résultats de 

mesure 
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(a) (b) 

Figure II.36: Réponses en réflexion pour les 8 états du filtre accordable optimisé - (a) résultats de simulation, (b) résultats de 

mesure 

Les mesures sont en très bonne concordance avec les simulations. Le 3
ème

 objectif d'optimisation est 

ainsi validé grâce à des pertes d'insertion mesurées inférieures à 2.2 dB sur toute la plage d’accord. 

Les performances obtenues en simulation et en mesure sont résumées dans le tableau II 5. 

Tableau II 5: Résumé des performances du filtre accordable optimisé, avec comparaison mesures et simulations 

 
Simulations Mesures 

 
Fréquence 

(MHz) 

Bande 

-15dB / S11 

(MHz) 

Pertes (dB) 
Adaptation 

(dB) 

Fréquence 

(MHz) 

Bande 

-15dB / S11 

(MHz) 

Pertes (dB) 
Adaptation 

(dB) 

000 907 32 -0.9 > - 25 894.5 36 -2 > - 13 

001 856 33 -1 > - 25 817.5 33 -2.2 > - 13 

010 782 35 -1.8 > - 25 761.5 33 -1.7 > - 13 

011 712 35 -1.2 > - 25 765 34 -2.2 > - 13 

100 687 33 -1.9 > - 20 660 32 -2.1 > - 13 

101 644 33 -1.5 > - 20 632 34 -2.2 > - 13 

110 617 33 -1.9 > - 20 600.5 35 -2.1 > - 13 

111 568 33 -1.7 > - 15 579.5 33 -2.2 > - 13 

5.3.4 Performances en linéarité  

Le filtre a également  subi des tests de linéarité. L'ACPR est toujours notre critère d'évaluation. Les 

résultats de mesure de linéarité pour deux états (état 0 et état 8) avec deux niveaux de puissance 15 dBm et 

25 dBm sont présentés Figure II.37. 
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(a) (b) 

 
 

(c) (d) 

Figure II.37: Mesure spectrale d'un signal modulé 16 QAM à la sortie du filtre accordable optimisé - (a) état 0 à 15dBm, (b) état 0 

à 25 dBm, (c) état 8 à 15 dBm et (d) état 8 à 25 dBm 

Le filtre ne présente aucune dégradation de linéarité jusqu’à 25 dBm, avec une dynamique de 50 dB. 

Le niveau de puissance est limité à 25 dBm pour éviter les effets des non linéarités de l'amplificateur de 

puissance utilisé dans cette gamme de fréquence. 

Les performances simulées et mesurées du filtre proposé valident les différents concepts et les 

démarches de fabrication du dispositif. 

Les commutateurs ohmiques MEMS utilisés ne sont pas encapsulés et sont fabriqués dans notre 

laboratoire. Un deuxième filtre accordable à bande passante absolue constante utilisant des capacités 

variables du commerce est proposé afin de valider une nouvelle fois le concept et d’évaluer l’apport de la 

technologie MEMS.  

-110

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

894 895 896 897 898 899 900 901 902

P
o

u
t 

(d
B

m
)

Fréquence (MHz)

15 dBmSans dispositif 

Avec dispositif

-110

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

894 895 896 897 898 899 900 901 902

P
o

u
t 

(d
B

m
)

Fréquence (MHz)

25 dBmSans dispositif 

Avec dispositif

-110

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

569 570 571 572 573 574 575 576 577

P
o

u
t 

(d
B

m
)

Fréquence (MHz)

15 dBmSans dispositif 

Avec dispositif

-110

-100

-90

-80

-70

-60

-50

-40

-30

-20

569 570 571 572 573 574 575 576 577

P
o

u
t 

(d
B

m
)

Fréquence (MHz)

25 dBmSans dispositif 

Avec dispositif



  101 

6 Filtre accordable à bande passante absolue constante utilisant des 

capacités variables du commerce 

Le filtre passe-bande accordable est constitué de deux résonateurs en boucle chargés par des 

capacités variables, afin de contrôler la fréquence centrale. Notre objectif est de valider, cette fois ci, avec 

des capacités commerciales, le concept proposé précédemment. Une légère modification de la structure est 

alors obligatoire afin d'insérer ces nouveaux composants. 

La capacité commerciale utilisée dans cette étude est une capacité DTC (Digitally Tunable 

Capacitor) PE 64904 de Peregrine semiconductor [19]. 

6.1 La Capacité variable DTC (Digitally Tunable Capacitor) - PE64904 

La PE64904 est une capacité accordable à variation discontinue basée sur la technologie Ultra 

CMOS. Avec sa technique d’intégration monolithique, cette capacité présente une solution pour les 

applications RF exigeantes en linéarité.  

La technologie d'intégration CMOS offre une bonne réduction de taille et de coût de fabrication avec 

des performances supérieures à leurs homologues en AsGa. Avec une encapsulation QFN (Quad Flat No-

Lead) cette capacité variable présente des dimensions compactes de 2*2*0.45mm
3
 (figure II.38). 

 

Figure II.38: Photographie de la capacité DTC PE64904 de Peregrine utilisée dans cette étude 
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La capacité variable PE64904 est constituée de 5 capacités fixes en série avec des commutateurs en 

parallèle, comme le montre la Figure II.39. 

 

Figure II.39: Structure de la capacité DTC PE64904 de Peregrine [19] 

La Figure II.40 présente son schéma électrique équivalent.  

 

Figure II.40: Schéma électrique équivalent de la capacité DTC PE64904 de Peregrine [19] 

avec: 

Elément Valeur (état = 0, 1, 2, ... 31) Unité 

Cs 0.129*état+0.6 pF 

Rs 20/(état+20/(état+0.7))+0.7 Ω 

Rp1 7 Ω 

Rp2 10 KΩ 

Cp 0.5 pF 

Ls 0.27 nH 
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Tableau II 6: Valeurs des éléments Cs, Rs de la capacité DTC en fonction des états (32 états) [19] 

Etat 
Performance DTC  

 

Etat Performance DTC 

Binaire Décimal Cs (pF) Rs (Ω) Binaire Décimal Cs (pF) Rs (Ω) 

00000 0 0.60 1.40 

 

10000 16 2.66 1.86 

00001 1 0.73 2.27 10001 17 2.79 1.80 

00010 2 0.86 2.83 10010 18 2.92 1.75 

00011 3 0.99 3.08 10011 19 3.05 1.70 

00100 4 1.12 3.12 10100 20 3.18 1.65 

00101 5 1.25 3.05 10101 21 3.31 1.61 

00110 6 1.37 2.93 10110 22 3.44 1.57 

00111 7 1.5 2.78 10111 23 3.57 1.54 

01000 8 1.63 2.64 11000 24 3.70 1.51 

01001 9 1.76 2.51 11001 25 3.83 1.48 

01010 10 1.89 2.39 11010 26 3.95 1.45 

01011 11 2.02 2.27 11011 27 4.08 1.42 

01100 12 2.15 2.17 11100 28 4.21 1.40 

01101 13 2.28 2.08 11101 29 4.34 1.37 

01110 14 2.41 2.00 11110 30 4.47 1.35 

01111 15 2.54 1.93 11111 31 4.60 1.33 

Dans un premier temps, cette capacité a été montée sur une ligne de transmission microruban afin de 

mesurer ses différents états capacitifs. Avec ses 5 capacités fixes, la PE94904 offre 32 états capacitifs de 0,6 

à 4,6 pF avec un pas de 129 fF. Le circuit de mesure est constitué d'une ligne 50 Ohms sur un substrat de 

Duroid RT5880 de 1.57 mm d'épaisseur et de permittivité 2.2. La configuration de la capacité est assurée à 

travers un bus parallèle comme le montre la Figure II.41. Les figures II.42.a et II.42.b présentent les 

réponses mesurées en transmission et réflexion sur la plage de fréquences 0.1 GHz – 3GHz. 

 

Figure II.41: Photographie du circuit de mesure de la capacité variable DTC 
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(a) 

 

(b) 

Figure II.42: Paramètres S en fonction de la fréquence pour les 32 états de la capacité DTC -  (a) Réponses en transmission, (b) 

Réponses en réflexion 

La capacité PE64904 offre une interface de contrôle SPI (Serial Peripheral Interface) qui permet le 

décodage et la sélection de la valeur capacitive souhaitée. Chaque configuration capacitive (valeur 

capacitive donnée) nécessite un code binaire de 8 bits, trois bits de configuration et 5 bits pour paramétrer 

les états des 5 commutateurs (ON-OFF) qui constituent la capacité variable. 
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Comme présenté sur la Figure II.43, la PE64904 présente 10 broches, deux entrées et deux sorties de 

capacité variable (RF+, RF-), deux pour l'alimentation (VDD et DGND), une horloge (SCL), une pour le 

mot binaire série (SDA), une pour l'activation du code binaire (SEN) et une masse RF (GND). 

 

Figure II.43: Empreinte de la capacité DTC avec ses 10 broches [19] 

Un circuit de pilotage USB/SPI est utilisé afin de contrôler la capacité variable à partir d’un 

ordinateur. Il s'agit d'un module de commande (MCP2210 Breakout Module) capable d'envoyer un mot 

binaire série ou parallèle à différents débits (nombre de bits par seconde) et d’une horloge de référence. Le 

circuit de pilotage ainsi que le programme de configuration sont présentés Figure II.44 (a) et (b) 

respectivement. 

 

 

(a) (b) 

Figure II.44: Module de contrôle USB / SPI (MCP2210) - (a) Photographie du circuit, (b) Interface de commande du circuit 
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6.2 Structure du filtre 

La structure optimisée précédemment a donc été modifiée de façon à pouvoir intégrer et piloter les 

deux capacités variables DTC. Ces dernières sont placées au niveau des résonateurs en boucle (Figure 

II.45). 

 

Figure II.45: Structure du filtre accordable utilisant des capacités variables DTC 

Le filtre passe-bande accordable est fabriqué sur un substrat de Duroid RT5880, de constante 

diélectrique 2,2. La taille est de 24 x 19 mm² (Figure II.46). 

 

Figure II.46: Photographie du filtre accordable fabriqué utilisant des capacités variables DTC 

Les capacités DTC ainsi que les composants CMS employés pour cette conception sont reportés sur 

le circuit à l'aide d’une colle époxy d'argent. Une nappe est utilisée pour relier l'interface SPI de la capacité 
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variable au module de contrôle MCP2210 et un câble USB permet de raccorder le module MCP2210 à 

l'ordinateur. Le montage du raccordement final est présenté sur la Figure II.47. 

 

Figure II.47: Montage du raccordement du filtre accordable utilisant des capacités variables DTC 

6.3 Performances du filtre accordable 

6.3.1 Performances fréquentielles 

Les figures II.49 (a) et (b) présentent les réponses en transmission et en réflexion mesurées, 

correspondant aux 32 états du filtre accordable. Ce dernier présente une plage d'accord entre 837 MHz et 

507 MHz (40%), avec une bande passante absolue constante de 75 MHz +/- 5MHz. A cause des faibles 

facteurs de qualité de la capacité DTC, présentés Figure II.48, ce filtre présente d’importantes pertes 

d'insertion. 

 

Figure II.48: Variation du facteur de qualité Q0 de la capacité DTC fourni par le fabricant en fonction des différents états et de la 

fréquence [19] 
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Avec une adaptation supérieure à 14 dB et une bande de 75 MHz, ce filtre présente d’importantes 

pertes d'insertion, qui varient de -3 dB à 837 MHz et à -5 dB à 507 MHz. Cette variation est due aux valeurs 

du facteur de qualité des capacités DTC en fonction de leur état. En effet, celui des capacités DTC de faibles 

valeurs (haute fréquence) est modeste par rapport à celui des états capacitifs importants (basse fréquence). 

Dans tous les cas, il reste trop faible par rapport à leur homologue MEMS. 

  

(a) (b) 

Figure II.49: Paramètres S en fonction de la fréquence du filtre accordable pour les 32 états - (a) réponses en transmission, (b) 

réponses en réflexion 

Les réponses obtenues en mesure présentent de très bonnes concordances avec celles issues des 

simulations. La Figure II.50 présente une comparaison des réponses en transmission pour l'état 32 des 

capacités variables. 

 

Figure II.50: Comparaison entre simulation et mesure de la réponse en transmission du filtre accordable pour l'état 32 
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6.3.2 Performance de linéarité 

Le filtre a subi les mêmes tests en linéarité que dans la partie précédente. Les résultats de mesure de 

linéarité pour deux états (état 0 et état 32) avec deux niveaux de puissance 15 et 25 dBm sont présentés 

figures II.51. 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Figure II.51: Mesure spectrale d'un signal modulé 16 QAM à la sortie du filtre accordable - (a) état 0 à 15 dBm, (b) état 0 à 25 

dBm, (c) état 32 à 15dBm, et (d) état 32 à 25 dBm 

Le filtre ne présente aucune dégradation de linéarité jusqu’à 25 dBm, avec une dynamique de 50 dB. 

Le niveau de puissance est limité à 25 dBm pour éviter les non linéarités de l'amplificateur de puissance 

utilisé dans cette gamme de fréquence. 

7. Conclusions 

Ce chapitre présente une nouvelle approche pour concevoir des filtres passe-bande accordables à 

bande passante absolue constante. Les filtres proposés sont composés d'une paire de résonateurs en forme 

de boucle chargés par des capacités variables. Ce type de résonateur permet d’obtenir des structures de très 
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faible encombrement et une bonne excursion en fréquence. Une méthode de couplage électrique et 

magnétique mixte est utilisée pour contrôler le coefficient de couplage inter-résonateurs sur toute la gamme 

de fréquence. Pour satisfaire les conditions sur le facteur de qualité externe Qext, un filtre passe bas est 

employé en entrée et en sortie constitué d’une inductance en série avec une capacité connectée à la masse. 

Des éléments localisés ont été retenus pour limiter la taille du filtre conçu.  

Pour diminuer le couplage direct entre les deux accès du filtre et ainsi supprimer les remontées de la 

réponse en transmission aux basses fréquences, des capacités entre la masse et la capacité inter-digitée ont 

été rajoutées. 

Les résultats expérimentaux ont permis de valider les concepts proposés. Le filtre, utilisant des 

capacités variables basées sur des commutateurs MEMS à quatre contacts ohmiques, a conduit aux  

meilleures performances en pertes d’insertion. 

La même structure a également été validée en utilisant des capacités variables DTC. Cette structure 

présente l’avantage d'intégrer des composants du commerce, et offre des résultats intéressants d’accord. De 

plus, cette solution offre la possibilité de contrôler la réponse du filtre sans avoir à intervertir manuellement, 

grâce à un ordinateur qui sélectionne un état capacitif parmi les 32 états offerts par cette capacité. 

Les deux filtres réalisés, avec respectivement 33MHz et 75MHz de bande passante absolue 

constante, possèdent des plages d’accord autour de 1 GHz. Ce type de dispositif pourrait se transposer très 

facilement à plus hautes fréquences et permettre ainsi la réduction et l’allégement des systèmes de 

télécommunications. 

Comme la linéarité est un paramètre très important dans une chaine de télécommunications, 

notamment à l'émission, des études de linéarité ont été effectuées sur les deux types de filtre. La mesure de 

ACPR ne présente aucune dégradation de la linéarité jusqu’à des puissances de 25 dBm pour les deux 

filtres. Il a cependant été démontré que les filtres à base de Switch à MEMS conduisent à des pertes 

d’insertion beaucoup plus faibles. 

 

 

 



  111 

CHAPITRE 3: Conception d’antennes accordables en 

fréquence 

1. Introduction 

Aujourd'hui, les antennes font partie également des composants critiques des systèmes 

de communication sans fil. En effet, la reconfiguration en fréquence des antennes fournit un 

niveau supplémentaire de fonctionnalité dans les systèmes qu’elles intègrent. Cette flexibilité 

fréquentielle peut permettre de suivre l'évolution rapide de la technologie et des attentes des 

clients, et de répondre au besoin des systèmes de communication sans fil (données, voix, et 

vidéo) qui est en constante augmentation. Pour satisfaire ce besoin, des systèmes de 

communication robustes et reconfigurables présentent une solution attractive. 

La technologie MEMS RF a été choisie pour réaliser l'élément d'accord dans ce 

travail. En effet, des commutateurs MEMS à contacts ohmiques, identiques à ceux du chapitre 

précédent, assureront une modification de la géométrie d’une antenne PIFA (Planar Inverted 

F-Antenna) entrainant sa reconfiguration en fréquence. 

Le choix de ces commutateurs RF MEMS se justifie par la bonne isolation et les 

faibles pertes d'insertion qu’ils apportent. Ces performances sont meilleures comparées à 

celles obtenues par leurs homologues utilisant des composants actifs (diodes PIN ou 

transistors à effet de champ (FET)). De plus, leur introduction a très peu d’impact sur la 

consommation finale du composant. 

L'objectif du travail présenté dans ce chapitre est de concevoir, grâce à des 

commutateurs MEMS, des antennes de faibles dimensions et reconfigurables en fréquence.  

Ce chapitre est constitué de trois grandes parties. Dans un premier temps, nous 

validerons le concept d'accord en fréquence d’une antenne PIFA par l'utilisation de 

composants MEMS. 

Une antenne reconfigurable avec trois éléments d'accord a été conçue pour couvrir la 

plage de 1-1.5 GHz. La réduction de ses dimensions a été réalisée en insérant une fente dans 

la métallisation de la structure rayonnante et en reliant le patch à la masse à l’aide de trous 

métallisés (vias). Puis, une autre antenne reconfigurable qui intègre aussi trois commutateurs 
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MEMS a été étudiée pour couvrir la bande 1.5 -  2.2 GHz et offrir de meilleures performances 

en terme de largeur de bande passante et d’efficacité de rayonnement. 

Finalement nous présenterons la conception, la fabrication et les mesures des 

différentes structures d'antennes reconfigurables utilisant la technologie MEMS RF. Les 

résultats de simulation et de mesure obtenus à partir de ces circuits valident la démarche 

proposée lors de la conception de ces antennes. Des mesures en linéarité seront également 

présentées pour justifier l'utilisation de la technologie MEMS. 
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2. Conception et réalisation d’antennes planaires (PIFA) 

quart d'onde reconfigurables 

Les techniques de miniaturisation et d'accord en fréquence vues précédemment seront 

employées pour la conception et la fabrication d'antennes reconfigurables en fréquence. La 

démarche que nous avons suivie est similaire à celle présentée dans le chapitre précédent, 

l’antenne quart d’onde étant traitée comme un résonateur à pertes. 

Nous nous sommes focalisés sur une antenne qui pourrait être utilisées dans certains 

systèmes de communications sans fil, accordables en fréquence sur une bande allant de 1 GHz 

à 1.5 GHz et de bande passante étroite (3% - 4.5%). 

Les antennes PIFA quart d'onde sont particulièrement adaptées à notre besoin car elles 

sont de petites tailles et offrent des possibilités de reconfiguration. 

Nous partons donc d'une antenne patch quart d'onde conventionnelle, et nous allons 

présenter les démarches de conception et d'optimisation pour répondre à la fois à la 

commutation en fréquence, à la compacité et à l'efficacité de rayonnement de l'antenne. 

2.1 Première approche: antenne quart d'onde avec trois bits 

L'antenne patch quart d'onde que nous proposons est présentée figure III.1 

 

Figure III.1: Géométrie d'une antenne patch quart d'onde 

L'utilisation d’un circuit imprimé facilite la fabrication et minimise le coût de 

production. Le substrat utilisé est le Duroid 5880 qui présente une faible permittivité (εr=2.2). 

Le court-circuit latéral est assuré par l’insertion de vias entre l’extrémité du résonateur 

et la masse qui ramènent une inductance supplémentaire permettant de diminuer la fréquence 

de résonance de l’antenne, et donc d’augmenter la miniaturisation de l'antenne. 
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L'alimentation est assurée par un connecteur coaxial vertical qui traverse le substrat 

jusqu’à la métallisation du résonateur quart d’onde de l’antenne. 

Pour permettre l'accordabilité en fréquence, le plan rayonnant est divisé en quatre 

éléments rayonnants distincts: un patch principal et trois patchs secondaires. La connexion de 

ces trois patchs secondaires avec le patch principal (individuellement ou simultanément) est 

assurée par les commutateurs MEMS RF. Ainsi, la connexion des différents éléments permet 

d'allonger la longueur électrique de l'antenne et donc de diminuer sa fréquence de résonance. 

Les commutateurs MEMS que nous avons utilisés pour la connexion entre éléments 

sont identiques à ceux que nous avons utilisés dans le chapitre précédent. 

L’antenne est modélisée à l’aide du logiciel HFSS, basé sur la méthode des éléments 

finis, et le commutateur ohmique simple contact MEMS est représenté par son schéma 

électrique équivalent décrit précédemment dans le chapitre 2. Lors de cette étude, nous 

utilisons 3 commutateurs MEMS, ce qui conduit à 8 configurations possibles. Une 

optimisation de l’antenne est alors nécessaire dans le but d’exploiter au maximum chacune 

des configurations disponibles. Pour avoir une bonne adaptation (<-10dB), des simulations 

ont été effectuées pour optimiser les positions des vias constituant le court-circuit et du 

système d'alimentation. 

Un connecteur SMA sera utilisé pour l'alimentation RF de l'antenne. Ce connecteur est 

modélisé par une gaine en téflon et une âme centrale pour assurer la transition la plus réaliste 

possible entre le câble coaxial, le connecteur SMA et l'antenne (plan de masse et plan 

rayonnant).  

2.2 Etude d’une antenne accordable entre 1 et 1.5 GHz 

La structure étudiée est présentée figure III.2. Le changement d’un paramètre 

géométrique de l’antenne entraîne nécessairement la modification de sa fréquence de 

résonnance ainsi que de son adaptation. Une fente rectangulaire a été rajoutée dans le but 

d’augmenter la longueur électrique du patch et donc de couvrir une plage de fréquence plus 

basse pour une taille identique (1 - 1.5 GHz). 
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L’accord en fréquence est réalisé à l’aide de trois patchs secondaires connectés au 

patch principal à l'endroit où le champ E présente un maximum pour obtenir l’excursion la 

plus importante possible. 

Pour cette configuration, l'utilisation de 21 vias permet d'avoir un plan de court-circuit 

significatif par rapport à la largeur du patch principal. Les différents paramètres géométriques 

de l’antenne sont présentés sur la figure III.2 et dans le tableau III.1. 

 
 

(a) (b) 

Figure III.2: Structure de l'antenne reconfigurable - (a) vue de dessus, (b) structure 3D HFSS 

Tableau III.1: Paramètres géométriques de l'antenne reconfigurable 

Paramètre 
Dimension  

A1 Longueur totale de l’antenne 

B1 Largeur de l’antenne 

A2 Longueur d’un patch secondaire 

B2 Largeur du patch de poids fort 

B3 Largeur du patch de poids moyen 

B4 Largeur du patch de poids faible 

A4 Longueur de fente 

Ex Position d'alimentation 

E 13 mm 

C 1 mm 

d1 0.8 mm 

d2 0.5 mm 

La présence de patchs secondaires sur l’antenne permet de réaliser un accord selon un 

principe pseudo binaire comme le présente la figure III.3. 
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Figure III.3: Distribution des fréquences de résonances de l’antenne en fonction des états de connexion des 

patchs secondaires 

La distribution précise des fréquences de résonance de l’antenne dépend des 

dimensions des patchs secondaires et ne peut être contrôlée rigoureusement que lorsqu’un 

seul patch auxiliaire est connecté au patch principal (états 100, 010, 001). Ainsi, 

l’optimisation de la distribution des fréquences de résonances ne sera menée qu’à partir des 

états pour lesquels un seul bit est activé. 

L’antenne a donc été dimensionnée suivant la méthodologie suivante. Dans un premier 

temps, le patch principal court-circuité à l’aide de via et intégrant la fente a été dimensionné 

pour avoir une résonance à 1.45 GHz. La figure III.4 présente les variations de la fréquence de 

résonance de l’antenne PIFA en fonction de la longueur de la fente (A4). La fréquence de 

1.45 GHz est obtenue pour un A4 de 16 mm. 

 

Figure III.4: Fréquence de résonance maximale de l’antenne en fonction de la longueur A4 
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Les différents patchs auxiliaires sont ensuite connectés pour obtenir les fréquences de 

résonance de chaque état. La longueur A2, de ces derniers (figure III.2), est fixée à 8.5 mm et 

leurs largeurs B2, B3 et B4 doivent être choisies en fonction de la distribution souhaitée des 

différentes fréquences de résonance de l’antenne. 

Les résultats des simulations électromagnétiques sont résumés sur la figure III.5. 

 

Figure III.5: Distribution des fréquences de résonance en fonction des dimensions Bx (x = 2, 3, 4) des patchs 

On peut constater qu’une distribution des fréquences de résonance conforme à un 

fonctionnement pseudo binaire, correspond à des dimensions de Bx (x = 2, 3, 4) proches 

également d’une distribution pseudo binaire. Nous nous imposons d’avoir également la 

somme des largeurs des patchs secondaires Bx inférieure à la largeur totale B1 du patch 

principal. Nous avons également adopté une distribution de valeurs Bx pseudo binaires. 

Il faut noter que le patch secondaire de poids faible a une influence importante sur la 

fréquence de résonance initiale et il faudrait, sans doute, diminuer la dimension A2 pour 

arriver à un fonctionnement plus proche de la distribution idéale des fréquences. 

Après avoir déterminé les différentes géométries de l'antenne, une étude de l'excitation 

est nécessaire afin d’exploiter au maximum chacune des configurations disponibles. Pour 

déterminer la position optimale nous avons tracé pour chaque état la variation du module du 

coefficient de réflexion (S11) en fonction de la position du point d'excitation (Ex). Les 

résultats de simulations sont présentés sur la figure III.6. 
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Figure III.6: Variation du module de S11 en dB en fonction de la position de l’alimentation pour les différents 

états de l'antenne 

Cette étude montre que pour les différents états de l'antenne, il existe un niveau de 

réflexion maximal S11 max de -7 dB correspondant à la position optimale de l'alimentation Ex 

opt de 8.6 mm. 

Les dimensions finales de l’antenne sont présentées dans le tableau III.2. La figure 

III.7 présente la distribution du champ E dans le patch principal ainsi que son couplage (sans 

MEMS) avec les trois patchs secondaires. 

Tableau III.2: Dimensions de la structure de l'antenne reconfigurable 

 

Paramètres Dimensions (mm) 

A1 36 

B1 20 

A2 8.5 

B2 10 

B3 5 

B4 2.5 

A4 16 

Ex 8.6 

E 13 

C 1 

d1 0.8 

d2 0.5 
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Figure III.7: Distribution du champ E dans les différents éléments rayonnants (sans MEMS, sans résistances) 

L'antenne fabriquée est présentée figure III.8. Les coefficients de réflexions simulées 

et mesurées en fonction de la fréquence sont reportées sur les figures III.9 (a) et (b) 

respectivement et le tableau III.3 résume les performances des différents états de l'antenne  

  

(a) (b) 

Figure III.8: Photographie de la première structure de l'antenne reconfigurable fabriquée - (a) vue de dessus, (b) 

vue de dessous 

  

(a) (b) 

Figure III.9: Coefficients de réflexion de l'antenne reconfigurable - (a) Simulation sous HFSS, (b) Mesures 
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Tableau III.3: Performances de la première structure de l'antenne reconfigurable 
 SIMULATIONS MESURES 

Etats 
Fréquence 

(GHz) 

Adaptation 

(dB) 

Bande  

(-10dB) 

(MHz) 

Fréquence 

(GHz) 

Adaptation 

(dB) 

Bande 

 (-10dB) 

(MHz) 

000 1.462 -8.54 - 1.469 -8.64 - 

001 1.332 -20.43 6 1.349 -10.84 4.5  

010 1.276 -18.04 6 1.290 -18.67 6 

011 1.21 -14.41 4.5 1.215 -17.50 4.5 

100 1.174 -7 - 1.167 -7.8 - 

101 1.12 -7.22 - 1.127 -7.77 - 

110 1.1 -7.09 - 1.110 -7.76 - 

111 1.062 -7.21 - 1.065 -7.5 - 

La fonction d'accordabilité fréquentielle attendue est démontrée et un bon accord a été 

obtenu entre les fréquences simulées et mesurées pour les 8 états, réparties entre 1.469 GHz et 

1.065 GHz. 

Cependant, l’adaptation de l’antenne n’est pas au niveau généralement requis. En 

effet, elle présente des valeurs minimales de S11 élevées (~ - 8 dB) pour la majorité des 

configurations. De plus, on peut noter que la bande passante est très étroite (inférieure à 1%) 

pour les états permettant d’obtenir une bonne adaptation (010 et 011). 

Ces performances en retrait peuvent être liées à deux facteurs. Le premier concerne la 

précision de fabrication mais la raison la plus probable serait les dimensions physiques du 

circuit (dimensions du plan de masse, épaisseur du substrat 1.5mm très inférieure à longueur 

d’onde rayonnée 30 cm à 1 GHz). De plus, lors de cette phase de conception, nous n’avons 

pas tenu compte des caractéristiques de rayonnement de l’antenne. 

Ainsi, dans l’étape suivante, les optimisations de la structure prendrons en compte ce 

dernier point. La première modification de la structure a consisté à augmenter les dimensions 

du plan de masse pour favoriser la directivité et le gain de l'antenne et minimiser l'impact des 

éléments arrières de l'antenne sur le rayonnement (les connecteurs, les fils DC d'actionnement 

de MEMS, câble RF....). Les dimensions totales du plan de masse considérés sont de 10×10 

cm². 

La figure III.10 présente le gain et la directivité de l'état 000 de l'antenne et la figure 

III.11 montre l'efficacité de rayonnement pour les différentes fréquences (états). 
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(a) (b) 

Figure III.10: Diagrammes de rayonnement de l'antenne proposée (état 000 - 1.46 GHz) - (a): Gain réalisé, (b): 

Directivité 

 

Figure III.11: Efficacité de rayonnement de l’antenne en fonction des différents états – Comparaison simulations 

mesures 

Pour les différentes fréquences (états), les diagrammes ont un rayonnement maximal 

dans l'axe. Le maximum de gain réalisé est obtenu pour l'état 000 c’est-à-dire pour la 

fréquence de 1.46 GHz et il est de -1.7 dB. En revanche, lorsque la fréquence diminue 

l’antenne devenant électriquement plus grande avec une épaisseur de substrat constante, cela 

détériore ses performances pour atteindre un gain de -7.7 dB à 1.06 GHz. 

Si la méthode d'accord en fréquence proposée est intéressante, avec un coût 

potentiellement faible, il est clair que les performances sont toujours très éloignées de ce qui 

est attendu. Cela est principalement dû au choix de la hauteur du substrat (h = 1.57 mm). En 

effet, Wheeler [6] a mis en évidence l’existence de limites théoriques au niveau de la bande 

passante et de l’efficacité de rayonnement dans le cadre des antennes miniatures qui 
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respectent la condition k×a ≤ 1 (avec k le nombre d’onde dans le milieu de propagation (k= 

2π/λ, λ longueur d’onde) et "a" le rayon de la sphère contenant l’intégralité de l’antenne).Ce 

qui est le cas de la structure étudiée. Ainsi, les performances dépendent de l’aptitude de 

l’antenne miniature à occuper la totalité de la sphère de rayon a. 

Lorsque ce rayon reste quasiment inchangé, l’augmentation de la hauteur du substrat 

permet d’améliorer la bande passante instantanée et l’efficacité de l’antenne [7]. Nous avons 

donc simulé la même structure avec différentes épaisseurs de substrat. La figure III.12 

présente les performances de l'antenne pour des épaisseurs de substrat de 3.18 mm et de 6.36 

mm, ce qui correspond à des épaisseurs double et quadruple de celle du substrat initial. 

Epaisseur de substrat = 3.18 mm Epaisseur de substrat = 6.36 mm 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Figure III.12: Performances simulées de l'antenne - (a) et (b) coefficients de réflexion en fonction de la fréquence 

pour des hauteurs de substrat respectivement de 3.18mm et 6.36mm, (c) et (d) efficacité de rayonnement pour 

des hauteurs de substrat respectivement de 3.18mm et 6.36mm  
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(a) (b) 

Figure III.13: Diagrammes de gain de l’antenne en dB - (a) hauteur = 3.18mm, (b) hauteur = 6.36mm 

Ces premiers résultats d’optimisation sont très encourageants. Les améliorations des 

performances au niveau de l’adaptation et du rayonnement de l'antenne en fonction de 

l’épaisseur du substrat sont nettement mises en avant. 

En effet, pour une épaisseur de 6.36 mm, le coefficient de réflexion est toujours 

inférieur à -16 dB sur toute la plage d'accord avec une augmentation de la bande passante 

instantanée (17 MHz à 1.55 GHz et 12 MHz à 1.18 GHz). L’efficacité totale varie entre 60% 

et 95% alors que pour une épaisseur de 3.18 mm, elle ne dépasse pas 47% dans le meilleur de 

cas. Les diagrammes de rayonnement restent identiques dans leur forme, pour les différentes 

épaisseurs de substrat. 

2.3 Antenne entre 1.5 et 2.2 GHz  

Afin de valider les concepts développés pour cette antenne reconfigurable et les 

techniques d'optimisation, il est nécessaire de réaliser un prototype et de mesurer ses 

caractéristiques. Pour ces raisons une deuxième antenne est proposée. Les différentes 

dimensions du circuit restent inchangées, sauf pour le patch principal où une réduction de 

longueur (20×18 mm²) est appliquée. Le nombre de vias est réduit à 15. Leurs positions sont 

optimisées afin d'assurer une bonne adaptation pour la totalité des états. 

La nouvelle structure et ses dimensions sont présentées figure III.14 et dans le tableau 

III.4. Les répartition du champ E et du courant surfacique sont présentés figure III.15. 
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(a) (b) 

Figure III.14: Deuxième structure d’antenne reconfigurable - (a) vue de dessus, (b) structure 3D modélisée sous 

HFSS 

Tableau III.4: Dimensions de la deuxième structure d'antenne reconfigurable 

Paramètres Dimensions (mm) 

A1 29 

B1 20 

A2 8.5 

B2 10 

B3 5 

B4 2.5 

E 2.5 

d1 0.8 

d2 0.5 

 

  

(a) (b) 

Figure III.15: Distribution dans l'antenne pour l'état 000 - (a) du champ E, (b) du courant surfacique 

En raison des limitations technologiques, il n'est pas possible d’avoir un substrat 

Rogers 5880 d’épaisseur 6.36 mm. Pour respecter la hauteur voulue, deux couches de Rogers 

5880 d'épaisseurs 3.18mm [8] sont associées grâce à une résine de SU-8 d'épaisseur 500µm et 

de permittivité de 3.32 [9]. La Figure III.16 présente l'empilement réalisé en montrant les 
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couches de cuivre qui correspondent à la métallisation supérieure de l’antenne et à la 

métallisation inférieure de son plan de masse. 

   

(a) (b) 

Figure III.16: Empilement de l’antenne (a) et antenne conçue (b) 

La figure III.17 présente l’antenne fabriquée. Pour s’adapter à la nouvelle hauteur du 

substrat utilisée, les connecteurs DC utilisés précédemment sont remplacés par d'autres 

connecteurs ayant une longueur de 2 cm. Des anneaux en téflon (εr=1) sont utilisés afin 

d'empêcher tout contact entre les connecteurs et le plan de masse, comme présenté figure 

III.17 (c). 

  

 

(a) (b) (c) 

Figure III.17: Deuxième structure de l'antenne reconfigurable - (a) vue de côté, (b) vue de dessus, (c) vue de 

dessous 

Les mesures du diagramme de rayonnement de cette antenne se sont déroulées dans la 

chambre anéchoïque de 9.2m×5m×5m (L×l×H) présente à XLIM sur le site de la faculté des 

sciences de Limoges. Les Figures III.18 et III.19 présentent une vue d'ensemble et une 

photographie de la chambre. 

Métal supérieur: Cuivre 9 µm

Rogers 5880 3.18 mm

Résine SU-8: 500 µm

Rogers 5880 3.18 mm

Plan de masse: Cuivre 9 µm
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Figure III.18: Vue d'ensemble de la base "champ lointain" disponible à XLIM 

  

Figure III.19: Photographie du banc expérimental ayant permis la mesure de l'antenne  

La mesure des caractéristiques de rayonnement total de l'antenne s'est révélée très 

perturbée et bruitée comme le présente la figure III.20. 
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Figure III.20: Comparaison simulations (a) / mesures (b) du diagramme de rayonnement 3D (état 000 de la 

deuxième version de l'antenne) 

Plusieurs raisons conduisent à la perturbation du rayonnement. Nous pouvons citer: le 

câble RF, les faibles dimensions physiques de l'antenne (dimension du plan de masse par 

rapport à sa fréquence de fonctionnement) et les fils DC d'actionnement des MEMS. 

Cependant, ce dernier point serait à priori la cause principale des perturbations. Pour valider 

cette hypothèse, une mesure de rayonnement de l'antenne à une fréquence de 2.32 (état 000) 

qui ne nécessite pas l'actionnement de MEMS, a été réalisée (figure III.21). Ainsi, il est 

possible de faire la mesure sans connecté les fils DC pour pouvoir évaluer leur influence. 

 

Figure III.21: Représentation du diagramme de rayonnement 3D (état 000) – (a) simulations, (b) mesures 

Cette mesure valide le fait que les fils DC perturbent le rayonnement de l'antenne. Il 

sera donc important pour la fiabilité des résultats de simulation de les prendre en compte. 

Nous les avons donc rajouté à la structure totale simulée sous HFSS. Les figures III.22 (a) et 

(a) (b) 

(a) (b) 
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(b) présentent la densité de courant surfacique dans les circuits et dans les fils DC de 

longueurs 20 mm et 150 mm. On peut facilement voir leur contribution au rayonnement total 

de l'antenne (figures III.22 (c) et (d)). L’impact de ces fils DC est proportionnel à leurs 

longueurs. En pratique, les fils DC utilisés pour la connexion entre l'antenne et les 

alimentations continues mesurent 4.5m. 

 
 

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Figure III.22: Répartition du courant surfacique - (a) (20 mm), (b) (150 mm) - Représentation du diagramme de 

rayonnement 3D (directivité) - (c) (20 mm), (d) (150 mm) 

Afin de s’affranchir de ce problème, les connecteurs DC d'actionnement ont été 

remplacés par des résistances de 80 afin d'assurer un découplage et une isolation entre 

fils DC et les éléments rayonnants, nécessaires au bon fonctionnement de l'antenne (figure 

III.23). 
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(a) (b) 

Figure III.23: Structure d'alimentation DC pour l'actionnement des commutateurs MEMS - (a) connecteurs 

métalliques d'actionnement, (b) résistances d'actionnement de 80 M 

Les diagrammes de rayonnement correspondant à 1.745 GHz (état 011) et à 1.55 GHz 

(état 110) sont présentés respectivement sur les figures III.24 et III.25. Nous pouvons 

observer une très bonne concordance entre la simulation et la mesure, (annexe 2). 

 

Figure III.24: Représentation du diagramme de rayonnement 3D (état 011) – (a) simulations, (b) mesures 

 

Figure III.25: Représentation du diagramme de rayonnement 3D (état 110) avec connecteurs - (a) simulations, 

(b) mesures 

 

(a) (b) 

(a) (b) 
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L'environnement expérimental étant maintenant bien maitrisé, nous avons relevé les 

performances fréquentielles de l'antenne au niveau de l’adaptation et accord et l’efficacité de 

rayonnement. 

Les performances simulées et mesurées de cette dernière antenne sont présentées 

figure III.26. 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Figure III.26: Deuxième structure de l'antenne reconfigurable - Coefficient de réflexion (a) simulé sans pertes, 

(b) mesuré - Efficacité totale - (c) simulée sans pertes, (d) mesurée 

Les résultats expérimentaux sont en bonne concordance avec les simulations. La 

fonction d'accordabilité fréquentielle attendue est prouvée. L’accord en fréquence observé 

pour les 8 états s’étend entre 2.21 GHz et 1.52 GHz avec des coefficients de réflexion 

inférieurs à - 19 dB et une bande passante à -10 dB de l'ordre de 4.5% à 2.21 GHz qui décroit 

jusqu’à 2.6% à 1.52 GHz. Ces performances sont résumées dans le tableau III.5. L’efficacité 

de rayonnement a été mesurée pour les états 000, 010, 011, 110, 111 et les autres points sont 

interpolés. Nous avons observé une nette amélioration de l'efficacité par rapport à l’ancienne 

structure avec une variation entre 98% et 53%. 
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Tableau III.5: Performances de la deuxième structure de l'antenne reconfigurable 

 

SIMULATIONS (structure sans perte) MESURES  

Etats  
Fréquence 

(GHz) 

Adaptation 

(dB) 
Bande (MHz) Fréquence (GHz) 

Adaptation 

(dB) Bande (MHz) 

000 2.21 -29 84 2.21 -34.1 100 

001 1.89 -29 50 1.9 -24.7 60 

010 1.81 -28.4 46 1.805 -24.9 54 

011 1.735 -23 42 1.73 -26 50 

100 1.625 -27.4 38 1.62 -18.8 44 

101 1.565 -24.6 36 1.565 -24.1 44 

110 1.56 -25 36 1.555 -20.6 44 

111 1.53 -22 34 1.52 -22.3 40 

Etats  
Gain réalisé 

(dB) 

Directivité 

(dBi) 

Efficacité 

totale % 

Gain réalisé dans 

l’axe (dB) 

Directivité 

(dBi) 

Efficacité 

totale % 

000 5.09 5.09 100 5,9 6 98 

001 4.84 5.41 88 5,4
*
 5.9

*
 92

*
 

010 4.51 5.40 81.6 5 5.9 85 

011 4.59 5.37 84.3 5,9 6 90 

100 3.46 5.32 65.6 3.5
*
 6.2

*
 75

*
 

101 3.65 5.26 69.3 2.3
*
 6

*
 65

*
 

110 3.79 5.29 71 3 5.5 55 

111 3.87 5.24 73.6 2,75 5.2 53 

* Valeur non mesurée, il s'agit d'une interpolation des autres mesures 

 

3. Etude de linéarité de l'antenne 

En plus des performances d'accord fréquentiel et de rayonnement, la linéarité est un 

paramètre important des antennes accordables. A l'émission, le signal RF qui arrive au niveau 

de l'antenne présente des niveaux de puissance importants. Pour assurer la qualité de la 

transmission, l'antenne doit présenter une très bonne linéarité, car il n’est pas possible de 

compenser une distorsion des signaux générés par l’antenne. 

La linéarité des antennes accordables peut être difficile à mesurer, et les mesures sur la 

phase du coefficient de réflexion peuvent être ardues à mettre en œuvre. 

Dans le cas particulier des MEMS ohmiques utilisés dans cette antenne, les 

commutateurs utilisés ont des capacités série très faibles (~20fF) et une raideur mécanique 

équivalente très élevée. Ces switch ont ainsi été testés jusqu’à des tensions continues de 140V 

limitées par le claquage du gap d’air au niveau du contact. Il est probable qu’une déformation 

du coefficient de réflexion ne se produira qu’à proximité du claquage d’un contact.   
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Nous avons préféré appliquer la même méthodologie que pour les filtres testés 

précédemment, et contrôlé la linéarité de l’antenne à l’aide d’un montage en transmission. Le 

banc de mesures ACPR présenté au chapitre 2 a donc été adapté (figure III.27). Il faut 

souligner que ce test est représentatif d’une utilisation réelle de l’antenne dans un système de 

transmission sans fil. 

  

(a) (b) 

Figure III.27: Mesure de l’ACPR de l'antenne accordable – Banc de mesures utilisé (a) schéma, (b) Photographie  

De la même manière que pour les filtres, on quantifie l'ACPR du dispositif, en 

mesurant le spectre d’une antenne sur deux configurations centrales (état 010 et état 011) et 

pour trois niveaux de puissances 24 dBm, 26 dBm et 28 dBm. Les deux états de l’antenne 

pour un signal modulé 16 QAM avec un niveau de puissance de 28 dBm présentent une bonne 

linéarité qui se traduit par une dynamique de 42 dB pour l'état 011 et de 50 dB pour l'état 010. 

Les résultats sont montrés Figure III.28. 

  
(a) (b) 

Figure III.28: Mesure spectrale d'un signal modulé 16 QAM à la sortie de l'antenne accordable - (a) état 001, (b) 

état 010 

L'augmentation de la puissance jusqu’à 28 dBm n'a pas d'impact sur les états 010 et 

011 de l'antenne. Au-delà de 28 dBm les switches subissent l'auto-actionnement. Le dispositif 

est donc linéaire jusqu’à 28 dBm car le signal n’est pas dégradé. 
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4. Conclusions 

Nous avons montré, en réalisant différents prototypes, la possibilité de concevoir des 

antennes miniatures et accordables en fréquence avec des technologies simples et sans doute, 

avec des coûts abordables. 

Les avantages apportés par la technologie MEMS, utilisée comme élément d'accord, 

sur les performances de ces antennes miniatures accordables, ont été mis en avant. 

Des antennes à 8 états ont été fabriquées pour valider le concept d'accord en fréquence 

en utilisant la technologie MEMS. 

La dernière antenne optimisée et fabriquée présente une plage d'accordabilité 

importante et une large bande passante. De plus, de très bonnes performances de rayonnement 

ont été obtenues avec une directivité de 6 dBi et une efficacité comprise entre 53% et 98 %. 

Les résultats expérimentaux et simulés ont été présentés pour vérifier les concepts 

d'accord en fréquence proposés. Des mesures en chambre anéchoïque valident les 

performances de rayonnement. 

La linéarité, paramètre important dans la chaine de transmission, a également été 

évaluée. Des mesures de l'ACPR pour plusieurs états et différentes puissances d'entrée jusqu’à 

28 dBm ont permis de justifier, une fois de plus, le choix de l’élément d'accord. 
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Conclusion générale 

Le travail de recherche présenté dans ce manuscrit de thèse porte sur la conception des 

dispositifs accordables dans le domaine Radio Fréquences pour répondre aux besoins des 

systèmes de télécommunications modernes. Plus précisément, nous nous sommes focalisés 

sur la fonction d'accord en fréquence de plusieurs circuits passifs d’une tête d’émission-

réception. 

Ce travail a été réparti en deux axes l’un sur les filtres et l’autre sur les antennes 

accordables en fréquence. Pour chaque type de composant, nous avons mené une étude 

bibliographique, appliqué une méthode de synthèse, avant de passer à sa conception, puis à sa 

réalisation et aux mesures. 

En premier lieu, une étude bibliographique a présenté les technologies qui peuvent être 

utilisées pour la conception des dispositifs accordables en fréquence. 

Plusieurs types de composants électroniques capables de modifier la fréquence de 

circuits passifs ont été recensés. Les semi-conducteurs (diodes varactor, diodes PIN, 

transistors) dominent largement le marché des télécommunications. Cette domination se 

justifie par des raisons pratiques et économiques. Malgré ces avantages, cette solution souffre 

de différentes faiblesses telles que les limites en fréquence, en puissance, et la non linéarité 

qui est un des critères les plus importants pour garantir le fonctionnement optimal d’une 

chaine de transmission RF. Pour toutes ces raisons, d'autres solutions ont été présentées et 

parmi elles, la technologie des MEMS RF qui paraît la plus aboutie actuellement. Avec des 

fréquences de coupure importantes, une bonne linéarité et de faibles pertes, meilleures que les 

solutions conventionnelles, les composants MEMS ont un fort potentiel pour les 

communications radiofréquences.  

Le premier chapitre est consacré aux filtres à bande passante absolue constante, et aux 

techniques qui permettent de maintenir une largeur de bande passante constante. Plusieurs 

tableaux comparatifs nous ont permis d'évaluer les potentialités et les limites de chaque 

solution. Dans cette même partie, nous avons également présenté les différentes techniques 

qui permettent d’accorder une antenne planaire, pour préparer l’étude du troisième chapitre. 
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Ensuite, la synthèse de filtres accordables à bande passante absolue constante a été 

effectuée dans le deuxième chapitre. Les différents paramètres à contrôler ont pu être 

déterminés, et des structures planaires répondant à ces critères spécifiques ont pu être 

modélisées à l’aide de simulateurs électromagnétiques. Un couplage inter-résonateurs mixte 

magnétique et électrique a été utilisé pour contrôler son évolution en fonction de la fréquence. 

En intégrant des filtres passe bas, au niveau des accès du filtre,  il a été aussi possible de 

maîtriser les coefficients de couplage d’entrée-sortie. 

Deux réalisations ont permis de valider cette approche. La première utilise des 

commutateurs ohmiques MEMS. Dans ce cas, le filtre présente une large plage d'accord de 

40% autour de 800 MHz avec une bande passante constante de 35 MHz et de faibles pertes 

d’insertion inférieures à 2.2 dB. 

Une autre technologie d'accord a été étudiée dans ce premier chapitre. Elle est basée 

sur l’utilisation d’une capacité variable semi-conductrice par pas, dite ‘DTC’, commercialisée 

par la société Peregrine. Cette technologie pourrait apporter une solution pour l'automatisation 

de la configuration des filtres. Le filtre ainsi réalisé, présente une plage d'accord de 40% avec 

une bande passante constante de 75 MHz, mais le faible facteur de qualité de ces résonateurs 

entraine des pertes importantes de 3- 4.5 dB. 

Les deux filtres présentent de bonnes performances avec une excellente linéarité 

jusqu’à une puissance d'entrée de 27 dBm. Ces différents résultats valident notre choix de 

technologie et de topologie. On peut envisager de transposer cette solution à des fréquences 

plus élevées. Des simulations ont également été effectuées sur un filtre utilisant des MEMS 

RF en intégrant un commutateur 1 voie vers 4 pour éliminer les fils DC soudés sur la carte et 

les remplacer par une seule entrée DC (photo annexe 1). La possibilité d'augmenter le nombre 

de pôles reste une idée potentielle à développer lors de prochains travaux. 

Le deuxième axe de cette thèse a abordé les antennes reconfigurables en fréquence et 

les différents types d'antenne filaires ou planaires dédiées aux applications mobiles. Une étude 

de la littérature nous a permis de déterminer les potentialités et les limites de chaque type 

d'antenne. Les antennes patch quart d'ondes, qui présentent de bonnes performances et des 

intérêts au niveau intégration, compacité et robustesse, ont été retenues. 
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L'accord fréquentiel sera réalisé également à l’aide de switch MEMS et sera basé sur 

la modification de la longueur électrique effective de la structure rayonnante. 

Dans ce troisième chapitre, deux circuits ont été proposés. En premier lieu, une 

antenne accordable en fréquence utilisant un patch rayonnant principal et trois patchs 

secondaires. Des commutateurs ohmiques MEMS ont été employés pour assurer la connexion 

entre eux et obtenir ainsi 8 états différents. Le test de ce circuit conçu et fabriqué sur un 

substrat de Duroid 5880, d’épaisseur 1.5mm a permis de valider l'accord en fréquence (1 GHz 

- 1.5GHz) mais les performance de rayonnement ne sont pas satisfaisantes (S11>7.5 dB, 

efficacité 5-25%, gain -7.7dB). 

Une optimisation a été effectuée, en augmentant l'épaisseur du substrat pour avoir des 

bandes passantes plus importantes avec une amélioration des performances de rayonnement.  

Ces améliorations ont été validées sur une deuxième structure qui fonctionne à des 

fréquences plus hautes. L'élimination de la fente a contribué à l'amélioration des performances 

de l'antenne mais avec une fréquence de travail plus élevée. 

Cette antenne présente une bande passante de 4.5% à 2.2 GHz avec une très bonne 

efficacité qui atteint 98% à cette même fréquence avec des dimensions de l’ordre de λ0/4.5 x 

λ0/6.5 x λ0/20.5 à 2.2 GHz. Cependant, les dimensions du plan de masse restent trop 

importantes et il serait nécessaire de les diminuer dans les prochains travaux. 

Dans un avenir proche, il serait également intéressant de réaliser des prototypes de 

composants RF accordables à l’aide de capacités MEMS RF accordables par pas, DTC, qui 

sont en cours de développement au laboratoire. 
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Annexes 

Annexe 1: Filtre avec un commutateur 1 voie vers 4 qui permet de sélectionner les MEMS à 

activer. 

 

 

Annexe 2: Mesures de l’antenne (état 010) (Epaisseur du substrat = 6.36 mm) 

Représentation de la directivité, du gain IEEE dans l'axe, du gain réalisé dans l'axe et du S11  
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Représentation du gain réalisé max, de l'efficacité totale et de l'efficacité de rayonnement. 

 

Représentation des plans à 1.8GHz  

 

Représentation de la composante Etheta à 1.8GHz  
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Représentation de la composante Ephi à 1.8GHz  

 

Représentation de la composante Etotal à 1.8GHz  

 

Représentation du diagramme 3D à 1.8GHz  
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Représentation du diagramme iso niveau à 1.8 GHz  

 

Représentation des plans à 1.4GHz  

 

Représentation de la composante Etheta à 1.4GHz 
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Représentation de la composante Ephi à 1.4GHz  

 

Représentation de la composante Etotal à 1.4GHz  

 

Représentation du diagramme 3D à 1.4GHz  
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Représentation du diagramme iso niveau à 1.4 GHz  

 

Représentation des plans à 1.81GHz  

 

Représentation de la composante Etheta à 1.81GHz  
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Représentation de la composante Ephi à 1.81GHz  

 

Représentation de la composante Etotal à 1.81GHz  

 

Représentation du diagramme 3D à 1.81GHz  
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Représentation du diagramme iso niveau à 1.81 GHz  

 

Représentation des plans à 1.815GHz  

 

Représentation de la composante Etheta à 1.815GHz  
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Représentation de la composante Ephi à 1.815GHz  

 

Représentation de la composante Etotal à 1.815GHz  

 

Représentation du diagramme 3D à 1.815GHz  
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Représentation du diagramme isoniveau à 1.815 GHz  

 

Représentation des plans à 1.82GHz  

 

Représentation de la composante Etheta à 1.82GHz  
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Représentation de la composante Ephi à 1.82GHz  

 

Représentation de la composante Etotal à 1.82GHz  

 

Représentation du diagramme 3D à 1.82GHz  
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Représentation du diagramme iso niveau à 1.82 GHz  
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