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Depuis l‟apparition des premiers systèmes de transmission radiofréquences, les 

problématiques restent essentiellement les mêmes quels que soient les domaines 

d‟applications (téléphonie mobile, internet, satellite ou médical). En effet, les recherches 

s‟axent majoritairement sur trois critères : la consommation, l‟intégration et le coût (nous 

pourrions ajouter un quatrième critère, à savoir l‟augmentation des fonctionnalités). 

L‟émergence de nouvelles technologies telles que les Systèmes Micro-Electro-Mécaniques 

(MEMS) ouvrent justement la perspective d‟améliorer ces trois critères. Ces dispositifs ont un 

fort potentiel pour remplacer les composants RF tels que les commutateurs, les inductances, 

les capacités (variables), les déphaseurs, les résonateurs et les filtres (céramiques et à ondes de 

surface SAW). Non seulement les MEMS peuvent réduire la taille, le poids, la consommation 

de puissance et le coût de fabrication mais ils promettent aussi des performances supérieures 

en comparaison à la technologie actuelle. 

Historiquement, les premiers MEMS furent développés dans les années 70 [REB03] 

pour des applications telles que les capteurs de température et de pression ou encore les 

accéléromètres. A l‟heure actuelle, ces technologies sont présentes dans des domaines aussi 

variés que l‟automobile, l‟aéronautique, la médecine, la biologie, les télécommunications et la 

domotique. Dans ce manuscrit, nous nous focaliserons sur l‟emploi des MEMS pour les 

applications RF. Plus précisément, nous étudierons un type de résonateurs et de filtres MEMS 

utilisant un matériau piézoélectrique. 

Contexte de la thèse 

Ces travaux de thèse s‟inscrivent dans le cadre des problématiques actuelles, d‟une part, 

du LETI (Laboratoire d‟Electronique et des Technologies de l‟Information au sein du 

Laboratoire d‟Architecture et Conception Radiofréquence (LACR) qui dépend du Service de 

Conception pour les Microtechnologies Emergentes (SCME) et, d‟autre part, du Laboratoire 

IMS-IXL au sein de l‟équipe de Conception de Circuits Intégrés. Les problématiques 

correspondent à celles citées précédemment : intégration, consommation et coût des 

architectures de transmission radiofréquence.  

Ces aspects concernent des domaines aussi variés que la téléphonie mobile, les 

périphériques PC, l‟automobile, la domotique (interrupteur sans fil, système d‟alarme) et la 
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médecine (implants communicants). Dans ce document, l‟accent est mis en particulier sur les 

architectures de réception basées sur le standard Zigbee (IEEE 802.15.4). Ce standard 

s‟adresse au besoin du marché de solutions de réseaux sans fil nécessitant faible débit, faible 

consommation, sécurité et fiabilité. Il regroupe des grands groupes industriels tels que 

STMicroelectronics, Texas Instrument et Mitsubishi Electric. 

Puisqu‟il suscite un fort intérêt de la part des industriels et qu‟il est un des grands axes 

de recherche du LACR, les travaux exposés dans ce manuscrit se baseront essentiellement sur 

ce standard. Cependant, les perspectives d‟applications de nos travaux concernent les 

architectures RF en général. Ainsi, les résultats peuvent être extrapolés à d‟autres standards 

tels que le Bluetooth ou l‟UMTS.  

Motivation et objectifs 

La tendance actuelle s‟oriente vers la conception d‟architecture de réception dite 

numérique. En d‟autres termes, la numérisation du signal analogique est réalisée au plus 

proche de l‟antenne. Cette numérisation peut être effectuée soit directement à la fréquence du 

signal RF, soit à une fréquence intermédiaire en fonction des contraintes de filtrage associées 

aux standards de télécommunication. Or, un fonctionnement en fréquence intermédiaire 

réintroduit l‟inconvénient majeur de l‟architecture hétérodyne: l‟utilisation d‟un filtre de canal 

non intégrable sur circuit intégré. En effet, celui-ci est réalisé actuellement en technologie à 

ondes acoustiques de surface (SAW) contrairement au filtre d‟antenne RF conçu en 

technologie à ondes acoustiques de volume (BAW) qui, elle, autorise une intégration sur 

circuit intégré. 

La technologie MEMS offre justement une alternative à ces structures SAW. En effet, 

des dispositifs innovants développés au LETI proposent des propriétés particulièrement 

adaptées à cette problématique. Exploitant la propagation des ondes de Lamb dans un 

matériau piézoélectrique, ces dispositifs (résonateurs et filtres) possèdent un procédé de 

fabrication autorisant une intégration sur circuit intégré contrairement à la technologie SAW. 

De plus, ces résonateurs aux forts facteurs de qualité (> 2000) permettent la conception de 

filtres FI (40 MHz - 800 MHz) à impédance élevée (1 à 4 kΩ) favorable à la faible 

consommation. 
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L‟objectif visé dans ce manuscrit est double. D‟une part, le fonctionnement des filtres à 

ondes de Lamb doit être validé puisque, à l‟heure actuelle, seuls des résonateurs à ondes de 

Lamb ont été réalisés. Cette étape consiste en l‟étude approfondie des structures à ondes de 

Lamb allant de l‟étude technologique à la réalisation. 

D‟autre part, ce document a pour but de montrer l‟intérêt des dispositifs à ondes de 

Lamb (résonateurs et filtres) pour les architectures de réception RF. La réalisation de ces 

résonateurs et filtres FI intégrables sur circuit intégrés ouvrent la perspective de concevoir des 

récepteurs numériques à FI totalement intégrés. Dans cette optique, le choix d‟une étude 

purement système s‟est révélé le mieux adapté.  

Contributions de la thèse 

Les contributions de ces travaux de thèses répondant aux objectifs précités sont 

multiples : 

 Une étude bibliographique sur deux plans, aspect technologique (MEMS) et 

aspect architecture de réception RF, nous a permis de révéler le fort potentiel des 

dispositifs à ondes de Lamb dans l‟optique de concevoir des architectures dites 

numériques 

 Une analyse approfondie des dispositifs à ondes Lamb a été effectuée incluant 

étude technologique, modélisation, simulation, étude topologique (layout) et 

réalisation. 

 Une étude au niveau système est proposée explicitant l‟intérêt des résonateurs à 

ondes de Lamb au travers de leur implémentation au sein de convertisseurs 

analogique-numérique (ΣΔ) à fréquence intermédiaire dans les architectures de 

réception RF. 

Plan du manuscrit 

Ce document est constitué de cinq chapitres. 

Le premier chapitre expose les contraintes de filtrage et de numérisation du signal 

dans les architectures de réception à fréquence intermédiaire. D‟une part, le problème 
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d‟intégration sur circuit intégré du filtre en fréquence intermédiaire est expliqué et, d‟autre 

part, deux architectures numériques de réception sont présentées : récepteurs à technique de 

sous-échantillonnage et à convertisseur ΣΔ passe-bande. 

La présentation de l‟architecture à convertisseur ΣΔ passe-bande nous conduira au 

second chapitre. Le principe de fonctionnement de ce type de convertisseur sera ainsi 

détaillé. La différence entre un système à temps discret et à temps continu sera développée et 

montrera l‟intérêt d‟un convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu au vu de sa fonction de 

filtrage inhérente à son fonctionnement. De plus, un état de l‟art des modulateurs ΣΔ passe-

bande utilisant des résonateurs MEMS, non intégrables sur circuit intégré, sera présenté. 

La transition avec les résonateurs MEMS sera alors effectuée au troisième chapitre 

dans lequel le fonctionnement et un état de l‟art de ces dispositifs seront exposés. Nous 

expliquerons qu‟une technologie de résonateurs, exploitant la propagation des ondes de Lamb 

dans un piézoélectrique, est particulièrement adaptée à la réalisation de filtres intégrables sur 

circuit intégré pour les fréquences intermédiaires.  

Le quatrième chapitre sera consacré à la conception de résonateurs et de filtres à ondes 

de Lamb pour le filtrage en fréquence intermédiaire. L‟optimisation de la technologie 

existante, la modélisation et la simulation des résonateurs et des filtres mais également l‟étude 

topologique (layout) et les résultats de mesures y seront présentés. 

Le cinquième chapitre montre un exemple d‟utilisation des dispositifs à ondes de 

Lamb dans les architectures de réception à fréquence intermédiaire. Nous avons choisi de 

présenter l‟étude du convertisseur ΣΔ passe-bande intégrant des résonateurs à ondes de Lamb. 

L‟implémentation de ces résonateurs sera tout d‟abord détaillée. Puis une étude système sous 

Matlab/Simulink prenant en compte les imperfections du résonateur montrera la pertinence du 

couple résonateur à ondes de Lamb – convertisseur ΣΔ. L‟intérêt d‟un résonateur à fort 

facteur de qualité dans le but d‟obtenir un filtrage sélectif du signal en fréquence 

intermédiaire y sera également développé. 

Finalement, nous présenterons nos conclusions et nos perspectives sur les travaux 

futurs.
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I.1. Introduction 

Le premier chapitre de ce manuscrit a comme objectif d‟introduire la problématique de 

filtrage et de numérisation dans les architectures de réception exploitant une fréquence 

intermédiaire. En effet, le signal réceptionné à l‟antenne doit nécessairement être filtré avant 

le passage du domaine de l‟analogique vers le domaine du numérique pour éliminer les 

signaux parasites (brouilleur hors-bande, canaux adjacents) et donc éviter une perte des 

performances. Un premier filtrage est généralement effectué en RF directement après 

l‟antenne puis un second filtrage est réalisé en fréquence intermédiaire (faible ou élevée) ou 

en bande de base afin de sélectionner le canal utile. 

Chaque standard possède ses propres spécifications en termes de contraintes de filtrage 

canal. D‟un standard à l‟autre, le nombre de canaux, les largeurs de bandes de ces canaux et 

les contraintes de sélectivité varient. Ainsi, la première partie de ce chapitre portera sur les 

standards de télécommunications dans l‟optique de préciser les points essentiels à considérer 

lorsque l‟on souhaite définir le gabarit d‟un filtre canal en fonction d‟une norme. 

Dans une seconde partie, un rappel des différents types d‟architectures de réception RF 

sera effectué. Nous expliquerons que l‟architecture hétérodyne possède un inconvénient 

majeur vis-à-vis des architectures à FI faible et nulle : elle nécessite un filtre fonctionnant à 

une fréquence intermédiaire qui n‟est pas intégrable sur circuit intégré. De ce fait, 

l‟architecture hétérodyne ne permet pas d‟intégrer totalement des récepteurs sur silicium tels 

que dans le cas des architectures à FI faible et nulle. Or, ces architectures ont une 

configuration favorable à la réalisation de récepteurs dits numérisés pour lesquels le signal 

analogique est converti en numérique au plus proche de l‟antenne. Dans ce type 

d‟architecture, le filtre RF (BAW ou SAW) n‟a pas une largeur de bande suffisamment étroite 

pour sélectionner le canal utile avant la numérisation. De plus, ce filtre doit posséder une 

fréquence variable pour sélectionner le canal désiré dans la bande. Une banque de filtres peut 

également être utilisée sachant que n canaux impliquent l‟utilisation de n filtres. De ce fait, la 

sélection du canal est effectuée en fréquence intermédiaire à l‟aide d‟un filtre SAW dont la 

largeur de bande est suffisamment étroite pour sélectionner le canal utile. A noter encore que 

ce filtre SAW en FI est actuellement non intégrable sur circuit intégré. 
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La troisième partie sera axée sur la numérisation du signal. Nous discuterons des 

convertisseurs fonctionnant à la fréquence de Nyquist et à sur-échantillonnage par rapport au 

signal utile. 

Cela nous conduira à la quatrième partie où les deux récepteurs numérisés sur lesquels 

ont porté nos travaux seront présentés : le récepteur à sous-échantillonnage et le récepteur à 

convertisseur Sigma-Delta (ΣΔ) passe-bande. La première architecture requiert 

obligatoirement un filtre de canal avant le sous-échantillonnage pour éviter les repliements de 

spectre tandis que ce filtre peut être supprimé dans le cas du convertisseur ΣΔ passe-bande à 

temps continu puisque son fonctionnement induit implicitement un filtrage du signal (le 

chapitre II développe précisément le fonctionnement des convertisseurs ΣΔ passe-bande). 

I.2. Standards 

Une analyse des spécifications et des besoins pour chaque standard de 

télécommunication est nécessaire afin d‟orienter le choix de l‟architecture de réception et 

d‟émission. Dans le cadre de nos travaux, l‟objectif étant de valider l‟intérêt de filtre MEMS 

pour les architectures de réception radiofréquences, nous nous sommes intéressés précisément 

aux spécifications de différents standards. 

Dans un premier temps, les principaux standards de télécommunications seront présentés, 

puis, dans un second temps, nous nous intéresserons à la couche physique des standards en 

comparant leurs spécifications en termes de largeurs de bande de canaux et de contraintes de 

filtrage lors de la sélection du canal utile. 

I.2.1. Les réseaux de télécommunications sans fil 

Les réseaux de télécommunications sont classifiés suivant leur zone de couverture en 

quatre catégories : 

 Les WPAN (Wireless Personal Area Network) sont des réseaux personnels à très faible 

portée (< 100m) et faible débit (< 3 Mbits/s) qui incluent les standards Bluetooth 

(IEEE 802.15.1) (incluant les dérivés Low-End, Wibree), Zigbee (IEEE 802.15.4) et 

l‟UWB (IEEE 802.15.3) 
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 Les WLAN (Wireless Local Area Network) sont des réseaux locaux particuliers à haut 

débit (< 600 Mbits/s) et de portée inférieure à 200 mètres qui incluent le standard 

WIFI (IEEE 802.11 a/b/g/n). 

 Les WMAN (Wireless Metropolitan Area Network) sont des réseaux métropolitains 

connus sous le nom de boucle locale radio de débit compris entre 1 et 10 Mbits/s pour 

une portée de 4 à 10 kilomètres. Ces réseaux  incluent le standard WI-Max (IEEE 

802.16). 

 Les WWAN (Wireless Wide Area Network) sont connus sous le nom de réseaux 

cellulaires comprenant les standards GSM (Global System for Mobile 

Communication), GPRS (Global Packet Radio Service) et le WCDMA-UMTS 

(Wideband Code Division Multiple Access – Universal Mobile Telecommunications 

System). Ces réseaux offrent des débits maxima de 2 Mbits/s sur une grande portée. 

Ces réseaux sont régis par des normes établies au niveau national, européen  (ETSI = 

European Telecommunication Standards Institute) ou international. Le cahier des charges de 

chaque standard définit les conditions pour les sept couches du modèle OSI (Open Systems 

Interconnection) : physique, liaison, réseau, transport, session, présentation et application. Les 

couches physique, liaison, réseau et transport sont nécessaires à l‟acheminement des 

informations entre les extrémités concernées et dépendant du support physique. Les couches 

session, présentation et application concernent le traitement de l‟information relative à la 

gestion des échanges entre systèmes informatiques. Dans notre cas, la couche physique est 

celle qui nous intéresse principalement puisqu‟elle décrit, en autres, la fréquence d‟utilisation, 

la largeur de bande des canaux, le nombre de canaux et les contraintes de filtrage. 

Détaillons maintenant les quatre types de réseaux. 

I.2.1.1. Les réseaux personnels sans fils (WPAN) 

Les réseaux personnels sans fils (WPAN) sont des réseaux à faible portée, de l‟ordre de 

quelques dizaines de mètres, adaptés aux réseaux domotiques sans fil. Les trois principaux 

standards sont présentés dans cette partie : Bluetooth, Zigbee et UWB. 

Le Bluetooth 
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La norme principalement connue est la technologie Bluetooth (IEEE 802.15.1) lancée 

par Ericsson en 1994 autorisant un débit théorique de 1 Mbits/s jusqu‟à une distance 

d‟environ trente mètres. La version Bluetooth 2.0 EDR permet cependant d‟atteindre un débit 

de 3 Mbits/s. Le Bluetooth offre des propriétés en termes de débit particulièrement adaptées 

pour les liaisons sans fil entre les ordinateurs et les périphériques (imprimantes, scanners, 

claviers, souris, téléphones portables, PDA et appareils photos numériques). 

La technologie Bluetooth utilise l‟une des bandes de fréquences ISM (Industrial, 

Scientific & Medical) réservée pour l‟industrie, la science et la médecine. La bande de 

fréquences utilisée est disponible au niveau mondial et s‟étend sur 83,5 MHz de 2,4 à 2,4835 

GHz. Cette bande est divisée en 79 canaux séparés de 1 MHz. La technique d‟étalement 

spectral par saut de fréquence FHSS (Frequency Hopping Spread Spectrum) est ici utilisée. Il 

existe trois classes de modules Bluetooth aux puissances et portées différentes : 

 Classe 1 : puissance de 100 mW et portée de 100 mètres. 

 Classe 2 : puissance de 2,5 mW et portée de 15 à 20 mètres. 

 Classe 3 : puissance de 1 mW et portée de 10 mètres. 

Le Zigbee 

La norme Zigbee (IEEE 802.15.4) appartient également aux groupes des WPAN. Elle 

est particulièrement adaptée aux applications sans fil à très bas débit, très faible 

consommation et très faible coût. Ce protocole est donc utilisé dans des environnements 

embarqués où la consommation est un critère de sélection comme par exemple le secteur de la 

domotique implémentant de nombreux capteurs et dont la configuration de réseau maillée est 

automatiquement effectuée en fonction de l‟ajout ou de la suppression de l‟un des nœuds. La 

norme Zigbee est également utilisée dans les contrôles industriels, les applications médicales 

et les systèmes d‟alarme. 

La norme opère dans les bandes ISM suivantes: 868 MHz en Europe, 915 MHz aux 

Etats-Unis et 2,4 GHz au niveau international. Ces bandes de fréquences sont composées de 1, 

10 et 16 canaux et offrent des débits théoriques de 20, 40 et 250 kbits/s respectivement sur 

une distance de 100 mètres. Une Modulation DSSS (Direct Sequence Spread Spectrum) est 
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utilisé afin de garantir une meilleure immunité aux brouilleurs et aux problèmes de distorsion 

du signal due au milieu de propagation (fading). 

Les normes Bluetooth et Zigbee ont des segments de marché différents. Le Bluetooth 

apporte de meilleurs débits tandis que le Zigbee offre une consommation d‟énergie plus 

réduite. De plus, une des particularités du Zigbee est de permettre un fonctionnement point-

multipoint ou multipoint-multipoint (mode Ad Hoc). 

L‟UWB 

L‟UWB (Ultra Wideband), norme IEEE 802.15.3, est une technique de modulation 

radio basée sur la transmission d‟impulsions de très courte durée (<1 ns) et induisant de ce fait 

des bandes passantes très élevées (500 MHz). Les fréquences de fonctionnement s‟étalent sur 

une bande allant de 3,1 à 10,6 GHz. Proposant des hauts débits allant de quelques mégahertz à 

quelques centaines de mégahertz à moyenne et courtes portées, les applications visées sont le 

remplacement filaire dans le cas, par exemple, où l‟on souhaite transférer en temps réel des 

données vidéos d‟un ordinateur à un téléviseur, mais aussi les applications de réseau de 

capteurs. L‟UWB peut également être employée pour déterminer avec précision la position 

d‟un objet ou d‟une personne à l‟intérieur d‟un espace clos où le signal en provenance du GPS 

est inaccessible. L‟UWB apporte donc une solution compétitive aux standards ZIgbee et 

Bluetooth. 

I.2.1.2. Les réseaux locaux sans fils (WLAN) 

Les réseaux locaux sans fil (WLAN) offrent des débits théoriques élevés (jusqu‟à 600 

Mbits/s) pour une portée inférieure à 200 mètres. Les deux plus connus sont le WIFI et 

l‟HyperLAN 2 qui sont particulièrement adaptés aux réseaux locaux d‟entreprises. Les 

applications visées sont les liaisons Ethernet et internet sans fil. 

Le Wifi 

La norme  la plus répandue est la technologie Wifi (Wireless Fidelity), IEEE 802.11, qui 

peut être dissociée en différents sous-ensembles : 
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 La norme IEEE 802.11a est aussi appelées Wi-Fi5. Elle exploite la bande de 

fréquence des 5 GHz et autorise un débit théorique de 54 Mbits/s. 

 La norme IEEE 802.11b, adoptée en septembre 1999, permet d‟atteindre un débit 

théorique de 11 Mbits/s sur une distance de plusieurs centaines de mètres en 

environnement dégagé. La norme exploite 14 canaux dans la bande de fréquence 

des 2,4 GHz. Sur les 14 canaux, trois seulement sont utilisables simultanément 

au débit maximal permettant ainsi la coexistence de plusieurs réseaux 

simultanément. 

 La norme IEEE 802.11g de débit théorique de 54 Mbits/s dans la bande de 

fréquence des 2,4 GHz présente la particularité d‟être compatible avec la norme 

IEEE 802.11b en terme d‟équipement. 

 La norme IEEE 802.11i ratifiée en juin 2004 est axée sur la sécurité en proposant 

des mécanismes de contrôle d‟intégrité, d‟authentification et de chiffrement. 

 La norme IEEE 802.11n offre des débits théoriques pouvant atteindre 540 Mbits/s 

à des fréquences de fonctionnement de 2,4 et 5,2 GHz pour une portée de 70 

mètres. Elle est compatible avec les normes IEEE 802.11b et g. 

L‟HiperLAN 2 

Le concurrent du Wifi est la norme européenne Hiperlan2 (High Performance Radio 

LAN 2.0) de débit théorique de 54 Mbits/s sur une zone de couverture d‟une centaine de 

mètres. La bande de fonctionnement est comprise entre 5,15 GHz et 5,3 GHz. 

I.2.1.3. Les réseaux métropolitains sans fils (WMAN) 

Les réseaux métropolitains sans fil (WMAN) sont connus sous le nom de Boucle Locale 

Radio (BLR). Ils offrent des débits théoriques de 1 à 134 Mbits/s pour une portée de 4 à 10 

kilomètres. Les bandes de fréquences allouées pour la BLR en France sont comprises entre 

3,5 GHz et 26 GHz. 

Les WMAN regroupent deux grandes familles : le Wi-Max (Worlwide Interoperability 

for Microwave Access), IEEE 802.16, et le MBWA (Mobile Broadband Wireless Access), 

IEEE 802.20. 
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Le Wi-max 

La technologie Wi-Max intègre plusieurs sous-ensembles : 

 La norme IEEE 802.16a, validée en janvier 2003, permet d‟émettre et recevoir en 

fixe des données, en mode point-multipoint, à un débit théorique de 70 Mbits/s 

sur des fréquences comprises entre 2 à 11 GHz et sur une portée de 50 km. 

Cette norme exploite la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing) dont le principe est de répartir l‟information sur un grand nombre 

de porteuses, générant des sous-canaux étroits et non sélectifs assurant ainsi une 

meilleure efficacité à la transmission. Cette norme exploite les multiplexages 

temporel et fréquentiel. 

 La norme IEEE 802.16b est employée pour la gestion de la qualité de service. 

 La norme IEEE 802.16d, connue sous le nom de 802.16-2004, a pour objectif de 

remplacer l‟utilisation d‟une antenne extérieure en réception par un modem 

intérieur. Le débit théorique est de l‟ordre de 30 à 50 Mbits/s sur une portée de 

2 km. Cette norme exploite les multiplexages temporel et fréquentiel. 

 La norme IEEE 802.16e, nommée Wi-Bro, est adaptée aux terminaux mobiles 

pour un déplacement de l‟ordre de 100 km/h. La bande utilisée, de 2 à 6 GHz, 

autorise un débit maximal de 15 Mbits/s avec une adaptation de la largeur des 

canaux comprise entre 1,5 et 20 MHz. Cette norme exploite uniquement un 

multiplexage temporel. 

Le MBWA 

Le MBWA est un standard en cours de développement. Son objectif est de permettre le 

déploiement mondial de réseaux sans fil à haut débit et coût raisonnable. Ce standard doit 

théoriquement permettre la mise en place des réseaux métropolitains mobiles pour des 

vitesses de déplacement allant jusqu‟à 250 km/h. Le débit proposé par ce standard est 

asymétrique : 1 Mbits/s en débit descendant et 256 kbits/s en débit montant pour des 

fréquences de fonctionnement au-dessous de 3,5 GHz. Les applications visées sont axées sur 

la transmission de données multimédia permettant l‟usage de la voix. Ce standard est ainsi 

complémentaire à l‟UMTS qui, lui, est orienté sur la transmission de la voix permettant 

l‟usage de données multimédia. 
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I.2.1.4. Les réseaux étendus sans fils (WMAN) 

Les WMAN (Wireless Wide Area Network) correspondent aux réseaux cellulaires 

mobiles. Les applications visées sont le transfert de données vocales et multimédias sur des 

distances de plusieurs kilomètres. Nous ne détaillerons ici que trois standards : le GSM, le 

GPRS et l‟UMTS. 

Le GSM 

Le GSM est une norme numérique pour la téléphonie mobile de seconde génération. 

Etablie en 1982 par le CEPT (Conférence des Administrations Européennes des Postes et 

Télécommunications), elle a été mise au point par l‟ETSI (European Telecommunications 

Standards Institute) sur la bande de fréquences des 900 MHz. Le DCS (Digital 

Communication System) est une variante fonctionnant à 1,8 GHz. Cette norme est 

particulièrement utilisée en Europe, en Afrique, au Moyent-Orient et en Asie. Il existe par 

ailleurs deux autres variantes à 850 MHz et 1,9 GHz correspondant au PCS (Personnal 

Communication System) et présentes aux Etats-Unis et au Canada. 

Le GSM exploite deux bandes de fréquences pour transférer les données, l‟une pour la 

voie montante et l‟autre pour la voie descendante. Prenons le cas de la bande des 900 MHz : 

la bande 890-915 MHz est utilisée pour la voie montante, tandis que la bande 935-960 MHz 

est utilisée pour la voie descendante. Chacune de ces bandes inclut 124 canaux de largeurs 

égales à 200 kHz. Le débit utile est de 24,7 kbit/s et est adapté à la transmission de données 

vocales. 

Le GPRS 

Le GPRS est une extension du GSM. Il ajoute par rapport à ce dernier la transmission 

par paquets. Cette méthode est mieux adaptée à la transmission de données. En effet, elle 

optimise le fonctionnement en allouant des ressources uniquement lorsque des données sont 

échangées, contrairement au GSM où les ressources sont établies pour toute la durée de la 

communication. En théorie, le GPRS offre un débit de 171,2 kbits/s grâce à une utilisation 

optimale des données contenues dans le canal utile. 
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L‟UMTS 

L‟UMTS est l‟un des standards de téléphonie mobile de troisième génération et repose 

sur la technique d‟accès multiple WCDMA dite à étalement de spectre. Les fréquences 

allouées pour l‟UMTS s‟étalent sur deux bandes de fréquences : 1885-2025 MHz et 2110-

2200 MHz. L‟UMTS autorise des débits théoriques de 1,92 Mbits/s supérieurs à ceux du 

GSM et du GPRS permettant le transfert de contenus multimédia tels que les images, les sons 

et la vidéo. 

I.2.2. Comparaison des largeurs de bandes des canaux 

et des contraintes de filtrage 

Pour chaque standard de télécommunication, la bande de fréquence est divisée en un 

nombre plus ou moins importants de canaux. Prenons comme exemple le standard IEEE 

802.15.4 (Zigbee) à 2,4 GHz puisque nos travaux visent en premier cette norme. 

Le standard IEEE 802.15.4 (Zigbee) à 2,4 GHz possède 16 canaux de largeur 2 MHz 

(l‟énergie du signal est majoritairement situé dans une bande de 2 MHz) espacés de 5 MHz, 

voir la Figure I-1. Le canal utile Cu doit être sélectionné par filtrage afin de l‟isoler des 

différents canaux adjacents Cai (i=1,2,… pour les premiers, deuxièmes canaux adjacents). Le 

niveau d‟atténuation pour les canaux est défini par la norme. Le Tableau I-1 donne les 

spécifications requises pour les normes GSM, UMTS, Zigbee et Bluetooth en termes de 

largeur de bande du canal et de réjection des canaux adjacents. Les standards Wifi et Wi-Max 

peuvent exploiter différentes modulations imposant par conséquent des largeurs de canaux 

différents. 

5 MHz 2 MHz

2,4 GHz 2,4835 GHzCuCa1 Ca1 Ca2Ca2
 

Figure I-1. Répartition des canaux sur la bande de fréquences pour la norme Zigbee 
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Dans le cas de la norme Zigbee, les spécifications de réjection signifie que le signal peut 

être correctement démodulé en présence d‟un canal adjacent Ca1 d‟un niveau de puissance 

égal à celui du canal utile. Par contre, à partir des canaux Ca2 et au-delà, l‟atténuation doit au 

minimum être de 30dB par rapport à la puissance du canal utile. 

La sélection du canal est une étape critique avant la numérisation du signal, que cela soit 

pour un convertisseur fonctionnant à la fréquence de Nyquist ou un convertisseur ΣΔ, voir la 

section I.4, car l‟atténuation des canaux adjacents mais également des bloqueurs dans la bande 

et hors-bande contribuera à l‟augmentation du SNR et de la plage de dynamique du 

convertisseur analogique-numérique. 

Tableau I-1. Spécifications pour le filtrage canal de quelques standards de télécommunication 

Standards 
Fréquences de 

fonctionnement 

Largeur du 

canal 

Réjection 1er 

canal adjacent 

Réjection 2nd 

canal adjacent 

Réjection 3ième  

canal adjacent 

GSM 

Tx : 890 – 915 MHz 

Rx : 935 – 960 MHz 

200 kHz 9dB à ±200kHz 41dB à ±400kHz 49dB à ±600kHz 

WCDMA-

UMTS 

Tx : 1920 – 1980 MHz 

Rx : 2110 – 2170 MHz 

4,685 MHz 33dB à ±5MHz - - 

Zigbee 2,4 GHz 2 MHz 0dB à ±5MHz 30dB à ±10MHz - 

Bluetooth EDR 2,402 – 2,48 GHz 1 MHz 0dB à ±1MHz 30dB à ±2MHz 40dB à ±3MHz 

Wifi 

2,4 – 2,497 GHz 5,15 

– 5,35 GHz 5,47 – 

5,825 GHz 

20 ou 40 MHz Dépend de la modulation 

Wi-Max 2 – 66 GHz 1,25 à 28 MHz Dépend de la modulation 

I.2.3. Conclusion 

Suite à la présentation dans une première partie des différents standards de 

télécommunication classés à travers les quatre grandes familles de réseaux sans fils (WPAN, 

WLAN, WMAN et WWAN) pour lesquels les fréquences de fonctionnement, les débits 

théoriques et les applications ont été décrites, les critères importants à prendre en compte pour 
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la spécification du filtre de canal ont été définis, à savoir la largeur de bande et l‟atténuation 

des canaux adjacents. 

Nous nous sommes particulièrement intéressés aux contraintes de filtrage pour le 

standard Zigbee. En effet, un de nos objectifs est de réaliser des filtres en fréquence 

intermédiaire, de largeur de bande 2 MHz et suffisamment sélectifs pour atténuer les canaux 

adjacents.  

Cette notion de filtrage au sein des architectures de réception est développée dans la 

prochaine section. 

I.3. Architectures de réception RF 

A travers la comparaison des différents types d‟architectures de réception (hétérodynes, 

à faible fréquence intermédiaire et conversion directe), l‟intérêt des architectures hétérodynes 

pour la conception de récepteur numérisé sera développé. 

I.3.1. Rappel sur les différentes architectures RF 

I.3.1.1. Récepteur hétérodyne 

L‟architecture hétérodyne, appelée également super-hétérodyne, exploite une fréquence 

intermédiaire élevée. Son principe consiste à transposer dans un premier temps la fréquence 

porteuse du signal RF vers une fréquence intermédiaire fixe, puis, dans un deuxième temps, 

de réaliser une translation en bande de base centrée sur la fréquence du canal désiré. Le choix 

de la fréquence intermédiaire résulte d‟un compromis entre la réjection de la fréquence image, 

nécessitant une FI élevée et le filtre de canal, nécessitant une FI faible afin de garantir une 

sélectivité suffisante pour séparer le canal désiré des canaux adjacents. Ainsi, la FI est 

généralement comprise entre 5 et 10% de la fréquence RF. 

La fréquence intermédiaire étant fixe, le canal désiré est sélectionné parmi les différents 

canaux de la bande de réception à l‟aide d‟un oscillateur local (OL) variable. 

Le schéma simplifié de cette architecture est présenté sur la Figure I-2. Le récepteur est 

composé d‟une antenne qui capte les signaux utiles et indésirables. Un premier filtrage est 
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alors généralement effectué afin d‟atténuer les signaux hors-bandes. Ce filtre d‟antenne est 

réalisé en technologie BAW permettant une intégration sur puce. Ensuite, un amplificateur 

faible bruit (LNA) réalise une première amplification du signal. Un filtre de réjection d‟image 

RI, en technologie BAW, est placé à la sortie du LNA pour compléter l‟atténuation de la 

bande image. Le signal est alors translaté en FI par le mélangeur en sortie duquel le filtre FI, 

appelé « filtre de canal », a pour rôle de récupérer le canal désiré en éliminant les signaux 

dans la bande. Ce filtre est réalisé actuellement en technologie SAW qui, contrairement aux 

filtres BAW, n‟est pas intégrable sur puce. Le signal peut alors être amplifié, souvent à l‟aide 

d‟un amplificateur à gain contrôlé afin de réduire la dynamique du signal imposé aux blocs 

suivants. 

 

Figure I-2. Architecture hétérodyne 

A partir de la FI, plusieurs possibilités nous sont offertes : soit le signal peut être 

translaté en bande base à l‟aide d‟un modulateur I/Q pour récupérer les parties réelle (voie I) 

et imaginaire (voie Q) puis être numérisé ; soit le signal est directement numérisé en 

fréquence intermédiaire et la génération des voies I et Q est effectuée en bande de base. La 

seconde solution est plus avantageuse car la génération des voies I et Q est plus précise en 

numérique. En contre partie, les convertisseurs analogiques requièrent une FI faible pour 

atteindre des performances suffisantes. Pour cette raison, des architectures basées sur plus 

d‟une fréquence intermédiaire sont parfois nécessaires. 

L‟architecture hétérodyne constituée d‟une cascade de blocs de filtrage et 

d‟amplification offre ainsi une distribution des contraintes de gain, de sélectivité, de bruit et 

de linéarité du récepteur. La conception de chaque étage est alors facilitée puisque aucun bloc 

n‟est sujet à de fortes contraintes. Pour ces raisons, cette architecture est le plus couramment 

employée pour les récepteurs nécessitant des hautes performances telles que pour des 

applications de téléphonie professionnelle (Tetrapole), de télécommunication ou dans les 

domaines spatial et militaire. 
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En revanche, une forte contrainte de sélectivité est requise pour les filtres à réjection 

d‟image et de canal. Tandis que les filtres à réjection d‟image, réalisés en technologie BAW, 

sont intégrables sur puce, les filtres de canal sont conçus hors-puce puisqu‟ils sont 

généralement en technologie SAW. Ces filtres SAW sont encombrants et nécessitent des 

précautions particulières au niveau du conditionnement PCB (Printed Circuit Board Package) 

afin de garantir une isolation supérieure à 60 dB entre l‟entrée et la sortie du filtre. De plus, 

les filtres SAW fonctionnent à des impédances fixes et à de faibles valeurs (50 à 300 Ω) non 

favorables à la faible consommation. Nous verrons au cours de ce manuscrit que cette 

principale contrainte est sur le point d‟être éliminée. 

I.3.1.2. Récepteur à conversion directe 

Le principe du récepteur à conversion directe, aussi appelé récepteur homodyne ou 

zéro-FI, est de translater le signal RF directement en bande de base afin d‟être traiter par des 

techniques de filtrages numériques. En effet, la fréquence de l‟OL est choisie égale à celle du 

signal RF. Comme l‟image du signal est le signal lui-même, la séparation du signal désiré de 

son image est effectuée à l‟aide de mélangeurs RF en quadrature, voir la Figure I-3. De plus, 

la sélection du canal est réalisé en bande de base à l„aide de filtres passe-bas actifs intégrés. 

Ainsi, les filtres passifs de réjection d‟image en RF (placé en sortie du LNA) et de sélection 

du canal en FI ne sont plus nécessaires. La simplicité de l‟architecture facilite l‟intégration 

monolithique et rend le récepteur à conversion directe particulièrement adapté aux 

applications faible coût. 

Néanmoins, ce récepteur a l‟inconvénient d‟être particulièrement sensible aux signaux 

parasites continus (DC) et basses fréquences générés par une mauvaise isolation du mélangeur 

(due aux couplages capacitifs, aux couplages par le substrat et aux couplages 

électromagnétiques externes). Notamment, comme l‟oscillateur local peut ne pas être 

parfaitement isolé du LNA, une partie du signal de l‟OL peut ainsi se superposer au signal 

RF. Ces fuites mélangées à elles-mêmes introduisent alors une composante continue, appelée 

offset, pouvant saturer les étages suivants. Une composante continue peut également être 

générée par l‟existence de deux brouilleurs proches en fréquence à cause des non-linéarités 

d‟ordre 2 du LNA et par le bruit en 1/f des transistors. 
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Certaines techniques de modulation produisent des spectres possédant peu d‟énergie en 

temps continu (tels que le FSK à haut facteur de modulation) permettant d‟utiliser un filtre 

passe-haut (ou une simple capacité de liaison) avec une faible fréquence de coupure faible en 

sortie du mélangeur. Ce filtre élimine donc la composante continue ainsi qu‟une partie des 

composantes basses fréquences [RAZ97]. 

Le deuxième inconvénient de cette architecture est l‟existence d‟un défaut 

d‟appariement entre les deux voies en quadrature de phase. Bien que ce défaut soit présent 

dans toutes les architectures utilisant deux voies I et Q, ce phénomène est particulièrement 

amplifié dans le cas du récepteur à conversion directe. En effet, la séparation des voies étant 

effectuée directement après le LNA, l‟erreur d‟appariement se propage et est amplifiée à 

travers les étages suivants. Ce défaut se traduit par une erreur de gain et de phase déformant la 

constellation du signal et augmentant donc le taux d‟erreur binaire (BER). 

Pour les raison citées précédemment, peu de systèmes très performants ont été réalisés 

avec cette architecture. 

 

Figure I-3. Architecture à conversion directe 

I.3.1.3. Récepteur à faible fréquence intermédiaire 

Le récepteur à faible fréquence intermédiaire se place, de par son fonctionnement, entre 

les récepteurs à conversion direct et hétérodyne. En effet, l‟idée est de préserver les avantages 

de la conversion directe, soit l‟élimination des filtres non-intégrables, tout en éliminant les 

problèmes d‟offset. Pour combiner ces deux caractéristiques, le signal RF est translaté vers 

une faible fréquence intermédiaire de valeur égale à une ou deux largeurs de canal. De la 

même manière que pour la conversion directe, le signal est traité en quadrature directement 
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après le LNA afin de séparer par la suite le signal souhaité de son image. L‟élimination de 

l‟image peut être effectuée soit à l‟aide de filtre complexe passe-bande centré autour de la FI, 

soit à l‟aide de technique de mélange et d‟addition ou de soustraction lors d‟une seconde 

conversion. Cependant, les erreurs d‟appariement entres les deux voies limitent l‟efficacité 

d‟atténuation de la bande image lorsqu‟un filtrage complexe est utilisé tandis que ces mêmes 

erreurs peuvent être compensées en bande de base par un système numérique simple dans le 

cas d‟une méthode basée sur une technique de mélange des signaux. 

I.3.2. Architectures hétérodynes analogique et 

numérique 

L‟architecture hétérodyne ayant été présentée dans la section I.3.1.1, nous allons 

maintenant nous intéresser aux solutions de conversion du signal à partir de la FI. 

I.3.2.1. Architecture hétérodyne analogique  

A l‟origine les premières architectures hétérodynes exploitent un double changement de 

fréquence. Suite à une première conversion fréquentielle du signal RF vers une fréquence 

intermédiaire fFI1 à laquelle le signal est filtré et amplifié, une seconde conversion à l‟aide de 

mélangeur en quadrature est effectuée pour amener le signal vers une seconde fréquence 

intermédiaire fFI2, voir la Figure I-4. Cette seconde conversion est réalisée pour faciliter le 

filtrage canal du signal. En effet, plus la fréquence du signal sera faible, plus la mise en œuvre 

d‟un filtre passe-bande sélectif sera aisée.  

Dans cette configuration, les fréquences fFI1 et fFI2 sont fixes. L‟oscillateur local (OL1) 

est choisi variable afin de sélectionner et transférer le canal RF désiré à la fréquence 

intermédiaire fFI1. L‟inconvénient majeur de cette configuration est la présence d‟un 

mélangeur et d‟un modulateur I/Q au sein de la chaîne de réception très défavorable à la faible 

consommation. 
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Figure I-4. Architecture hétérodyne à double changement de fréquence 

I.3.2.2. Architecture hétérodyne numérique 

Le principe de l‟architecture dite numérique est de convertir le signal au plus proche de 

l‟antenne. Etant donné que la conversion analogique-numérique du signal nécessite au 

préalable un filtrage extrêmement sélectif du canal désiré et que les filtres RF d‟antenne 

(BAW ou SAW) ne peuvent pas réaliser cette opération à cause de leur trop grande largeur de 

bande passante, cette conversion n‟est en général pas effectuée directement à la fréquence du 

signal RF mais plutôt à une fréquence intermédiaire. De plus, la sélection du canal en 

fréquence RF nécessiterait une banque de filtre ou un filtre à fréquence variable. 

 

Figure I-5. Architecture hétérodyne numérique 

De la même manière que l‟architecture analogique, la fréquence de l‟oscillateur local est 

variable afin de translater le signal utile à la fréquence intermédiaire définie, soit la fréquence 

centrale du filtre de canal. 
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De plus, la démodulation I/Q étant effectuée après la numérisation du signal, le 

récepteur ne contient plus qu‟un unique mélangeur. Cet aspect rend l‟architecture hétérodyne 

numérique compétitive en termes de basse consommation et de facilité de conception vis-à-

vis des architectures à conversion directe et à FI faible. Néanmoins, l‟utilisation d‟un filtre FI 

passif, dont l‟intégration est toujours hors-puce (technologie SAW), limite le niveau 

d‟intégration globale du récepteur. Un filtre actif peut également être employé en lieu et place 

du filtre passif. En contre partie, plus la FI est élevée, plus la consommation du circuit 

augmente. 

I.3.3. Conclusion 

En admettant que le filtre passif soit intégrable, les architectures de réception numérique 

ont de grands atouts par rapport aux autres types d‟architectures : conception relativement 

simple en ce qui concerne la partie RF, basse consommation, forte intégration et donc faible 

coût. Pour ces raisons, nos travaux se sont orientés vers ces architectures numériques de 

réception en essayant d‟apporter des solutions de filtrage intégré et de co-intégration de filtres 

passifs et actifs. 

Dans le cadre de ces récepteurs numériques, l‟aspect concernant la numérisation du 

signal sera approfondi dans la partie suivante. 

I.4. Conversion analogique-numérique pour les 

architectures numérisées 

Un des aspects majeurs des récepteurs numériques présentés précédemment est l‟étape 

de numérisation du signal. Il nous paraît donc utile d‟exposer dans cette partie le 

fonctionnement des convertisseurs analogiques-numériques en présentant, d‟une part, les 

principes d‟échantillonnage et de quantification du signal, et, d‟autre part, en comparant les 

différents convertisseurs existants. 
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I.4.1. Convertisseur analogique-numérique 

La conversion analogique-numérique (A/N) correspond à l‟étape d‟encodage du signal 

analogique à temps et amplitude continus en un signal à temps discret et amplitude quantifiée. 

Le principe de conversion est illustré dans la Figure I-6. Le signal analogique d‟entrée x(t) est 

dans un premier temps filtré à travers un filtre passe-bas à bande limitée éliminant les 

composantes du signal situées au-dessus de la moitié de la fréquence d‟échantillonnage du 

convertisseur. Ce filtrage est effectué en accord avec le théorème de Nyquist afin d‟éviter le 

repliement des composantes hautes fréquences dans la bande passante du signal désiré. Si 

cette étape est supprimée, les distorsions apparaissant dans la bande passante ne pourront ni 

être filtrées ni même être distinguées du signal originel. Après filtrage, le signal xa(t) est 

échantillonné dans le temps (xéch(t)) avant d‟être finalement quantifié en amplitude (y[n]). Les 

convertisseurs A/N effectuent généralement les étapes d‟échantillonnage et de quantification 

simultanément. 

 

Figure I-6. Principe de la conversion analogique-numérique 

I.4.1.1. Echantillonnage 

D‟après le théorème d‟échantillonnage de Nyquist, le signal analogique x(t) doit être 

échantillonné à une fréquence deux fois plus élevée que la fréquence de coupure fb du signal 

en bande de base afin d‟éviter la perte d‟information ou le repliement spectral. Dans le 

domaine fréquentiel, le spectre du signal échantillonné xéch(t) est : 

 

(I.1) 
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Si la fréquence d‟échantillonnage fs est choisie égale ou légèrement supérieure à la 

fréquence de Nyquist 2fb, le convertisseur est nommé convertisseur à fréquence de Nyquist. 

Cependant, cette fréquence d‟échantillonnage peut être choisie largement plus grande par 

rapport à la bande passante du signal. On définit le rapport de sur-échantillonnage M tel que 

M= fs/2fb. Dans ce cas-ci, le convertisseur est nommé convertisseur à sur-échantillonnage. 

 

Figure I-7. (a) Convertisseur à échantillonnage à la fréquence de Nyquist (b) Convertisseur à sur-

échantillonnage 

I.4.1.2. Quantification 

Tandis que la perte d‟information est inexistante lors d‟un échantillonnage respectant le 

théorème de Nyquist, la quantification du signal induit invariablement une altération de 

l‟information car cette étape non-réversible transforme l‟échelle continue de l‟amplitude en un 

ensemble fini de valeurs numériques. Cette imprécision est nommée erreur de quantification 

e. Ainsi, pour simplifier l‟analyse, le quantificateur est souvent modélisé par l‟ajout d‟un bruit 

blanc correspondant à l‟erreur de quantification [ONG98], voir la Figure I-8. 

 

Figure I-8. Linéarisation du quantificateur 
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Si on considère Δ comme étant le pas de quantification du convertisseur analogique-

numérique et si l‟erreur de quantification  est distribuée uniformément sur une plage de 

±Δ/2, la puissance de bruit de quantification  s‟écrit : 

 

(I.2) 

La densité spectrale de puissance du bruit distribué uniformément sur la bande 

échantillonnée, -fs/2 à +fs/2, s‟écrit alors [SAL03]: 

 

(I.3) 

Ainsi, plus le pas de quantification sera faible, plus la puissance de bruit dans la bande 

sera faible.  

I.4.2. Les convertisseurs analogiques-numériques 

I.4.2.1. Convertisseur « flash » 

Le convertisseur de type « flash » est de loin le convertisseur le plus rapide avec un 

temps de conversion de l‟ordre de 10ns à 1µs. Par contre, le principal inconvénient est sa 

faible résolution n‟excédant pas 8 bits. En effet, le nombre de composants et la puissance 

dissipée augmentent exponentiellement à mesure que la résolution augmente. Pour un CAN 

de n bits, l‟architecture « flash » utilise 2
n 

– 1 comparateurs et 2
n
 résistances de précision, voir 

le schéma de la Figure I-9. 

Le fonctionnement est basé sur la division d‟une tension de référence Vref en 2
n
 parties 

égales réalisées à l‟aide d‟une chaîne de 2
n
 résistances identiques. Les sorties des 

comparateurs constituent un code qui, décodé par la suite, permet d‟obtenir un signal binaire 

sur n bits. 
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Figure I-9. Convertisseur Flash 

Le convertisseur « flash » est utilisé dans les applications nécessitant un fort débit telles 

que les récepteurs UWB (Ultra Wide Band) dont le débit est compris entre 480 Mbits/s et 1 

Gbits/s [RON07], [WAN07]. 

I.4.2.2. Convertisseur à approximations successives 

Le convertisseur à approximations successives utilise un processus de dichotomie pour 

traduire numériquement un signal analogique. Le principe consiste à comparer la tension du 

signal d‟entrée à une tension issue d‟un registre après une conversion du numérique vers 

l‟analogique (CNA), voir la Figure I-10. Au départ le bit de poids fort (MSB) du registre est 

fixé à 1 et les autres bits à 0. Ainsi, la tension en sortie du CNA est égale à la moitié de la 

pleine échelle. Si la tension d‟entrée est inférieure, le MSB est fixé à 0. A son tour, le bit 

suivant sera fixé à 1 et une nouvelle comparaison avec le signal d‟entrée sera faite, jusqu‟au 

dernier bit du registre. Le convertisseur réalise donc sa conversion en positionnant en premier 

le MSB et en descendant progressivement jusqu‟au bit de poids faible (LSB). 

Une résolution de n bits implique une durée de conversion de n cycles d‟horloge. Par 

conséquent, le principal inconvénient de cette architecture est le temps de conversion allant de 

1µs à 100µs. En dépit de sa lenteur, le convertisseur à approximations successives autorise 

une résolution élevée allant jusqu‟à 16 bits. De plus, il présente l‟avantage d‟être simple à 

réaliser et d‟avoir une surface réduite. Ce type de convertisseur est utilisé par exemple dans 
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les applications faibles consommations et faibles débits telles que les récepteurs Zigbee 

[WAN06] et les capteurs RFID [MAR06]. 

 

Figure I-10. Convertisseur à approximations successives 

I.4.2.3. Convertisseur « pipeline » 

Au lieu de traiter un échantillon du signal dans un seul étage au cours de n cycles 

successifs comme le convertisseur à approximations successives, le convertisseur « pipeline » 

exploite n étages en cascade. A chaque front d‟horloge, n conversions sont effectuées en 

parallèle ; chaque conversion étant dédiée à une partie du code. Le schéma de principe d‟un 

convertisseur à trois étages avec deux bits par étage est illustré dans la Figure I-11. 

Chaque étage se compose d‟un échantillonneur bloqueur (S/H), d‟un CAN « flash » et 

d‟un CNA de k bits, d‟un soustracteur et d‟un amplificateur. A chaque front d‟horloge, la 

tension d‟entrée est échantillonnée et bloquée durant une demi-période d‟horloge. Cette 

tension est alors numérisée à l‟aide d‟un convertisseur « flash » de faible résolution. Les k bits 

ainsi obtenus sont, d‟une part, stockés dans un registre et, d‟autre part, convertis en tension 

analogique par le CNA. A la fin de chaque étage, le résidu de la conversion partielle est 

calculé et recalé à pleine échelle par un amplificateur de gain 2
k
. 

Ce convertisseur possède un temps de latence nécessaire à la propagation du signal 

d‟entrée dans les différentes cellules. En effet, un convertisseur à n étages a un temps de 

latence valant n fois la durée de conversion d‟un étage. Cependant, une fois le convertisseur 

« chargé », les données sont obtenues à la vitesse d‟un seul étage. Le convertisseur 

« pipeline », alliant vitesse (jusqu‟à une centaine de Mbits/s), faible intégration et haute 
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résolution (jusqu‟à 14 bits), est utilisé dans les applications de vidéos pour téléphones mobiles 

[ADE06], WIFI et Bluetooth [BO06]. 

 

Figure I-11. Convertisseur « pipeline » 

L‟architecture « pipeline » effectue la conversion du signal sur n étages cascadés. Cette 

configuration permet à chaque étage de réaliser en parallèle une partie de la conversion.  

I.4.2.4. Convertisseur Sigma-Delta 

Ce type de convertisseur est basé sur le principe du sur-échantillonnage d'un signal 

d'entrée et la mise en forme du bruit. La Figure I-12 montre la représentation schématique 

d‟un convertisseur ΣΔ passe-bas. Un comparateur est en général utilisé pour convertir sur un 

bit (c'est-à-dire 0 ou 1) la différence (delta) entre le signal d'entrée et le résultat de la 

conversion. 

Le résultat de la comparaison est alors entré dans un filtre appelé décimateur, qui somme 

(sigma) les échantillons du signal d'entrée. Cette étape revient à calculer l'intégrale de la 

différence entre l'entrée et la sortie. Cela crée un système asservi (la sortie est rebouclée sur 

l'entrée) qui fait osciller la valeur de l'intégrale du signal à convertir autour d'une valeur de 

référence (le résultat de la conversion). La sortie numérique du comparateur est codée sur 1 

bit à haute fréquence (la fréquence d'échantillonnage), qui est alors filtrée par le décimateur 

qui a pour effet d‟augmenter le nombre de bits en réduisant la fréquence d'échantillonnage 

(retour à la fréquence de Nyquist). L'intérêt de ce genre de convertisseur réside dans sa grande 

résolution de sortie possible (16, 24, 32, 64 bits voir plus) pour des signaux d'entrée ayant une 

bande passante modérée. 

http://fr.wikipedia.org/wiki/Sur%C3%A9chantillonnage
http://fr.wikipedia.org/wiki/Int%C3%A9grale
http://fr.wikipedia.org/wiki/Asservissement
http://fr.wikipedia.org/wiki/%C3%89chantillonnage_%28signal%29
http://fr.wikipedia.org/wiki/D%C3%A9cimateur
http://fr.wikipedia.org/wiki/Bande_passante
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Le filtre de boucle inhérent au modulateur ΣΔ a la particularité de rejeter le bruit de 

quantification hors de la bande utile (mise en forme de la densité spectrale de puissance) et 

participe donc à l‟augmentation de la résolution globale du modulateur. 

Comparateur

Intégrateur Décimation
n bits

-

+

fs

fnyquist

Signal 

d’entrée

 

Figure I-12. Convertisseur Sigma-Delta passe-bas 

Dans la suite de ce manuscrit, nous développerons en particulier le convertisseur ΣΔ 

passe-bande, voir le chapitre II, dont le fonctionnement est similaire au modulateur ΣΔ passe-

bas dans le sens où le signal est sur-échantillonné et le bruit mis en forme. 

I.4.3. Conclusion 

Les principes d‟échantillonnage et de quantification ont été définis. Ces aspects seront 

exploités par la suite dans les chapitres II et V. A travers la présentation des différents types 

de convertisseurs, nous pouvons dissocier deux familles : les convertisseurs fonctionnant à la 

fréquence de Nyquist et les convertisseurs à sur-échantillonnage. 

La partie suivante présente à juste titre deux récepteurs numériques exploitant 

respectivement une des deux familles de convertisseur. 

I.5. Récepteur numérique à fréquence intermédiaire 

Dans cette partie, deux architectures numériques de réception seront proposées. 

Premièrement, nous développerons le principe de fonctionnement de l‟architecture de 

réception exploitant une technique de sous-échantillonnage qui traite le signal à la fréquence 

de Nyquist (ou légèrement supérieure). Deuxièmement, nous présenterons l‟architecture de 

réception utilisant un modulateur ΣΔ passe-bande. 
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I.5.1. Architecture à technique de sous-échantillonnage 

I.5.1.1. Principe 

Une alternative pour convertir le signal au niveau de la fréquence intermédiaire est 

l‟architecture à sous-échantillonnage, voir la Figure I-13. Cette solution est particulièrement 

intéressante dans l‟optique d‟une forte intégration et d‟une faible consommation puisque elle 

nécessite des convertisseurs analogiques-numériques (CAN) fonctionnant à des fréquences 

modérées [PEK05]. Le principe consiste à échantillonner intentionnellement à la fréquence de 

Nyquist le signal FI en employant un mélangeur à sous-échantillonnage. Ainsi, le signal est 

translaté par repliement spectral entre le DC et fs/2, fs étant la fréquence d‟échantillonnage 

[LAT06]. 

 

Figure I-13. Récepteur à sous-échantillonnage 

Le principe du sous-échantillonnage est valide dans le cas de signaux à bande étroite, 

voir la Figure I-14. En effet, on considère que la fréquence centrale du signal f0, qui 

correspond dans notre cas à la fréquence intermédiaire, est très grande par rapport à la bande 

passante du signal B, soit f0 >> B. 

 

Figure I-14. Spectre d’un signal à bande étroite B 
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Posons  avec la fréquence d‟échantillonnage fs = 1/T et 

regardons les décalages à droite pour fs  > B, voir la Figure I-15. 

 

Figure I-15. Décalage du spectre de X-(f) vers la droite 

Afin d‟éviter les seuls risques de recouvrement du motif X
+
(f) centré en +f0, par le 

décalage à droite de X
-
(f), il est nécessaire de respecter les deux conditions suivantes 

[BEA97] : 

 

 

(I.4) 

 

 

(I.5) 

D‟après (I.4) et (I.5), on déduit la condition suivante :  

 
(I.6) 

Cette condition est nécessaire mais pas suffisante car elle prend en compte la largeur de 

bande spectrale du signal désiré sans considérer le fait qu‟elle soit centrée sur f0. De ce fait, 

rien n‟assure qu‟un motif X
+
(f) puisse être inséré entre deux motifs X

-
(f). Ainsi, une condition 

supplémentaire doit être rajoutée garantissant l‟insertion d‟un nombre pair de motifs de 

largeur B entre - f0 + B/2  et f0 - B/2:  
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(I.7) 

avec K entier le plus grand possible et B’ la nouvelle bande passante considérée avec B’ 

> B. 

On peut alors choisir : 

 

(I.8) 

Cette valeur de fs satisfait les conditions des équations (I.4), (I.5), (I.6) et (I.7). 

I.5.1.2. Bruit 

La figure de bruit des mélangeurs à sous-échantillonnage est généralement élevée car le 

bruit situé à chaque multiple de la fréquence d‟échantillonnage est replié dans la bande de 

Nyquist, c‟est-à-dire dans la bande du signal désiré, dégradant le rapport signal sur bruit 

(SNR) [VAU91], [JAK03]. Un filtre passe-bande, filtre canal sur la Figure I-13, est donc placé 

avant le sous-échantillonnage pour atténuer ce repliement de bruit, voir la Figure I-16. Le 

filtre passe-bande peut être soit passif (LC, SAW), soit réalisé par l‟emploi de mélangeurs à 

sous-échantillonnage en quadrature possédant une fonction de filtrage passe-bande implicite 

[KAR01], [PEK05]. 

Si on considère un système composé d‟un signal de densité de puissance spectrale S, de 

bruit dans la bande Np et de bruit hors bande N0, le SNR est égal à S/N0 
dans le cas d‟un 

mélangeur analogique.  

Par définition le rapport signal sur bruit (SNR) s‟écrit : 

 

(I.9) 

Dans le cas d‟un signal échantillonné, le SNRs est dégradé par le repliement de bruit : 
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(I.10) 

Souvent, on a Np >> N0 ; le SNR est donc déterminé avant l‟échantillonnage. 

Par contre, si Np = N0  et si on suppose 1n , le SNR devient : 

 
(I.11) 

Précédemment, on cherchait une valeur de K la plus grande possible pour minimiser la 

bande de garde (B’-B) tandis que pour réduire le bruit, il est préférable d‟avoir une valeur K la 

plus faible possible. 
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Figure I-16. Repliement du bruit lors d'un sous-échantillonnage du signal (a) cas idéal (b) cas sans 

filtrage canal (c) cas avec filtrage canal 

 

I.5.2. Architecture à convertisseur Sigma-Delta passe-

bande 

L‟architecture à convertisseur Sigma-Delta (ΣΔ) passe-bande reprend l‟idée de 

numériser le signal directement en fréquence intermédiaire tel que le propose le récepteur à 

sous-échantillonnage. Tandis que ce dernier sous-échantillonne le signal, le convertisseur ΣΔ 

passe-bande, lui, sur-échantillonne le signal. En effet, la fréquence d‟échantillonnage fs est 

choisie suivant le rapport de sur-échantillonnage désirée (OSR) : 



Chapitre I 

 

  
48 

 

  

 

(I.12) 

avec B la largeur de bande du signal. 

Le rapport entre la fréquence d‟échantillonnage fs et la fréquence centrale du résonateur 

est choisi généralement égal à quatre afin de simplifier la conception du modulateur ΣΔ et la 

démodulation des signaux I et Q [SCH90]. Cependant, ce rapport peut être différent, par 

exemple égal à 5/4 [SAL02] ou 4/3 [KOC04], afin de réduire la fréquence d‟échantillonnage 

et donc la consommation. Par contre, une réduction de ce rapport implique une réduction de la 

valeur de l‟OSR et donc une diminution du SNR, voir la section II.2.2 traitant du rapport 

signal sur bruit. 

La Figure I-17 montre l‟implémentation du modulateur ΣΔ passe-bande au sein du 

récepteur. Un filtre FI est placé entre la sortie du mélangeur et le modulateur ΣΔ pour 

sélectionner le canal. Cependant, sa présence n‟est pas toujours indispensable. En effet, nous 

verrons dans le chapitre II que les modulateurs ΣΔ peuvent être réalisés soit en temps discret 

(DT), soit en temps continu (CT). Tandis que les modulateurs DT nécessitent obligatoirement 

un filtre de canal pour éviter les repliements spectraux [SAL03], [SAL03‟], les modulateurs 

CT peuvent en être dispensés grâce à la propriété de filtrage implicite de leur fonction de 

transfert du signal (STF) [SHO92]. 

 

Figure I-17. Récepteur à convertisseur ΣΔ passe-bande 

L‟architecture d‟un convertisseur ΣΔ passe-bande CT est présentée sur la Figure I-18. 

Le signal analogique situé en fréquence intermédiaire passe à travers un filtre anti-repliement, 

si nécessaire, qui a pour rôle d‟atténuer le signal hors-bande pouvant être responsable du 
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repliement de spectre lors de l‟échantillonnage. Par la suite, le signal analogique filtré est 

converti par le modulateur ΣΔ passe-bande en un signal numérique à faible résolution et haute 

fréquence. Un filtre de décimation est alors employé pour convertir la sortie du modulateur en 

un signal à haute résolution et à faible fréquence égale à deux fois la bande passante du signal 

(soit la fréquence de Nyquist). 

 

Figure I-18. Architecture d’ un convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu 

Les convertisseurs ΣΔ usent de deux principes pour améliorer le SNR dans la bande 

passante. D‟une part, le signal est sur-échantillonné afin d‟étaler le bruit de quantification sur 

tout le spectre [AND97]. D‟autre part, la boucle de retour du modulateur impose une mise en 

forme du bruit de quantification : le bruit est rejeté hors de la bande nous intéressant. 

Ces deux caractéristiques permettent aux convertisseurs ΣΔ d‟atteindre de hautes 

résolutions sans pour autant nécessiter de fortes contraintes au niveau des blocs analogiques 

tels que le filtre anti-repliement contrairement à un convertisseur analogique-numérique ayant 

une fréquence d‟échantillonnage égale ou légèrement supérieure à la fréquence de Nyquist qui 

nécessite un filtre très sélectif. 

Le fonctionnement du modulateur ΣΔ passe-bande, en particulier à temps continu, sera 

développé plus précisément dans le chapitre II. 

I.5.3. Conclusion 

Deux architectures numériques de réception ont été présentées dans cette partie. D‟une 

part, le récepteur à technique de sous-échantillonnage, dont le principe de fonctionnement 

nécessite un filtre de canal, est une architecture extrêmement favorable à la très faible 

consommation étant donné l‟utilisation d‟une fréquence d‟échantillonnage de faible valeur. 
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Par exemple, dans le cas du standard Zigbee pour lequel la largeur du canal est de 2 MHz, la 

fréquence d‟échantillonnage n‟est de seulement 4 MHz. Par ailleurs, l‟inconvénient majeur de 

cette architecture, à savoir l‟intégration hors-puce du filtre de canal, est en passe d‟être 

éliminé, voir le chapitre IV. En effet, les dispositifs MEMS offrent aujourd‟hui des 

perspectives d‟intégrations pour les résonateurs et filtres FI. De plus, ces filtres autorisent un 

fonctionnement à haute impédance et sont donc favorables à la faible consommation. 

D‟autre part, l‟architecture à convertisseur ΣΔ passe-bande permet d‟envisager de 

s‟abstenir de l‟utilisation d‟un filtre de canal dans sa configuration à temps continu permettant 

ainsi de réduire la surface du circuit. En effet, un résonateur (ou deux si le fonctionnement est 

différentiel, voir le chapitre V) est alors seulement nécessaire. Néanmoins, comme le 

convertisseur fonctionne en sur-échantillonnage, cette architecture est moins favorable à la 

faible consommation que l‟architecture à sous-échantillonnage. En contre partie, la résolution 

élevée du convertisseur ΣΔ confère une grande sensibilité à cette architecture. 

 

I.6. Conclusion 

Ce chapitre a développé les contraintes de filtrage au sein des architectures de réception 

à fréquence intermédiaire élevée (hétérodyne). A travers l‟étude des différents standards, les 

points clés nécessaires à la spécification du gabarit d‟un filtre de canal, tels que la largeur de 

bande et l‟atténuation des canaux adjacents, ont été définis dans une première partie. La 

seconde partie a été axée sur les différentes architectures de réception radiofréquence et, en 

particulier, sur l‟architecture hétérodyne. En effet, en dépit du fait que cette architecture ne 

permet pas actuellement une intégration totale sur circuit intégré à cause du filtre en fréquence 

intermédiaire, généralement en technologie SAW, elle offre des avantages par rapport aux 

architectures à fréquences intermédiaires faibles et nulles tels qu‟une meilleure sélectivité, 

une meilleure sensibilité et une répartition des contraintes. De plus, ces architectures ouvrent 

la perspective de concevoir des récepteurs numérisés pour lesquels la sélection du canal est 

effectuée en fréquence intermédiaire avant la numérisation du signal. Dans cette optique, deux 

récepteurs numérisés ont été présentés. Le récepteur à sous-échantillonnage possède une 

faible fréquence d‟échantillonnage extrêmement favorable à l‟ultra faible consommation telle 
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que pour le standard Zigbee. Cependant, cette architecture nécessite un filtre FI de canal non-

intégrable. Enfin, le récepteur à convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu, dont le 

fonctionnement sera détaillé dans le chapitre suivant, peut s‟abstenir d‟utiliser un filtre de 

canal car son fonctionnement induit implicitement un filtrage du signal. En effet, il ne 

nécessite qu‟un seul résonateur réduisant ainsi la surface du circuit. Néanmoins, dans la 

troisième partie de ce chapitre nous avons expliqué que le convertisseur ΣΔ fonctionne en sur-

échantillonnage. Or, plus la fréquence d‟un convertisseur est élevée, plus la consommation 

augmente. Par conséquent, le convertisseur ΣΔ sera moins adapté aux applications basses 

consommations contrairement à la conversion à l‟aide de la technique de sous-

échantillonnage. 

Maintenant que ces deux architectures ont été présentées, intéressons-nous à la 

problématique essentielle de nos travaux : 

Quelles améliorations peuvent apporter les résonateurs et les filtres MEMS? 

Dans cette optique, le chapitre II montrera l‟intérêt d‟utiliser des résonateurs MEMS 

dans les convertisseurs ΣΔ passe-bande à temps continu pour améliorer, entre autres, le 

rapport signal sur bruit. Néanmoins, ces résonateurs MEMS, tout comme les filtres FI 

indispensables au fonctionnement du récepteur à sous-échantillonnage, sont à ce jour des 

dispositifs non-intégrables sur circuit intégré. De ce fait, l‟intérêt pour ces architectures peut 

paraître réduit face à des architectures de réception à conversion directe et faible FI proposant 

une intégration totale sur puce. 

Or, une technologie émergente propre au LETI ouvre la perspective de concevoir des 

résonateurs et des filtres, non seulement intégrables sur puce, mais également co-intégrables 

avec les filtres RF d‟antenne en technologie BAW. De plus, ces filtres FI possèdent une 

impédance d‟adaptation élevée favorable à la très faible consommation. Ainsi, les chapitres 

III et IV développeront l‟étude des résonateurs et des filtres MEMS pour les fréquences 

intermédiaires. 
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II. Modulateur Sigma-Delta passe-

bande 
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II.1. Introduction 

Deux architectures de récepteur numérisé ont été présentées dans le chapitre précédent : 

le récepteur à technique de sous-échantillonnage, voir la Figure I-13 et l‟architecture à 

convertisseur ΣΔ passe-bande, voir la Figure I-17. Etant donné la complexité du convertisseur 

ΣΔ, nous avons choisi de consacrer un chapitre à la compréhension de son fonctionnement. Le 

principe de fonctionnement a été expliqué dans la section I.5.2. L‟étape de quantification est 

développée à la section I.4.1.2. 

La première partie traite du filtre de boucle dans les modulateurs ΣΔ en montrant 

l‟évolution d‟une configuration passe-bas vers une configuration passe-bande. Leurs fonctions 

de transfert de bruit (NTF) sont ensuite présentées, nous amenant alors au calcul du rapport 

signal sur bruit dans les modulateurs ΣΔ passe-bande. La seconde partie détaille le 

fonctionnement des modulateurs ΣΔ passe-bande à temps continu et précise les différences 

par rapport aux modulateurs à temps discret. Enfin, la troisième partie expose un état de l‟art 

des modulateurs ΣΔ passe-bande à temps continu utilisant un résonateur de type MEMS en 

tant que filtre de boucle. 

II.2. Architecture du modulateur 

La modélisation du quantificateur ayant été détaillée précédemment, voir section I.5.2, 

l‟architecture du modulateur ΣΔ peut maintenant se présenter telle que sur la Figure II-1.  

II.2.1. Filtre de boucle et fonction de transfert du bruit 

Le filtre de boucle H(z) aura le rôle de réduire le bruit de quantification dans la bande 

désirée. Le quantificateur est modélisé par un simple ajout de bruit blanc comme nous l‟avons 

expliqué dans la section I.4.1.2. Mais le comportement réel est plus complexe. En effet, le 

bruit de quantification est corrélé au signal d‟entrée, ce qui peut générer des harmoniques 

dans le spectre de la sortie du quantificateur [GRA90]. Cette corrélation est d‟autant plus 

importante dans le cas d‟un quantificateur à deux niveaux, c'est-à-dire un comparateur, tel que 

celui mis en oeuvre dans notre architecture, voir la Figure I-17. 



Chapitre II 

 

  
56 

 

  

 

Figure II-1. Modèle linéaire général du modulateur ΣΔ 

A partir de ce modèle linéaire, la fonction de transfert de bruit NTF(z) et la fonction de 

transfert du signal STF(z) peuvent être définies comme suit : 

 
(II.1) 

 

De ces deux équations ci-dessus, il est à noter que les pôles de H(z) deviennent les zéros 

de NTF(z). De plus, si on a H(z)>>1 dans la bande passante du signal d‟entrée, alors 

Y(z)=X(z). Ces deux fonctions de transfert permettent de prédire la mise en forme du bruit et 

le rapport signal sur bruit (SNR). 

Dans le cas d‟un modulateur ΣΔ passe-bas, H(z) correspond à un intégrateur qui atténue 

le bruit de quantification en DC, tandis qu‟un modulateur ΣΔ passe-bande possède un 

résonateur en tant que filtre de boucle générant une bande de rejet du bruit de quantification à 

une fréquence f0. Dans le cas d‟une architecture de réception à convertisseur ΣΔ passe-bande 

telle qu‟illustrée dans la Figure I-17, cette fréquence f0 est choisie égale à la fréquence 

intermédiaire du récepteur. Ainsi, pour un modulateur ΣΔ passe-bas, nous aurons la fonction 

transfert du bruit suivante : 

 
(II.2) 

Où n est l‟ordre du modulateur. 
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Le passage du passe-bas au passe-haut équivaut à la transformation suivante [AND97] : 

 

(II.3) 

Choisissons α et β comme suit: 

 
et 

 

(II.4) 

Où f0 est la fréquence centrale du signal d‟entrée et fs est la fréquence de sur-

échantillonnage du modulateur ΣΔ. 

Ainsi, l‟équation (II.3) se simplifie : 

 

(II.5) 

En introduisant (II.5) dans (II.2), on détermine la fonction de transfert du bruit d‟un 

modulateur ΣΔ passe-bande : 

 

(II.6) 

Comme la mise en forme du bruit est un polynôme d‟ordre 2, l‟ordre du modulateur ΣΔ 

passe-bande sera égal à 2n. 

Si on se place dans le cas où le rapport entre la fréquence de sur-échantillonnage fs et la 

fréquence centrale du signal d‟entrée f0 est égal à 4, l‟équation (II.6) se simplifie alors comme 

ci-dessous : 

 
(II.7) 
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Le cas particulier ci-dessus est couramment utilisé pour deux raisons : d‟une part, la 

conception du modulateur est facilitée et, d‟autre part, la démodulation I/Q numérique est 

également simplifiée. En effet, la démodulation du signal est réalisée en multipliant le signal 

par un cosinus et un sinus pour obtenir les voies I et Q respectivement. En choisissant fFI = f0 = 

fs/4, cette opération revient alors à une multiplication par -1, 0 ou 1, voir la Figure II-2. 

 

Figure II-2. Démodulation I/Q 

Tandis qu‟un convertisseur passe-bas considère le signal de la bande de base jusqu'à la 

fréquence haute et doit convertir une bande de fréquence importante, le convertisseur passe-

bande travaille uniquement sur la bande utile du signal centrée sur f0 et offre ainsi une 

réduction de la surface, une diminution de la consommation et de meilleures performances. 

II.2.2. Rapport signal sur bruit 

Nous allons voir que le SNR, se référer à la définition à l‟équation (I.9), dépend du 

nombre de bits N du quantificateur, de la fréquence d‟échantillonnage fs et de l‟ordre de la 

mise en forme du bruit. 

A partir des équations (I.3) et (II.7), la densité spectrale de bruit avec mise en forme 

s‟écrit : 

 
(II.8) 

En intégrant SQ(f) sur la bande de largeur B nous intéressant, f0-B/2 à f0+B/2, on calcule 

la puissance de bruit de quantification N0 dans la bande : 



Modulateur Sigma-Delta passe-bande 

 

  
59 

 

  

 

(II.9) 

Pour un quantificateur N bits travaillant sur une plage de tension de –Vref à + Vref, le pas 

de quantification Δ s‟exprime de la façon suivante : 

 

(II.10) 

Le calcul intermédiaire pour déterminer N0 n‟est pas détaillé mais peut cependant être 

retrouvé dans la littérature [AND97]. 

En considérant un signal d‟entrée sinusoïdal d‟amplitude A, le rapport signal sur bruit 

d‟un modulateur ΣΔ s‟écrit : 

 

(II.11) 

avec A=a. Vref. 

Le nombre effectif de bits ENOB (Effectif Number Of Bits) qui illustre la précision 

effective du convertisseur en tenant compte des erreurs (bruit) peut par la suite être calculé : 

 

(II.12) 

II.3. Modulateur ΣΔ passe-bande à temps continu 

Les modulateurs ΣΔ peuvent être conçus soit à temps discret DT, soit à temps continu 

CT. Pour les systèmes à temps discret, un étage échantillonneur-bloqueur (S/H) est nécessaire 

à l‟entrée du modulateur ΣΔ pour convertir le signal analogique, donc à “temps continu” en 

signal à temps discret. Ce bloc peut limiter la linéarité et le plancher de bruit global du 
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modulateur, ce qui implique l‟utilisation d‟un filtre anti-repliement avant l‟échantillonneur 

[SAL03]. Dans le cas d‟un système à temps continu, l‟échantillonnage est réalisé au niveau du 

quantificateur, voir la Figure I-18, permettant ainsi aux éventuelles erreurs d‟échantillonnage 

d‟être atténuées dans la boucle. De plus, le filtre de boucle œuvre tel un filtre anti-repliement 

et permet donc d‟éliminer le pré-filtrage analogique. Une étude montre justement la 

possibilité de filtrer les canaux adjacents via la fonction de transfert du signal du modulateur 

ΣΔ passe-bas [BEI04]. 

Dans un modulateur ΣΔ DT, la fréquence au gain-unitaire des amplificateurs 

opérationnels (AOP) doit être au moins égale à cinq fois la fréquence de l‟horloge [GRE86], 

engendrant une consommation de puissance importante. Dans le cas des modulateurs CT, les 

AOPs n‟ont pas de problème de temps d‟établissement (settling time), leur bande passante 

peut être alors réduite aussi basse que la fréquence de l‟horloge. Ainsi, pour des spécifications 

de largeur de bande de signal et de résolution équivalentes, les modulateurs ΣΔ CT 

consommeront moins que leurs homologues à temps discret. 

On voit ainsi que la vitesse d‟opération des systèmes à temps discret sera limité, d‟une 

part, par l‟échantillonnage à l‟entrée du modulateur (plus la fréquence est élevée, plus les 

erreurs liées à l‟échantillonnage seront nombreuses) et, d‟autre part, par la largeur de bande 

élevée des AOPs. Les modulateurs à temps continu n‟étant pas contraints par ces deux 

restrictions, ils pourront traiter des signaux à plus hautes fréquences que les systèmes à temps 

discret. 

Au niveau de l‟implémentation, les modulateurs à temps continu peuvent employer des 

technologies CMOS, BiCMOS et bipolaire tandis que les modulateurs à temps discret 

utilisent uniquement une technologie CMOS. La raison est que leur fonctionnement, comme 

expliqué plus haut, est grandement dépendant des commutateurs d‟échantillonnage 

concevables uniquement à l‟aide de transistors MOS. 

En contrepartie, il a été démontré que les modulateurs ΣΔ CT sont beaucoup plus 

sensibles au jitter d‟horloge que les modulateurs ΣΔ DT [LI06]. A noter que l‟influence du 

jitter d‟horloge dépendra de la boucle de retour utilisé. En effet, nous verrons plus loin, qu‟il 

est possible de combiner différents types de convertisseurs numérique-analogique 
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(CNA) ayant des formes d‟ondes différentes: NRZ (non retour à zéro), RZ (retour à zéro) et 

HZ (demi-retour à zéro). 

Un autre inconvénient des modulateurs ΣΔ CT est leur sensibilité au retard de boucle. 

En effet, un comparateur génère un signal de sortie avec un certain retard qui dépend de la 

conception du comparateur et de la technologie utilisée. Ce retard ajouté au retard de la prise 

de décision des CNAs amène à un retard global au sein de la boucle de retour. Par l‟utilisation 

de CNAs multi-bits dans la boucle de retour ou à l‟aide de circuit de compensation, ce retard 

peut être minimisé [BEN97], [YAH01]. Le Tableau II-1 récapitule les avantages et 

inconvénients des modulateurs ΣΔ CT et DT. 

Tableau II-1. Comparaison des modulateurs ΣΔ DT et CT 

Spécifications Modulateurs ΣΔ DT Modulateurs ΣΔ CT 

Technologie CMOS CMOS, BiCMOS, bipolaire 

Fréquence de fonctionnement <100MHz > quelques GHz 

Consommation de puissance 
Importante pour satisfaire aux 

contraintes des AOPs 

Non limitée par les AOPs  

Favorable à la basse consommation 

Sensibilité au jitter d‟horloge Faible Elevée 

Sensibilité au retard de boucle Faible Elevée 

II.3.1. Transformation temps discret – temps continu 

La démarche couramment utilisée pour réaliser un modulateur ΣΔ CT est de concevoir 

et simuler en premier lieu un modulateur ΣΔ DT. Ensuite, par une transformation temps 

discret – temps continu, on détermine les filtres de boucle désirés pour le modulateur ΣΔ CT. 

Bien qu‟il existe différents types de transformation DT – CT pour les filtres linéaires tels que 

l‟intégration d‟Euler, de « backward » Euler ou la transformation bilinéaire, ces méthodes ne 

sont pas employées pour la transformation d‟un modulateur ΣΔ DT vers un modulateur ΣΔ 

CT. En effet, les modulateurs ΣΔ sont des systèmes non-linéaires pour lesquels les 

transformations linéaires précitées ne conviennent pas. Par conséquent, on utilise une méthode 
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transformation DT – CT dans le domaine temporel et, en particulier, la méthode de l‟invariant 

impulsionnel [SHO95]. 

La Figure II-3 présente une comparaison schématique entre les modulateurs à temps 

discret et à temps continu. Si on regarde la boucle interne de la sortie à l‟entrée du 

quantificateur des deux configurations, on voit que, dans les deux cas, les deux boucles 

ouvertes ont des sorties et des entrées échantillonnées. 

 

 

Figure II-3. Modulateur ΣΔ (a) à temps discret (b) à temps continu 

Les deux configurations sont donc équivalentes si à chaque instant Ts (période 

d‟échantillonnage) les entrées sont les mêmes, soit : 

 
(II.13) 

En utilisant la méthode de l‟invariant impulsionnel, la condition résultante pour que les 

deux filtres H(z) et Hc(z) soient équivalents devient [SHO95]: 
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(II.14) 

Pour satisfaire l‟équation (II.14), la forme d‟onde du CNA de la boucle de retour doit 

être convenablement choisie. Trois différents types de formes d‟onde sont généralement 

utilisés : NRZ (non retour à zéro), RZ (retour à zéro) et HZ (demi-retour à zéro). Leurs 

réponses impulsionnelles sont données sur la Figure II-4. 

 

Figure II-4. Réponses impulsionnelles des CNAs (a) NRZ (b) RZ (c) HZ 

Les fonctions de transfert associées aux CNAs NRZ, RZ et HZ dérivent toutes les trois 

de la même équation : 

 

(II.15) 

Où α et β correspondent respectivement aux temps de début et de fin de la réponse 

impulsionnelle du CNA. Leurs valeurs en fonction du type de la forme d‟onde sont données 

ci-dessous : 

  

(II.16) 

Il a été montré qu‟une des voies simples pour atténuer le délai de boucle est d‟utiliser 

des formes d‟onde RZ et HZ pour les CNAs de la boucle de retour [GHA05]. Nous utiliserons 

donc dans notre cas une combinaison de ces deux formes d‟onde. 
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Dans l‟équation (II.14), le filtre de boucle Hc(s) correspond à un simple résonateur de 

type LC [CHE00], Gm-C [SHO97] ou MEMS [XU05] dont la fonction de transfert s‟écrit de 

manière générale : 

 

(II.17) 

avec ω0=π/2Ts. 

Intéressons-nous maintenant à la fonction de transfert de la boucle de retour d‟un 

modulateur ΣΔ à temps discret. Elle s‟exprime comme suit pour un modulateur de second et 

de quatrième ordre [THU91] : 

 

 

modulateur d‟ordre 2 (II.18) 

 

 

modulateur d‟ordre 4 (II.19) 

En choisissant une double boucle de retour dont l‟une intègre un CNA RZ et l‟autre un 

CNA HZ, leurs signaux de sorties peuvent être pondérés respectivement de coefficients KRZ et 

KHZ, dans le cas d‟un modulateur d‟ordre 2, et de coefficients (K2RZ, K4RZ), (K2HZ, K4HZ), dans 

le cas d‟un modulateur d‟ordre 4, afin de vérifier l‟équation (II.14). Les configurations 

schématiques des modulateurs ΣΔ d‟ordre 2 et 4 présentées sur la Figure II-5 incluent un 

retard z
-1

 dans leur boucle de retour. 

Ainsi, en combinant les équations (II.14), (II.15), (II.16), (II.17), (II.18) et (II.19), on 

peut déterminer les coefficients cités ci-dessus. Toute la démarche mathématique n‟est pas 

présentée dans ce manuscrit mais peut se retrouver dans la littérature [SHO95], [LI06]. 
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Figure II-5. Modulateurs ΣΔ à temps continu (a) d'ordre 2 (b) d'ordre 4 

II.3.2. Jitter d’horloge 

Le jitter d‟horloge représente les variations statistiques des fronts de l‟horloge. Dans un 

modulateur ΣΔ, l‟horloge a un double rôle : d‟une part, elle contrôle l‟instant de décision du 

quantificateur (ou comparateur) et, d‟autre part, elle contrôle les signaux de sortie des CNAs. 

Comme la sortie du quantificateur est mise en forme par la NTF, les erreurs éventuelles 

causées par le jitter d‟horloge sont atténuées. Par contre, étant donné que l‟erreur causée par le 

jitter d‟horloge à la sortie des CNAs est directement ajoutée au signal d‟entrée et mise en 

forme par la STF, cette erreur va alors dégrader le niveau de bruit dans la bande passante du 

modulateur. 

Par ailleurs, le jitter d‟horloge peut être divisé en deux familles: le jitter de phase et le 

jitter cyclique. Dans un modulateur d‟ordre 2, le jitter de phase est mis en forme par la NTF 

contrairement au jitter cyclique qui, lui, non mis en forme par la NTF se comporte tel un bruit 

blanc [OLI98]. En d‟autres termes, le jitter cyclique est le jitter dont l‟impact sur le SNR est le 

plus notable. 
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Les modulateurs ΣΔ à temps discret sont peu sensibles au jitter cyclique puisqu‟ils 

utilisent des circuits à capacités commutées. Comme les pulsations de la boucle de retour ont 

une forme d‟onde décroissante, voir la Figure II-6 , le transfert de charge se produit 

majoritairement au début de la période d‟horloge minimisant ainsi l‟influence de l‟erreur ΔQD 

du jitter. Dans le cas des modulateurs ΣΔ à temps continu, le transfert de charge est constant 

durant la période d‟horloge. La perte de charge ΔQC est donc plus importante que celle du 

modulateur à temps discret. 

 

Figure II-6. Jitter de largeur de pulsation d'horloge dans les modulateurs à temps discret et continu 

Un CNA de type RZ sera plus sensible au jitter cyclique qu‟un CNA NRZ. 

Premièrement, la largeur de la pulsation d‟un CNA RZ étant deux fois plus courte que pour un 

CNA NRZ, l‟erreur due au jitter sera proportionnellement plus importante. Deuxièmement, 

comme la forme d‟onde du CNA RZ revient à zéro à chaque demi-période, le jitter d‟horloge 

est présent à chaque pulsation tandis que pour un CNA NRZ, lorsqu‟il y a deux pulsations 

consécutives, aucun jitter d‟horloge supplémentaire n‟est ajouté. 

II.3.3. Filtre inhérent d’anti-repliement 

Bien que les modulateurs ΣΔ DT et CT aient des fonctions de transfert de bruit NTF 

identiques, leurs fonctions de transfert du signal STF ne sont pas équivalentes. En effet, dans 

un modulateur ΣΔ DT, la STF est entièrement décrite dans le domaine en z puisque les 

signaux d‟entrée et de sortie sont des signaux à temps discret. Ceci n‟est plus vrai pour un 

modulateur ΣΔ CT pour lequel l‟entrée est un signal à temps continu décrit dans le domaine 

en s et la sortie est un signal à temps discret décrit dans le domaine en z. Il apparaît donc 
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impossible de formuler la STF d‟un modulateur ΣΔ CT que cela soit dans les domaines s ou z. 

Cependant, leur STF peut être décrite sous une forme mixte. 

D‟abord, redessinons le schéma structurel d‟un modulateur ΣΔ CT comme sur la Figure 

II-7(b) [SHO95] de manière à retrouver une configuration similaire à un modulateur ΣΔ DT, 

Figure II-7(a). Le filtre de boucle Hc(s) est obtenu par une transformation de H(z) à l‟aide de 

la méthode de l‟invariant impulsionnel, H(z) étant le filtre de boucle équivalent du modulateur 

à temps discret. Ces deux schémas sont des configurations plus générales des modulateurs 

dans le sens où le signal d‟entrée et le signal de la boucle de retour passent à travers des filtres 

de boucles différents, G(z) et H(z) pour le temps discret et Gc(s) et Hc(s) pour le temps 

continu. Dans la plupart des cas, G(z) = H(z), voir la Figure II-1, et Gc(s) = Hc(s). 

 

Figure II-7. Schéma général d'un modulateur ΣΔ (a) à temps discret et (b) à temps continu 

On définit alors la fonction de transfert du signal STFc : 

 

(II.20) 

En déplaçant l‟échantillonnage avant la soustraction des signaux dans la Figure II-7, on 

obtient la Figure II-8 dans laquelle un échantillonnage a été également placé dans la boucle de 

retour afin de respecter l‟équivalence entre le filtre de boucle à temps continu Hc(s) et le filtre 

de boucle à temps discret H(z). 
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Figure II-8. Autre représentation du modulateur ΣΔ à temps continu 

On peut alors écrire la fonction de transfert reliant uc(k) et yc(k) : 

 

(II.21) 

La STFc s‟énonce alors : 

 

(II.22) 

A partir de l‟expression de l‟équation (II.22), on peut décrire une nouvelle 

représentation du modulateur à temps continu telle que celle illustrée sur la Figure II-9. 

 

Figure II-9. Représentation schématique du modulateur ΣΔ à temps continu avec mise en valeur du 

filtre inhérent d’anti-repliement 

Le filtre d‟anti-repliement inhérent au modulateur ΣΔ à temps continu s‟exprime alors : 
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(II.23) 

Dans la majorité des modulateurs ΣΔ à temps continu, Gc(s) est égal à Hc(s). De la 

même manière, on a généralement G(z) égal à H(z) pour les modulateurs à temps discret 

[LI06]. En considérant ces équivalences, les équations (II.22) et (II.23) se réécrivent : 

 

(II.24) 

 

(II.25) 

Le filtre d‟anti-repliement Faa(ω) est ainsi le filtre qui, couplé à la STF d‟un modulateur 

ΣΔ à temps discret, donne la fonction de transfert du signal STFc d‟un modulateur ΣΔ à temps 

continu. 

Les fonctions de transfert du signal pour les modulateurs de second et quatrième ordres 

s‟écrivent comme suit : 

 

(II.26) 

II.3.4. Conclusion 

Dans cette section, la transformation d‟un modulateur ΣΔ à temps discret vers un 

modulateur  à temps continu a été expliquée. Bien que les modulateurs à temps continu soient 

sujet à des problèmes tels que le délai dans la boucle et le jitter d‟horloge, ils présentent des 

avantages indéniables par rapport aux modulateurs à temps discret, d‟une part, en offrant une 

consommation plus réduite pour des performances équivalentes et, d‟autre part, en permettant 
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l‟élimination du filtre anti-repliement puisque la fonction de transfert du signal réalise cette 

fonction implicitement. 

La section suivante sera focalise sur le type de résonateur utilisé en tant que filtre de 

boucle dans les convertisseurs à temps continu. 

II.4. Modulateurs ΣΔ passe-bande avec 

résonateurs MEMS 

Suite à l‟explication du fonctionnement des modulateurs ΣΔ passe-bande, intéressons-

nous à la nature du résonateur tenant le rôle de filtre de boucle. Dans le cas d‟un système à 

temps discret, des résonateurs à capacités commutées (SC) sont employés tandis que pour un 

système à temps continu, les résonateurs implémentés sont de types LC, transconductance 

Gm-C ou MEMS/SAW. Les résonateurs SC offrent des facteurs de qualité élevé mais à des 

faibles fréquences. En effet, les non-idéalités telles que le gain limité des amplificateurs 

opérationnels (AOP) ou leur temps de réponse restreignent leur fonctionnement aux faibles 

fréquences (10-20 MHz) [SAL02]. Les résonateurs de types Gm-C et LC ont leurs facteurs de 

qualités limités (Q<20 pour les résonateurs LC intégrés) à cause des effets de pertes et des 

non-idéalités du circuit [SHO97]. Bien qu‟il soit possible d‟améliorer le facteur de qualité par 

des procédés de perfectionnement du facteur Q, cela requiert des circuits additionnels qui 

peuvent détériorer la linéarité du circuit et nécessite des ajustements automatiques [BAZ98]. 

Pour ces raisons, plusieurs groupes de recherches s‟orientent [XU06], [YU07] vers 

l‟utilisation de résonateurs MEMS et SAW qui offrent des facteurs de qualité élevé (Q>1000) 

tout en éliminant les problèmes de non-idéalités énumérés ci-dessus. Par contre, leur 

intégration est actuellement réalisée hors-puce. Le Tableau II-2 présente une comparaison des 

performances des modulateurs d‟ordre 2 en fonction du type de résonateurs utilisé. Le facteur 

de mérite (FOM) donné dépend du rapport signal sur bruit et distorsion (SNDRmax), de la 

bande passante du signal et de la puissance consommée : 

 

(II.27) 
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La comparaison des facteurs de mérite des différents modulateurs montre que les 

résonateurs MEMS et SAW apportent un réel intérêt par rapport aux résonateurs Gm-C, LC et 

SC. Le modulateur ΣΔ passe-bande fonctionnant à une fréquence d‟échantillonnage de 4 MHz 

à néanmoins un FOM de plus faible valeur [XU04]. Ce résultat est dû à une imprécision lors 

de l‟implémentation du MEMS dans la boucle du modulateur, voir la section V.4.3. 

Tableau II-2 Performances des modulateurs ΣΔ d'ordre 2 en fonction du type de résonateur 

Circuits [WAN03] [XU04] [XU06] [YU07] [HSU00] [GAO98] [CHE02] 

Technologie 
CMOS 

0,6 µm 

CMOS 0,6 

µm 

CMOS 

0,35µm 

CMOS 

0,35µm 

CMOS 

0,5µm 

Bipolaire 

0,5 µm 

CMOS 

0,35µm 

Polarisation - 3,3 V 3,3 V 3,3 V 3 V 5 V 1 V 

Résonateur MEMS MEMS MEMS SAW Gm-C LC SC 

Puissance 

consommée 
- 35 mW 28 mW 30 mW 47 mW 135 mW 12 mW 

Fréquence 

d’échantillonnage  
32 MHz 4 MHz 78,4 MHz 189,2 MHz 280 MHz 3,8 GHz 42,8 MHz 

Fréquence centrale 8 MHz 1 MHz 19,6 MHz 47,3 MHz 70 MHz 950 MHz 10,7 MHz 

Bande passante 200 kHz 200 kHz 200 kHz 200 kHz 200 kHz 200 kHz 200 kHz 

OSR 80 10 196 473 700 9500 107 

Plage de 

dynamique 
47 dB - 52,5 dB 57 dB - - - 

SNDRmax - 22 dB 51 dB 54 dB 42 dB 49 dB 42,3 dB 

FOM - 89,57 119,54 122,24 108,29 110,71 114,52 

Une comparaison similaire pour les modulateurs d‟ordre 4 est donnée dans le Tableau 

II-3. L‟intérêt du résonateur SAW est dans le cas des modulateurs d‟ordre 4 moins pertinent 

au regard des facteurs de mérite. En effet, une égalité parfaite entre les fréquences de 

résonances des deux résonateurs implémentés dans le modulateur est difficile à obtenir 

engendrant une dégradation du rapport signal sur bruit, voir la section V.4.2. 
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Tableau II-3. Performances des modulateurs ΣΔ d'ordre 4 en fonction du type de résonateur 

Circuits [YU07] [MAU00] [TAO99] [THA03] [SAL03‟] 

Technologie CMOS 0,35µm SiGe CMOS 0,35µm CMOS 0,35µm CMOS 0,35µm 

Polarisation 3,3 V 3 V 2,7 V / 3 V ±1,25 V 3 V 

Résonateur SAW Gm-C 
Hybride LC - 

SC 
SC SC 

Puissance 

consommée 
30 mW 64 mW 330 mW 47,5 mW 24 mW 

Fréquence 

d’échantillonnage  
189,2 MHz 800 MHz 400 MHz 92 MHz 80 MHz 

Fréquence centrale 47,3 MHz 200 MHz 100 MHz 23 MHz 20 MHz 

Bande passante 200 kHz 200 kHz 200 kHz 270 kHz 3,84 MHz 270 kHz 3,84 MHz 

OSR 473 2000 1000 170,37 12 148,15 10,42 

Plage de 

dynamique 
57 dB - 49 dB - - 86 dB 50 dB 

SNDRmax 54 dB 68 dB 45 dB 80 dB 54 dB 78 dB 46 dB 

FOM 122,24 132,95 102,83 147,55 133,08 148,51 128,04 

Les résonateurs de types MEMS présentent un réel intérêt pour l„amélioration des 

performances des convertisseurs ΣΔ passe-bande à temps continu. Cependant, la technologie 

utilisée pour la réalisation des résonateurs MEMS doit être suffisamment mature afin de 

minimiser les dispersions technologiques au niveau notamment de la fréquence de résonance. 

Cette affirmation est d‟autant plus vraie pour un modulateur d‟ordre élevé pour lequel les 

résonateurs doivent être parfaitement accordés. 
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II.5. Conclusion 

Dans ce chapitre, l‟architecture du convertisseur ΣΔ a premièrement été décrite en 

expliquant, d‟une part, la transformation d‟un modulateur passe-bas vers un modulateur 

passe-bande et, d‟autre part, leurs fonctions de transfert de bruit associées. Puis, le calcul du 

rapport signal sur bruit dans le cas du modulateur passe-bande a été présenté. La seconde 

partie a traité du principe de fonctionnement des modulateurs ΣΔ passe-bande à temps 

continu. La conception des modulateurs à temps continu est effectuée via une transformation 

des modulateurs à temps discret. Bien que les configurations à temps discret et continu 

présentent des fonctions de transfert du bruit identiques, leurs fonctions de transfert du signal 

sont différentes. En effet, le modulateur à temps continu possède une STF réalisant une 

fonction de filtrage implicite du signal et rendant inutile de ce fait l‟utilisation d‟un filtre anti-

repliement avant la conversion analogique-numérique. La troisième partie a été axée sur les 

modulateurs ΣΔ passe-bande à temps continu utilisant des résonateurs MEMS en tant que 

filtre de boucle. L‟emploi de ces résonateurs MEMS améliore les performances des 

modulateurs en particulier pour les configurations d‟ordre 2. En effet, les configurations 

d‟ordre plus élevé souffrent d‟un désappariement entre les résonateurs affectant les 

performances du modulateur. Néanmoins, tous les résonateurs MEMS utilisés dans ces 

modulateurs n‟offrent pas une intégration sur puce et ne permettent donc pas une intégration 

complète du récepteur telle que nous le souhaitons. 

Dans le prochaine chapitre, les différents types de résonateurs MEMS seront présentés 

et nous montrerons que certains résonateurs sont justement intégrables sur puce et favorables 

à la réalisation de convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu grâce à leur facteur de 

qualité élevé. 
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III. Résonateurs MEMS 
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III.1. Introduction 

Dans le chapitre I et II, nous avons montré que l‟inconvénient majeur des architectures à 

fréquence intermédiaire est l‟impossibilité d‟intégrer sur circuit monolithique aussi bien des 

filtres FI de canal que des résonateurs MEMS implémentés en tant que filtre de boucle dans 

les modulateurs ΣΔ passe-bande. Par conséquent, ce chapitre sera consacré aux résonateurs 

MEMS. 

Plusieurs familles de résonateurs MEMS peuvent être identifiées. Premièrement, nous 

pouvons citer les résonateurs basés sur un réseau LC, c‟est-à-dire une combinaison 

d‟inductances L et de capacités C. L‟avantage de cette solution est la possibilité d‟utiliser des 

éléments variables [REB03] tels que des inductances variables [WU05], [YU05], [OKA06] ou 

des condensateurs variables [SHA03]. Cependant, le facteur de qualité des inductances limite 

celui du résonateur. Malgré la diminution des pertes (par couplage substrat entre autres) 

apportée par les méthodes de fabrications micro-électro-mécaniques, les facteurs de qualité 

des inductances ne dépassent pas 50 [REB03]. Par ailleurs, le coût de fabrication et la 

manipulation délicate des inductances variables limitent leur utilisation. De plus, ces 

composants variables ont des procédés de fabrication incompatibles avec une intégration sur 

circuit monolithique. Enfin,   ces résonateurs LC de part leurs dimensions conviennent à des 

fréquences au-dessus de 1 GHz et non à des fréquences d‟utilisation autour de 100-200 MHz. 

Pour toutes les raisons citées ci-dessus, nous n‟approfondirons pas les résonateurs de type LC 

puisque leurs caractéristiques ne conviennent pas à nos besoins. La seconde famille de 

résonateurs correspond aux résonateurs électromécaniques exploitant des poutres de 

polysiliciun (PolySi). Ces dispositifs ont une plage de fonctionnement comprise entre 0 et 850 

MHz. La troisième famille rassemble les résonateurs utilisant un matériau piézoélectrique tel 

que du quartz, du nitrure d‟aluminium (AlN) ou de l‟oxyde de zinc (ZnO). Ces résonateurs 

généralement fabriqués en technologie SAW (Surface Acoustic Wave) et BAW (Bulk Acoustic 

Wave) offrent respectivement des fréquences de fonctionnement allant de 50 MHz à 1,5 GHz 

et de 0.8 GHz à 10 GHz [LOE02]. 

Une première partie exposera le principe général de fonctionnement d‟un résonateur. La 

deuxième partie traitera des résonateurs électromécaniques tandis que la troisième partie 
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détaillera les résonateurs piézoélectriques. Nous verrons que les structures fonctionnant en FI 

sont majoritairement réalisées sur une puce séparée du circuit intégré. Cependant, certaines 

technologies telles que les résonateurs à ondes de Lamb (LWR) ont des propriétés permettant 

d‟éliminer ces difficultés d‟intégration. 

III.2. Principe de fonctionnement d’un résonateur 

Un résonateur est une structure physique ayant une résonance mécanique à une 

fréquence nommée fréquence de résonance fr. Les résonateurs MEMS sont des dispositifs 

mécaniques à échelle micrométrique remplissant un rôle de transducteur en convertissant le 

mouvement mécanique en un signal électrique et inversement. Différentes sortes de 

transducteur existent : électrostatique, magnétostrictif, thermique et piézoélectrique. 

Cependant, seules les méthodes piézoélectriques et électrostatiques permettent une 

transduction réversible et offrent la possibilité d‟être co-intégrable sur circuit intégré. Ces 

deux solutions sont donc privilégiées dans la suite. 

L‟efficacité du procédé de conversion entre les énergies mécanique et électrique est 

définie à l‟aide d‟un coefficient nommé facteur de couplage électromécanique K
2 

: 

 

(III.1) 

L‟analogie entre les domaines mécanique et électrique est généralement utilisée pour 

modéliser les résonateurs MEMS à l‟aide d‟un modèle électrique [HUM04], voir la Figure 

III-1. Un résonateur mécanique est composé d‟une masse M, d‟un atténuateur D et d‟un 

ressort K tandis qu‟un résonateur électrique est constitué d‟une branche motionnelle avec trois 

composants correspondant respectivement aux trois grandeurs mécaniques précitées : 

l‟inductance Lm, la capacité Cm et la résistance Rm. De plus, un condensateur C0 est ajouté au 

modèle représentant la capacité statique intrinsèque à la configuration du résonateur. La 

présence de cette capacité statique induit une fréquence de résonance parallèle 

(antirésonance). Les expressions de la résonance série fs et de la résonance parallèle fp 

s‟écrivent comme suit : 
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et 

 

(III.2) 

Le facteur de qualité Q du résonateur est déterminé par le rapport entre la fréquence de 

résonance fs et la bande passante à -3dB (BP-3dB). 

 

Figure III-1. Analogie entre les domaines mécanique et électrique 

L‟espacement entre les fréquences de résonance et d‟antirésonance est lié au facteur de 

couplage électromécanique K
2
. Plus ce facteur de couplage K

2
 est important, plus la distance 

entre fr et fa est élevée. 

 

(III.3) 

III.3. Résonateurs électromécaniques 

III.3.1. Fonctionnement 

Les résonateurs électromécaniques se composent de différentes familles : poutre 

vibrante [BAN00], poutre à mode longitudinal [MAT02], [KOS03], plaque à mode 

extensionnel carré de volume [KAA04], disques à mode elliptique [POU04] et de contour 
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[WAN04], anneaux [LI04], résonateur à espace capacitif diélectrique solide [LIN05] et 

poutres à mode de volume [AYA06]. 

Prenons le cas simple d‟une poutre vibrante pour comprendre le fonctionnement d‟un 

résonateur électromécanique. La structure se compose d‟une poutre de largeur L et 

d‟épaisseur h, voir la Figure III-2, disposée au-dessus d‟une électrode fixe avec un 

espacement d0. La fréquence de résonance fr pour une poutre vibrante s‟énonce : 

 

(III.4) 

Avec An un coefficient dépendant de l‟harmonique de vibration, E le module de Young, 

ρ la densité. 

La poutre vibrante est polarisée avec une tension continue (DC) Vp. Lorsqu‟un signal 

RF est appliqué au résonateur au niveau de l‟électrode fixe (activation), la poutre vibrante 

présente à la fréquence de résonance fr un maximum de déplacement détecté par cette même 

électrode fixe (sortie), voir la Figure III-2. L‟espacement initial d0 doit être le plus faible 

possible afin de réduire la résistance motionnelle Rm dont la valeur illustre le niveau du signal 

transmis par le résonateur. En effet, plus Rm est élevée, plus la perte d‟insertion du résonateur 

est importante. L‟expression de cette résistance est donnée ci-dessous : 

 

(III.5) 

Avec kr la constante de rigidité, ω0 la pulsation à la résonance, ε0 la permittivité du vide, 

εr
 
la permittivité du matériau, S la surface de l‟électrode et Q le facteur de qualité. 

Le facteur de couplage électromécanique est approximativement égal à [HUM04]: 

 

(III.6) 
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Figure III-2. Vue schématique d'une poutre vibrante 

Ces résonateurs électromécaniques présentent des facteurs de qualité très élevés 

(jusqu‟à 170000 sous vide à 13,1 MHz [KOS03]) et sont donc de très bons candidats pour 

remplacer les résonateurs à quartz non intégrables utilisés dans les circuits à référence de 

temps. Cependant, la stabilité en température, l‟encapsulation et l‟impédance motionnelle 

constituent des défis majeurs pour intégrer ce type de résonateurs dans les circuits 

monolithiques [CAS06]. Par exemple, la résistance motionnelle Rm peut atteindre 1 MΩ, voir 

le Tableau III-1. Cette résistance a un rôle fondamental lors de la conception des filtres et doit 

être la plus faible possible puisque la perte d‟insertion du filtre, soit l‟image de niveau du 

signal transmis, croît avec la valeur de Rm [POU4‟]. 

De plus, l‟inconvénient majeur de ces résonateurs est qu‟ils nécessitent une tension 

d‟activation Vp élevée comprise entre 10 V et 100 V [MAT02]. Une étude a cependant montré 

qu‟un résonateur électromécanique intégré au cours d‟un processus standard CMOS avec une 

élimination préalable de l‟oxyde fonctionne avec une tension d‟activation de seulement 3 V 

[URA05]. Une alternative pour réduire Vp est d‟utiliser des résonateurs MOSFET à membrane 

suspendue (RGS-MOSFET) [ABE05], [ABE06]. Le RGS-MOSFET exploite le canal de 

conductivité du MOSFET telle une électrode d‟activation, tandis que la détection est obtenue 

à l‟aide du courant de drain en sortie. Ainsi, une tension d‟activation au-dessous de 1 V a été 

atteinte rendant ce type de résonateur compatible avec les tensions standards d‟alimentation 

CMOS. 
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III.3.2. Etat de l’art des résonateurs électromécaniques 

Le Tableau III-1 présente un état de l‟art des résonateurs électromécaniques. Les 

photographies des différents dispositifs illustrent bien la diversité de ce type de résonateur. En 

effet, la configuration géométrique est extrêmement variable en fonction du mode de 

propagation des ondes : flexion, longitudinal, extensionnel carré, elliptique de volume, 

contour de volume, contour radial de volume, etc… 

Tableau III-1. Etat de l'art des résonateurs électromécaniques 

Résonateurs Mode 

Technologie 

Substrat / 

Résonateur 

Performances Vue SEM 

[BAN00] Flexion Si / polySi 

fr = 8,76 MHz 

Q = 2000 (vide) 

Rm = 3.17 kΩ 

Vp = 15 V 
 

[KOS03] Longitudinal DRIE SOI / Si 

fr = 13,1 MHz 

Q = 170000 (vide) 

Q = 2000 (air) 

Rm = 1,05 MΩ 

Vp = non mentionné 
 

[KAA04] 

Extensionnel 

carré de 

volume 

DRIE SOI / Si 

fr = 13,1 MHz 

Q = 130000 

Rm = 4,47 kΩ 

Vp = 60 V 
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[POU04] 
Elliptique de 

volume 

HARPSS SOI / 

Si 

fr = 149,3 MHz 

Q = 45700 (vide) 

Q = 25900 (air) 

Rm = 43,3 kΩ 

Vp = 17 V 
 

[WAN04] 
Contour radial 

de volume 

RIE Si / 

Diamant 

fr = 1,51 GHz 

Q = 11500 (vide)  

Q = 10000 (air) 

Rm = 1,21 MΩ 

Vp = 2,5 V 
 

[LI04] 
Contour de 

volume 
Si / polySi 

fr = 72.07 MHz 

Q = 48000 (vide) 

Rm = 12,8 kΩ 

Vp = 7 V 
 

[LIN05] 

Espace 

capacitif 

diélectrique 

solide 

Si / polySi 

fr = 164,4 MHz 

Q = 20200 (vide) 

Rm = 4,99 kΩ 

Vp = 10 V 
 

[AYA06] Volume 
HARPSS SOI / 

Si 

fr = 762,5 MHz 

Q = 17300 (vide) 

Rm = 23,7 kΩ 

Vp = 60 V 
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[ABE06] Flexion 

(RSG-

MOSFET) Si / 

AlSi 

fr = 16,01 MHz 

Q = 641 (vide) 

Rm = 64 MΩ 

Vp = 610 mV 
 

[GON07] Flexion Si / polySi 

fr = 64,56 MHz 

Q = 60 

Rm = 110 kΩ 

Vp = 20 V 
 

III.4. Résonateurs piézoélectriques 

Tandis que les résonateurs électromécaniques utilisent une poutre ou un disque 

généralement constitué de PolySi, voir section précédente, les résonateurs piézoélectriques 

exploitent les propriétés piézoélectriques des matériaux tels que l‟AlN ou le ZnO. Ces 

résonateurs piézoélectriques peuvent être classés suivant trois sous-groupes selon leurs 

principes d‟opération : résonateurs à ondes acoustiques de surface (SAW), résonateurs à 

ondes acoustiques de volume (BAW) et résonateurs à ondes de Lamb (LWR). 

Une onde acoustique peut en effet se propager dans des matériaux solides suivant deux 

types de forme d‟onde : une onde longitudinale où le mouvement des particules se fait dans la 

direction de la propagation et une onde de cisaillement (transverse, distorsion) où le 

mouvement des particules se fait dans une direction transverse à la direction de la 

propagation. Les ondes se propageant dans un milieu infini sont nommées ondes acoustiques 

de volume. Si le milieu comporte des limites, le comportement des ondes est gouverné par les 

conditions aux limites. En effet, les limites peuvent induire des types d‟ondes supplémentaires 

telles les ondes de Rayleigh qui se propagent à la surface libre du matériau piézoélectrique. 

Ces ondes correspondent aux ondes acoustiques de surface (SAW). Elles sont caractérisées 

par un mouvement elliptique des particules du matériau dont l‟amplitude décroît avec la 

profondeur. 
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III.4.1. Résonateur à ondes acoustiques de surface 

Le mode de propagation des ondes acoustiques de surface (SAW) a été découvert par 

Rayleigh en 1887. Un résonateur SAW à 1 port se compose, d‟une part, d‟un transducteur à 

peignes interdigités (IDT) qui génère et réceptionne les ondes acoustiques de surface et, 

d‟autre part, de deux réflecteurs qui réfléchissent les ondes et génèrent une onde stationnaire 

au sein du résonateur, voir la Figure III-3(a). L‟application d‟un champ électrique sur la 

structure par l‟intermédiaire de deux électrodes placées aux extrémités de l‟IDT engendre des 

ondes de compression et de cisaillement se propageant ensemble à la surface suivant les 

directions x et z. La résultante de ces déplacements mécaniques est la génération d‟une onde 

acoustique latérale suivant x. Etant donné que les propriétés du piézoélectrique sont 

réversibles, ces vibrations mécaniques génèrent alors un champ électrique induit et de ce fait 

une autre onde acoustique. La résonance fondamentale est observée lorsque les vibrations 

mécaniques induites électriquement et le champ électrique induit mécaniquement forment 

ensemble une onde constructive. Ces deux ondes seront en résonance si l‟espacement entre les 

peignes interdigités est égale à /2,  étant la longueur d‟onde du signal d‟entrée, voir la 

Figure III-3(b) [LUB01]. 

 

Figure III-3. (a) Résonateur SAW avec réflecteurs (b) espacement des peignes interdigités 

Comme la fréquence est liée à l‟espacement entre les électrodes, la fréquence de 

fonctionnement sera limitée par le pas minimal de lithographie suivant la dimension latérale. 

De ce fait, la plage de fréquence des résonateurs SAW se situe entre 30 MHz et 2,7 GHz 

[GOL07]. 
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L‟inconvénient majeur des résonateurs SAW est leur impossibilité de co-intégration 

avec un circuit monolithique. En effet, l‟orientation cristalline du piézoélectrique nécessaire à 

une propagation des ondes de Rayleigh n‟est pas compatible avec un dépôt du piézoélectrique 

sur un substrat Si. Par conséquent, les résonateurs SAW sont soit des composants discrets, 

soit reportés sur le circuit intégré. 

III.4.2. Résonateurs à ondes acoustiques de volume 

Un résonateur BAW est composé d‟un matériau piézoélectrique (AlN, ZnO, PZT) 

confiné entre deux électrodes métalliques, voir la Figure III-4. L‟application d‟un champ 

électrique sur la structure par l‟intermédiaire des deux électrodes engendre des contractions et 

des expansions de la couche piézoélectrique suivant la direction z, générant une onde 

acoustique verticale. La structure est en résonance si l‟épaisseur de la couche piézoélectrique 

piézot  est égale à /2,  étant la longueur d‟onde du signal d‟entrée. 

 

Figure III-4. Résonateurs BAW (a) FBAR (b) SMR 

Les résonateurs à ondes de volume nécessitent que leurs deux interfaces hautes et basses 

puissent vibrer librement afin de soutenir la résonance. En termes mathématiques, cela 

signifie que les conditions aux limites des deux faces du piézoélectrique devraient être telles 

qu‟une onde acoustique stationnaire apparaisse dans la cavité. En outre, ces conditions aux 

limites correspondent à un profond changement de l‟impédance acoustique à la transition 

entre les deux milieux. Afin de satisfaire à ces conditions, deux configurations de résonateurs 

BAW sont utilisées [WEI02]: soit le résonateur est placé sur une membrane au-dessus d‟un 
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espace d‟air (FBAR : Film Bulk Acoustic Resonator), Figure III-4(a) ; soit l‟empilement du 

résonateur est disposé sur un miroir acoustique accordé pour réfléchir les ondes acoustiques à 

la fréquence de résonance (SMR : Solidity Mounted Resonator), Figure III-4(b). 

Un FBAR est typiquement réalisé en effectuant un dépôt de piézoélectrique sur le 

substrat puis en gravant de la face arrière du substrat pour former la membrane et définir la 

cavité de résonance [LUB01], [SU01], [PAR03]. Bien que cette technique permette d‟obtenir 

des résonateurs à fort facteur de qualité grâce à leur très bonne isolation acoustique, le 

principal inconvénient de cette configuration est sa fragilité, spécialement dans les cas où 

plusieurs FBAR sont fabriqués sur une surface réduite comme pour le cas des filtres par 

exemple. En effet, les résonateurs sont alors sujets aux fortes contraintes mécaniques du 

substrat en Si. 

Pour surmonter cette limitation et faciliter l‟intégration sur circuit intégré, un procédé de 

fabrication micro-mécanique (micromachining), consistant à déposer le résonateur et la 

membrane sur une couche sacrificielle éliminée par la suite, est utilisé [KIM02], [LAN02] 

[DIA06], [OST06]. Cette technique permet d‟intégrer les FBARs sur des puces CMOS 

[SUN04] et BiCMOS [DUB06]. Contrairement aux résonateurs SAW, l‟orientation cristalline 

nécessaire à la propagation des ondes acoustiques est compatible avec un dépôt de 

piézoélectrique. Cette caractéristique autorise ainsi une intégration sur circuit monolithique.   

Une autre approche pour réaliser des résonateurs BAW est le SMR, Figure III-4(b) 

[LAK95]. Un SMR se compose d‟un piézoélectrique confiné entre deux électrodes disposées 

directement sur un substrat porteur. Afin d‟isoler acoustiquement le résonateur et donc de 

permettre à la structure de résonner comme expliqué plus haut, le SMR est isolé du substrat à 

l‟aide d‟un miroir acoustique nommé miroir de Bragg. Ce miroir consiste en un empilement 

de couches d‟épaisseurs égales à un quart de la longueur d‟onde et présentant alternativement 

des impédances acoustiques de valeurs faibles et élevées. A chaque interface des couches du 

miroir de Bragg, une partie de l‟énergie acoustique de l‟onde est réfléchie. Ainsi, l‟amplitude 

de l‟onde diminue avec le niveau de profondeur dans le réflecteur. Le nombre de couches 

nécessaire pour obtenir une réflexion parfaite est déterminé par le rapport de leurs impédances 

acoustiques [KIM00]. Typiquement, les couches d‟impédances élevées sont fabriquées en 

tungstène (W), en molybdène (Mo), en oxyde de tantale (Ta2O5) ou en nitrure d‟aluminium 

(AlN) tandis que les couches de faibles impédances sont réalisées soit en oxyde de silicium 
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(SiO2) soit en aluminium (Al). L‟intérêt principal du SMR est de permettre d‟accorder la 

fréquence de résonance après fabrication en réalisant un dépôt de matériau ou une gravure de 

l‟électrode supérieure. Le FBAR n‟a pas cette souplesse puisqu‟une fois la membrane libérée, 

le résonateur ne résisterait pas aux contraintes qu‟imposerait un dépôt ou une gravure 

supplémentaire. 

Tandis que les résonateurs SAW ont une plage de fonctionnement en fréquence limitée 

à environ 2,7 GHz comme expliqué dans la section précédente, les résonateurs BAW peuvent 

fonctionner à plus hautes fréquences puisque leur fréquence dépend de l‟épaisseur du 

piézoélectrique (et également des autres couches : électrodes, membranes,…) et n‟est donc 

pas limitée par le pas minimal de lithographie. Par contre, les résonateurs BAW sont restreints 

à un fonctionnement au-dessus de 800 MHz. En effet, pour une telle fréquence de résonance, 

l‟épaisseur du piézoélectrique est alors supérieure à 6 µm (tpiézo = /2) et atteint les limites 

technologiques. Ainsi, la plage de fonctionnement des résonateurs BAW se situe entre 800 

MHz et 10 GHz [LOE02]. 

La modélisation des résonateurs BAW se fait généralement en considérant que 

l‟épaisseur de la structure est très petite par rapport à sa largeur et à sa longueur (en général 

un rapport d‟environ 1/50). Ainsi, en négligeant les propagations des ondes suivant la largeur 

et la longueur, l‟expression mathématique de l‟admittance en fonction de la fréquence et des 

propriétés des matériaux peut être déterminée [STA88]. Or, lorsque ce rapport des dimensions 

n‟est plus respecté (cas où l‟on souhaite réduire la taille du résonateur), les propagations 

d‟ondes suivant les dimensions latérales ne peuvent plus être négligées [MIL03], [MAK04], 

[RUB05], [RUB05‟]. Ces propagations parasites latérales, composées entre autres d‟ondes de 

Lamb, affectent la réponse en admittance des résonateurs en créant des ondulations et, par 

conséquent, induisent des pertes acoustiques diminuant le facteur de qualité du résonateur. 

III.4.3. Résonateurs à ondes de Lamb 

III.4.3.1. Qu’est-ce qu’une onde de Lamb ? 

Les ondes de Lamb, utilisées dans des lignes à retard [PAP80] et différents capteurs 

[TIR93], [LAU00], [DUH06], sont des ondes acoustiques qui se propagent dans une plaque 

d‟épaisseur finie. Généralement, ces ondes dépendent du rapport entre l‟épaisseur de la plaque 
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et la longueur d‟onde [YAN05]. Dans le cas d‟un matériau limité par deux plans parallèles, 

des ondes de Rayleigh (SAW) se propagent sur chacun des plans tant que leur distance est 

grande par rapport à λ. Cependant, lorsque cette distance tend vers une valeur proche de λ, ces 

ondes de surface se couplent et créent des ondes de volume particulières nommées ondes de 

Lamb [LAM17]. Ces ondes de Lamb peuvent se propager suivant deux modes : symétrique Sn 

et antisymétrique An (l‟indice n indique l‟ordre du mode). La différence entre ces deux modes 

tient dans la symétrie des déplacements des particules associés aux ondes par rapport au plan 

milieu de la plaque, voir la Figure III-5. 

 

Figure III-5. Les modes symétrique et antisymétrique des ondes de Lamb 

Comme la propagation induit un déplacement des particules suivant deux dimensions, 

directions x et y (on suppose la dimension de la structure infinie suivant y), l‟expression 

analytique de l‟admittance équivalente à celle employée pour les résonateurs BAW devient 

dans ce cas extrêmement complexe. Ainsi, un outil de calcul numérique, précisément un 

logiciel de modélisation par éléments finis (FEM), est utilisé afin de modéliser la propagation 

des ondes de Lamb. Cependant, l‟intérêt croissant pour la réalisation de résonateurs exploitant 

ces ondes amène des groupes de recherche à développer des modèles analytiques [YAN05]. 

III.4.3.2. Le résonateur à ondes de Lamb 

Les résonateurs à ondes de Lamb exploitent le mode symétrique S0 qui est le premier 

mode observé en fréquence avec le mode antisymétrique A0. Le choix du mode S0 est justifié, 

d‟une part, du fait qu‟il a une vitesse de phase vφ importante de l‟ordre de 10000m.s
-1

 (plus 

cette vitesse est élevée, plus il est aisé d‟augmenter la fréquence de fonctionnement, voir 

l‟équation (III.7)) et, d‟autre part, qu‟il est le seul à être faiblement dispersif (lorsque 

l‟épaisseur du piézoélectrique est très petite par rapport à λ [BJU05]) contrairement au mode 

A0 en basse fréquence (au-dessous de 1 GHz dans notre cas) et aux modes Sn et An (n=1, 2, 
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3,…) qui possèdent tous une fréquence de coupure à mesure que la fréquence augmente ; en 

d‟autres termes plus la fréquence est élevée, plus le nombre de modes est important [VOL04], 

[YAN05]. A noter que l‟apparition de ces modes supplémentaires dépend de l‟épaisseur du 

résonateur. Ainsi, en choisissant une épaisseur de piézoélectrique (AlN) comprise entre 0,1λ 

et 0,2λ, seuls les modes de Lamb S0 et A0 sont observés [YAN07]. Cette règle de conception 

est adaptée pour des résonateurs fonctionnant au-dessus de 500 MHz. En effet, comme λ est 

égale au rapport entre la vitesse de phase des ondes de Lamb vφ (~10000 m.s
-1

) et la 

fréquence, un résonateur fonctionnant à 150 MHz nécessiterait une épaisseur de 

piézoélectrique comprise entre 6,66 µm et 13,33 µm. Or, la technologie actuelle ne permet 

pas d‟obtenir des épaisseurs si élevées. Cependant, comme notre objectif est de concevoir des 

résonateurs fonctionnant au-dessous de 500 MHz et que ces modes supplémentaires 

apparaissent à de plus hautes fréquences, cette contrainte de conception n‟est pas 

indispensable dans notre cas. 

III.4.3.3. Fonctionnement d’un LWR 

L‟application d‟un champ électrique sur la structure par l‟intermédiaire des deux 

électrodes engendre des contractions et des expansions de la couche piézoélectrique suivant 

les directions x et z, générant une onde acoustique à propagation latérale. La structure est en 

résonance si la largeur de la couche piézoélectrique L est égale à /2,  étant la longueur 

d‟onde du signal d‟entrée, voir la Figure III-6(b). L‟expression de la fréquence de résonance fr 

s‟écrit : 

 

(III.7) 

avec n le rang de l‟harmonique (1 : fondamental, 3 : harmonique trois, etc…). La vitesse de 

phase vφ des ondes de Lamb dans le résonateur dépend, d‟une part, de la fréquence de 

fonctionnement et, d‟autre part, des épaisseurs et des propriétés des différents matériaux 

constituant le résonateur (piézoélectrique, électrodes, membrane, …). Cette vitesse peut être 

déterminée par le calcul des courbes de dispersions à l‟aide de la simulation FEM. 

Par conséquent, tandis que la fréquence de résonance des résonateurs BAW (FBAR et 

SMR) ne peut être modifiée que par une variation des épaisseurs des matériaux, les 
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résonateurs à ondes de Lamb offrent deux degrés de liberté pour ajuster leur fréquence de 

résonance : la largeur L du résonateur au premier ordre et les épaisseurs des différents 

matériaux au second d‟ordre. Nous verrons que cette caractéristique est un avantage pour la 

réalisation de filtre. 

 

Figure III-6. Configuration schématique d'un résonateur à ondes de Lamb (a) LWR de type IDT avec 

réflecteurs latéraux (b) LWR sur membrane à géométrie réduite 

Les résonateurs à ondes de Lamb (LWR) possèdent une configuration géométrique 

proche de celle d‟un FBAR dans le sens où un piézoélectrique (AlN) est confiné entre deux 

électrodes. En effet, le LWR doit être libre de vibrer verticalement comme dans le cas d‟un 

FBAR. Le résonateur est donc placé au-dessus d‟un espace d‟air : soit l‟empilement est 

disposé directement sur un substrat en Si avant d‟effectuer une gravure de la face arrière 

[YAN07], voir la Figure III-6(a) ; soit l‟empilement est disposé sur une membrane placée sur 

une couche sacrificielle que l‟on élimine par la suite [VOL05], voir la Figure III-6(b). La 

première configuration n‟est à l‟heure actuelle pas compatible avec une intégration sur circuit 

monolithique contrairement à la seconde solution. De plus, une étude a montré la faisabilité 

d‟une co-intégration de LWR et de FBAR en employant cette seconde méthode de fabrication 

[VOL05] ; cette co-intégration impose la contrainte que les deux types de résonateurs 

possèdent la même épaisseur de matériau piézoélectrique, ce dernier étant déposé en pleine 

plaque.  

Comme les ondes de Lamb se propagent latéralement, les flancs du résonateur doivent 

être également libres de vibrer [VOL05]. Une première méthode consiste à graver le 

piézoélectrique afin de délimiter la dimension latérale du résonateur, qui impose la fréquence 

de résonance. Cette configuration correspond au schéma de la Figure III-6(b).  
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La seconde approche consiste à utiliser des réflecteurs latéraux pour isoler le résonateur 

acoustiquement [YAN07], voir le schéma du résonateur sur la Figure III-6(a). Cette méthode 

est basée sur le même principe que les réflecteurs latéraux des résonateurs SAW, voir la 

Figure III-3, et les miroirs de Bragg des SMR voir la Figure III-4(b) : des zones de largeurs 

égales à λ/4 et présentant des impédances acoustiques faibles et élevées alternativement sont 

disposées de part et d‟autre du résonateur. Une diminution de l‟impédance acoustique est 

obtenue par le dépôt d‟une électrode métallique sur le matériau piézoélectrique.  

III.4.3.4. Fonctionnement du LWR sur les harmoniques 

Contrairement à un résonateur BAW dont la technologie ne permet pas de travailler à 

une fréquence au-dessous de 800 MHz (à cause d‟une épaisseur de piézoélectrique trop 

élevée), le LWR peut fonctionner à une fréquence plus faible (jusqu‟à 20 MHz) car sa 

fréquence de résonance dépend principalement de la largeur de la structure, voir l‟équation 

(III.7). Par contre, son fonctionnement en haute fréquence est limité par la précision des 

procédés de lithographie. En effet, une fréquence de fonctionnement élevée implique un 

résonateur très fin. 

Une astuce de conception permet cependant de contourner cette limitation. Le LWR 

schématisé sur la Figure III-6(b) exploite le mode fondamental S0 correspondant au cas où n 

est égal à 1 dans l‟équation (III.7). L‟électrode supérieure a une surface active recouvrant 

totalement le résonateur. Cependant, l‟analyse spectrale révèle la présence d‟harmoniques 

supérieures (n = 3, 5, …) dont l‟amplitude est atténuée à mesure que la fréquence augmente. 

Or, en modifiant la surface active de l‟électrode supérieure, le LWR peut fonctionner sur des 

harmoniques spécifiques [VOL04], [VOL05]. Par exemple, une surface d‟électrode 

supérieure égale aux deux tiers de la surface totale du résonateur active la troisième 

harmonique, voir la Figure III-7. 

 

Figure III-7. Activation des harmoniques en fonction de la surface de l'électrode supérieure 
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Malheureusement, le facteur de couplage électromécanique K
2
 diminue à mesure que la 

fréquence augmente. En effet, le K
2
 le plus élevé est obtenu pour le mode fondamental. Une 

étude a montré que la présence d‟une électrode supérieure déphasée par rapport aux électrodes 

d‟activation améliore le facteur de couplage électromécanique [VOL04], [VOL05]. La Figure 

III-8 présente l‟exemple d‟un résonateur fonctionnant sur l‟harmonique 3 avec une électrode 

déphasée. Cette configuration permet d‟optimiser le facteur de couplage électromécanique de 

l‟harmonique 3 : la valeur de K
2
 atteint ainsi celle d‟un résonateur fonctionnant sur le mode 

fondamental. Dans le cas d‟un résonateur utilisant une électrode déphasée, l‟électrode 

inférieure devient flottante. 

 

Figure III-8. Résonateur fonctionnant sur l’harmonique 3 (a) sans et (b) avec électrode déphasée 

En utilisant cette astuce de conception, il devient alors possible d‟activer un résonateur à 

ondes de Lamb à différentes fréquences tout en conservant une largeur L constante. 

III.4.3.5. Etat de l’art des résonateurs aux fréquences UHF-

VHF 

Le Tableau III-2 présente des résonateurs piézoélectriques utilisant différents modes de 

fonctionnement : à ondes de Lamb, à mode de flexion et à mode de contour. Tous les 

résonateurs possèdent un piézoélectrique en AlN disposé au-dessus d‟un substrat Si hormis 

celui fonctionnant sur un mode de flexion qui utilise un piézoélectrique en ZnO sur un 

substrat SOI [HUM03]. Bien que les résonateurs à mode de contour soient intégrables sur une 

puce CMOS, les résonateurs à ondes de Lamb [VOL05] et [VOL07] sont les seuls résonateurs 

dont une étude ait confirmé leur co-intégration avec des résonateurs BAW de type FBAR. Par 

ailleurs, les résonateurs à ondes de Lamb IDT [YAN07] offrent des facteurs de qualité élevés 

mais leur surface est très élevée en comparaison d‟un LWR à géométrie réduite [VOL05]. 
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Tableau III-2. Résonateurs piézoélectriques à ondes de Lamb, à mode de flexion et de contour 

Résonateurs Type fr Q keff
2 Dimensions Photographie 

[VOL05] Lamb 92 MHz 2000 (air) 0,8 % 
455 µm × 

100 µm 

 

[BJU05] 
Lamb 

IDT 
570 MHz 880 (air) 0,8 % 

535 µm × 

350 µm 

 

[YAN07] Lamb 885 MHz 3000 (air) 0,18% 
980 µm × 

635 µm 

[HUM03] Flexion 210 MHz 
3000 

(vide) 
- 

60 µm × 30 

µm 
- 

[PIA06‟] Contour 229,9 MHz 4300 (air)  - - 

 

De plus, un des avantages des résonateurs piézoélectriques par rapport aux résonateurs 

électromécaniques est de proposer des résistances motionnelles Rm de faibles valeurs (au-

dessous de 1kΩ) favorables à la réalisation de filtre. 

Pour toutes les raisons citées ci-dessus, le choix de nos recherches s‟est orienté vers les 

résonateurs à ondes de Lamb pour remplacer les résonateurs SAW standard non intégrables 

dans les architectures RF à fréquence intermédiaire. 

III.5. Conclusion 

Les résonateurs MEMS ont été présentés dans ce chapitre. Premièrement, les 

caractéristiques principales d‟un résonateur, telles que les fréquences de résonance et 
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d‟antirésonance, le facteur de qualité et le facteur de couplage électromécanique, ont été 

développées. 

Dans une seconde partie, le fonctionnement des résonateurs électromécaniques a été 

exposé. Si ces types de structures offrent des facteurs de qualité très élevés (jusqu‟à 170000 

dans le vide), ils nécessitent généralement une tension d‟activation élevée (jusqu‟à 100V). De 

plus, leurs résistances motionnelles élevées (de quelques kΩ à plusieurs MΩ) sont 

pénalisantes dans l‟optique de réaliser des filtres puisqu‟elles induiront des pertes d‟insertion 

élevées. 

Les résonateurs utilisant un matériau piézoélectrique ont fait l‟objet de la troisième 

partie. Trois familles de résonateurs ont été distinguées en fonction du mode de propagation 

des ondes: SAW, BAW et à ondes de Lamb. L‟inconvénient majeur des résonateurs SAW est 

leur impossibilité d‟intégration sur circuit monolithique qui limite l‟utilisation des 

architectures de réception employant des filtres basés sur ce type de résonateur, voir section 

I.3.1.1. Les résonateurs BAW, bien que compatibles avec une intégration sur circuit 

monolithique, ne sont pas exploités à des fréquences au-dessous de 800 MHz à cause des 

contraintes technologiques (épaisseur de la couche piézoélectrique trop élevée). Par contre, les 

résonateurs à ondes de Lamb permettent un fonctionnement à des fréquences comprises entre 

40 MHz et 900 MHz tout en offrant une intégration sur puce compatible avec la technologie 

FBAR. Cet aspect ouvre la perspective de réaliser simultanément des résonateurs et des filtres 

RF et FI intégrés sur circuit monolithique. 

Pour les raisons citées ci-dessus, notre choix s‟est donc orienté vers la réalisation de 

résonateurs et filtres à ondes de Lamb dans le but de remplacer les structures SAW non 

intégrables. De plus, un aspect important non abordé dans ce chapitre mais développé dans le 

suivant conforte notre choix : nous verrons que les filtres basés sur les résonateurs à ondes de 

Lamb offrent des impédances d‟adaptation élevés (1kΩ, 2kΩ) favorables à la faible 

consommation. 
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IV. Conception de résonateurs et 

filtres à ondes de Lamb 
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IV.1. Introduction 

Dans le chapitre I, nous avons expliqué que le problème majeur des architectures 

hétérodynes numériques est l‟intégration du filtre de canal en fréquence intermédiaire qui est 

actuellement réalisé en technologie SAW. Puis, dans le chapitre III, nous avons présenté les 

deux types de résonateurs MEMS, à savoir mécanique-capacitif et piézoélectrique. Notre 

choix s‟est orienté vers les résonateurs exploitant la propagation d‟ondes latérales, dites à 

ondes de Lamb, et offrant un processus de fabrication compatible avec celui des résonateurs 

de type FBAR. 

Dans ce chapitre, la conception des résonateurs et des filtres à ondes de Lamb sera 

présentée. Premièrement, nous décrirons la technologie employée et les optimisations 

effectuées pour améliorer les performances des dispositifs telles que le facteur de qualité des 

résonateurs. Deuxièmement, nous détaillerons les différentes étapes de la conception des 

résonateurs, puis des filtres exploitant un couplage électrique ou acoustique des résonateurs. 

Troisièmement, la conception topologique des masques incluant les règles de dessin sera 

exposée. Enfin, une quatrième section présentera les résultats de mesures des résonateurs et 

filtres à ondes de Lamb.  

IV.2. Etude technologique 

Cette partie expose la technologie utilisée pour la réalisation des résonateurs et des 

filtres à ondes de Lamb. Dans un premier temps, nous expliquerons les améliorations 

apportées par rapport à la technologie existante du CEA-LETI, puis, dans un second temps, 

nous détaillerons l‟empilement technologique. 

IV.2.1. Optimisation de la technologie existante 

Cette section expose dans un premier temps l‟étude effectuée dans le but d‟améliorer les 

performances des résonateurs à ondes de Lamb en termes de facteur de qualité Q et de facteur 

de couplage électromécanique. Pour réaliser cette optimisation, nous nous sommes basés sur 

des résonateurs existants [VOL05] dont le facteur Q maximal atteint est de 2000 et le facteur 
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de couplage n‟excède pas 0,8 %. Notre objectif principal est d‟augmenter le facteur de 

couplage électromécanique car, comme nous le verrons plus tard, cette quantité est liée à 

largeur de la bande du filtre. En effet, si nous nous fixons une bande passante de 2 MHz pour 

des filtres de fréquence centrale de 150 MHz, le facteur de couplage électromécanique de 0,8 

% pour les résonateurs sera trop faible. Dans un second temps, l‟empilement technologique 

satisfaisant aux objectifs cités ci-dessus ainsi que le procédé de fabrication seront présentés. 

IV.2.1.1. Facteur de couplage électromécanique 

Les résonateurs à ondes de Lamb existants et développés au Léti ont un facteur de 

couplage électromécanique kt
2
 faible (~ 0.8%). Cette valeur limite la bande passante des filtres 

réalisables à partir ces résonateurs. L‟équation (IV.1) [PIA05] permet d‟estimer la bande 

passante d‟un filtre à couplage électrique en fonction du facteur de couplage. Les quantités fps 

et fsp représentent respectivement la fréquence de résonance parallèle des éléments séries et la 

fréquence de résonance série des éléments parallèles composant le filtre, voir la section 

IV.IV.3.3.1. fc est la fréquence centrale du filtre. 

 

(IV.1) 

Ainsi, l‟espacement maximum entre fps et fsp ne dépassera  pas 973 kHz pour un filtre 

centré à 150 MHz et constitué de résonateurs ayant un kt
2
 égal à 0.8%. La bande passante 

réelle du filtre déterminée à -3dB du gain maximum sera donc encore plus étroite. 

Pour augmenter la bande passante, nous avons deux degrés de liberté. Soit la fréquence 

centrale du filtre fc peut être augmentée tout en sachant que plus la fréquence sera élevée, 

moins la largeur du résonateur sera grande, voir l‟équation (III.7), soit le facteur de couplage 

électromécanique peut être amélioré en s‟intéressant aux propriétés des matériaux utilisés. La 

première solution a le double inconvénient d‟impliquer des contraintes systèmes et 

technologiques. En effet, plus la fréquence centrale du filtre sera élevée, plus le système de 

transmission radio devra fonctionner à plus haute fréquence et plus le résonateur sera étroit. 

Or la technologie employée rend la réalisation de structures fines délicate comme nous le 

verrons plus loin.  
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Les résonateurs à ondes de Lamb réalisés précédemment au Léti [VOL05] possèdent 

l‟empilement technologique suivant : le piézoélectrique en nitrure d‟aluminium (AlN) d‟une 

épaisseur de 550 nm est placé entre deux électrodes de platine (Pt). Cet empilement est 

disposé sur une membrane en nitrure de silicium (Si3N4) en suspension au-dessus d‟un espace 

d‟air tel que décrit à la Figure IV-1. 

AlN (550nm)

Pt (200nm)

Ti/Pt (150nm)

SiN (600nm)

 

Figure IV-1. Empilement technologique d’un résonateur à ondes de Lamb 

Dans cet empilement, l‟épaisseur du piézoélectrique est du même ordre de grandeur que 

les épaisseurs des autres matériaux. Ainsi, une grande partie des ondes de Lamb se disperse au 

sein des différentes couches de l‟empilement. Or les matériaux composant les électrodes et la 

membrane ne possèdent pas un rôle de transduction tel que le matériau piézoélectrique. La 

conséquence directe de cette dispersion est alors une diminution du facteur de couplage 

électromécanique. Nous avons donc choisi d‟augmenter l‟épaisseur du matériau 

piézoélectrique tout en réduisant les épaisseurs des autres matériaux afin d‟améliorer le 

coefficient de couplage. Ainsi, une modélisation par éléments finis à l‟aide du logiciel 

ATILA, nous a confirmé que des épaisseurs d‟AlN et de Si3N4 égales à 1,5 µm et 400 nm 

respectivement permettent d‟atteindre un facteur de couplage électromécanique de 2% contre 

0,8% pour les résonateurs existants [VOL05]. Ainsi, il devient envisageable de réaliser des 

filtres de largeur de bande égale à 2 MHz à des fréquences de l‟ordre de 150 MHz. 

Cependant, augmenter l‟épaisseur de l‟AlN pose un défi technologique. En effet, 

comme nous utilisons une gravure humide isotrope et très rapide de l‟AlN avec du H3PO4, la 

sur-gravure latérale devient très importante : elle atteint une valeur de 15 µm pour une 

épaisseur d‟AlN de 1,5 µm. On pourrait se poser la question : « pourquoi ne pas utiliser cet 

outil pour graver l‟AlN et éliminer sa sur-gravure ? » Malheureusement, l‟épaisseur d‟AlN 

(1.5µm) est trop élevée pour employer une gravure ionique dans un temps acceptable (cela 

nécessiterait environ 2 heures contre une dizaine de secondes avec une gravure chimique). 
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Etant donné que la fréquence de résonance des LWRs dépend de la largeur du matériau 

piézoélectrique, largeur qui doit donc être très précisément contrôlée, il est clair qu‟une sur-

gravure si importante ne peut être tolérée. Même si la sur-gravure est contrôlée et 

reproductible, elle induira une fragilisation de la structure, voir la section IV.5. A titre 

d‟exemple, une variation de 1 µm sur la largeur du résonateur induit une variation de 1 MHz 

sur la fréquence de résonance dans le cas d‟un LWR fonctionnant à 100 MHz. 

Cependant, cette sur-gravure de 15 µm a été observée sur un film d‟AlN non-recouvert 

par un autre matériau contrairement à nos résonateurs sur lesquels une électrode en 

molybdène est placée au-dessus de la couche piézoélectrique. En effet, si l‟on s‟intéresse au 

comportement de la sur-gravure du piézoélectrique à l‟interface de l‟AlN entre les domaines 

avec et sans électrode, on remarque un arrêt quasi-total de la sur-gravure comme le montre la 

Figure IV-2. 

 

Figure IV-2. Sur-gravure de l'AlN avec électrode supérieure 

Sur cette même figure, on observe une autre caractéristique du comportement de la sur-

gravure latérale: elle n‟est pas uniforme le long de l‟épaisseur du piézoélectrique. En effet, 

elle crée une pente dont l‟impact sur la propagation des ondes de Lamb serait difficile à 

modéliser. 

Pour éviter l‟apparition de cette pente et obtenir des flancs droits, nous avons placé les 

électrodes inférieure et supérieure (en molybdène) cote-sur-cote. La Figure IV-3 illustre la 

validité de cette approche. Une sur-gravure latérale de 579 nm est observée pour une 

épaisseur d‟AlN de 1.264 µm. En extrapolant ce résultat à la configuration de nos résonateurs 
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possédant une épaisseur d‟AlN égale à 1.5 µm, nous estimons une sur-gravure d‟un 

micromètre. Donc, d‟une part, la présence d‟une électrode au-dessus du piézoélectrique limite 

la sur-gravure et, d‟autre part, la configuration cote-sur-cote des deux électrodes permet 

d‟obtenir une couche de matériau piézoélectrique aux flancs extrêmement droits, 

caractéristiques très favorables à la propagation des ondes de Lamb.  

 

Figure IV-3. Sur-gravure de l'AlN avec électrodes supérieures et inférieures côte sur côte 

Un point important est à noter : l‟électrode inférieure en Mo a subi un procédé HSE 

(Hot Soft Etch) permettant de déposer un AlN exclusivement colonnaire qui favorise une 

gravure verticale. Il est logique que l‟électrode supérieure ait un rôle protecteur. Un dépôt 

d‟AlN mal orienté donnerait très probablement un résultat différent. 

Par ailleurs, l‟utilisation d‟électrodes en Mo permet également d‟améliorer le coefficient 

de couplage piézoélectrique. En effet, comme ce matériau possède une plus faible densité que 

le Pt, voir le Tableau IV-1, il engendre une diminution de l‟inertie de la structure vibrante et 

ainsi améliore le coefficient de couplage piézoélectrique. 

IV.2.1.2. Facteur de qualité 

Le facteur de qualité du résonateur dépend de deux paramètres : des pertes acoustiques 

et des pertes électriques. Les pertes acoustiques dépendent de la dissipation dans l‟AlN, des 

électrodes et de la membrane tandis que les pertes électriques sont liées à la résistivité des 

électrodes. Pour limiter ces deux types de pertes, nous avons choisi d‟utiliser des électrodes 

en Mo dont la résistivité est plus faible que le Pt, voir le Tableau IV-1. Par ailleurs, l‟électrode 



Chapitre IV 

 

  
104 

 

  

supérieure est composée d‟une première couche en Mo recouverte d‟une seconde couche en 

Au car ce matériau n‟est pas sujet à l‟oxydation. Par contre, bien que l‟or améliore la 

conductivité électrique de l‟électrode, les pertes acoustiques de ce matériau sont supérieures à 

celles du Pt. 

Tableau IV-1. Résistivités du Platine, du Molybdène et de l'Or 

Matériaux Pt Mo Au 

Résistivité (10-8 Ω.m) 10.6 5 2.2 

Vélocité (m.s-1) 2680 6190 1780 

Densité (kg.m-3) 21090 10280 19300 

IV.2.2. Empilement technologique 

Dans la partie précédente, nous avons justifié le choix et le dimensionnement des 

matériaux qui vont constituer nos dispositifs. L‟empilement technologique et le processus de 

fabrication vont maintenant être décrits. La Figure IV-4 présente les différentes étapes de 

fabrication des résonateurs et filtres à ondes de Lamb. A partir d‟un substrat de silicium (1), 

on fait croître par oxydation thermique une couche d‟oxyde de silicium (SiO2) de 2µm (2). Le 

SiO2 est gravé sur une épaisseur de 1,5µm (3) pour former un encastrement qui définira par la 

suite l‟espace d‟air sous la structure en suspension (première lithographie ; masque 

ENCAST). En (4), on dépose et grave une résine sacrificielle dans les encastrements définis 

précédemment (deuxième lithographie ; masque SACRI). On réalise le dépôt d‟une couche de 

nitrure de silicium (Si3N4) d‟une épaisseur de 400 nm (5) qui constitue la membrane sur 

laquelle est déposée et gravée (gravure sèche au SF6) l‟électrode inférieure en 

titane/molybdène (Ti/Mo) d‟une épaisseur de 20nm/150nm (6) (troisième lithographie ; 

masque BOTEL). On utilise le Ti comme couche d‟ancrage pour le Mo. En effet, un dépôt 

direct du Mo sur le Si3N4 augmenterait les risques de délamination de l‟électrode et fournirait 

un matériau moins bien texturé, ce qui nuirait à la croissance du matériau piézoélectrique par 

la suite. 
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Figure IV-4. Processus de fabrication 

L‟étape (7) correspond au dépôt de 1,5 µm de nitrure d‟aluminium (AlN). On vient 

ouvrir les contacts au niveau de l‟électrode inférieure en gravant l‟AlN pour les structures le 

nécessitant. Un résonateur fonctionnant par exemple sur l‟harmonique 3 possède une 

électrode inférieure flottante, voir la Figure III-8, et une prise de contact uniquement sur 

l‟électrode supérieure et n‟aura donc pas besoin de cette étape (quatrième lithographie ; 

masque GRAALN). A l‟étape suivante (8), l‟électrode en molybdène/titane/or (Mo/Ti/Au) 

d‟épaisseur 100nm/10nm/100nm est déposée et gravée à l‟usineur ionique (cinquième 

lithographie ; masque TOPEL). L‟usineur ionique effectue une gravure principalement 

mécanique des matériaux. Elle évite la sur-gravure latérale mais nécessite plus de temps 

qu‟une gravure chimique. Ainsi, utiliser cette technique pour la gravure de l‟électrode 

supérieure est un choix judicieux. D‟une part, l‟épaisseur de l‟électrode supérieure est 

suffisamment faible pour avoir une gravure rapide et, d‟autre part, comme nous l‟avons vu 

dans la partie précédente, maîtriser précisément la largeur de l‟électrode est un point critique 

étant donné que ce paramètre va déterminer, par la suite, la largeur du piézoélectrique en 

limitant la sur-gravure de l‟AlN et par conséquent la fréquence de résonance. 



Chapitre IV 

 

  
106 

 

  

Comme expliqué à la section III.4.3, la fréquence de résonance peut être ajustée par une 

variation soit de la largeur du résonateur, soit de l‟épaisseur des matériaux constituant le 

résonateur. L‟étape (9) correspond à la mise en pratique de la seconde solution : une couche 

de SiO2 est déposée sur l‟électrode supérieure. L‟épaisseur de cette couche (165nm) a été 

déterminée pour permettre une variation en fréquence de 1MHz dans le cas d‟un résonateur 

fonctionnant à 150 MHz. (sixième lithographie ; masque LOAD). Ainsi, quelques structures 

(16 sur un total de 142 dispositifs) ont dû être sélectionnées puisque l‟épaisseur de SiO2 

choisie correspond à une fréquence d‟utilisation précise. 

Enfin, la dernière étape (10) correspond à la gravure de l‟AlN et du Si3N4. Cette étape 

est critique car elle détermine la largeur du résonateur (donc la fréquence de résonance) et 

permet l‟accès à la couche sacrificielle pour la libération de la membrane par plasma (O2/N2) 

(septième lithographie ; masque POUTRE). 

Deux vues de l‟empilement technologique final sont présentées sur la Figure IV-5. La 

vue (a) montre l‟accès à l‟électrode inférieure. La gravure de l‟AlN permettant cet accès 

correspond à l‟étape (7) expliquée précédemment. La vue en coupe proposée en (b) rend 

compte de l‟étape finale (10) du processus de fabrication. La gravure de l‟AlN a créé deux 

piscines de part et d‟autre du résonateur définissant alors la largeur L du résonateur. Par 

ailleurs, ce dessin illustre la sur-gravure latérale de l‟AlN expliquée dans la partie précédente : 

l‟électrode supérieure limite la sur-gravure et impose des flancs droits au piézoélectrique 

tandis que la sur-gravure au niveau de l‟AlN non-protégé (extrémités gauche et droite du 

dessin) donne un profil incliné au piézoélectrique. 
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Figure IV-5. Empilement technologique 

IV.2.3. Conclusion 

Cette section a présenté l‟étude technologique effectuée sur les dispositifs à ondes de 

Lamb. Les facteurs de qualité et de couplage électromécanique des résonateurs sont les deux 

critères que nous avons choisis d‟optimiser. L‟optimisation du facteur de couplage 

électromécanique a révélé un défi technologique qui est la limitation de la sur-gravure latérale 

du piézoélectrique. Nous avons expliqué que cette étape pouvait être contrôlée par l‟emploi de 

l‟électrode supérieure en tant que masque lors de la gravure de l‟AlN. Finalement, 

l‟empilement technologique et le processus de fabrication ont été détaillés. 
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IV.3. Conception des filtres 

Suite à l‟étude technologique effectuée dans la partie précédente, nous allons focaliser 

notre étude sur la conception des résonateurs et des filtres à ondes de Lamb. Premièrement, la 

méthodologie de conception des filtres sera exposée. Deuxièmement, la modélisation par 

éléments finis des résonateurs et la présentation des modèles associés seront présentées. 

Enfin, la conception des filtres exploitant des couplages électrique et acoustique entre les 

résonateurs sera détaillée. 

IV.3.1. Méthodologie de conception 

La méthodologie de conception de résonateurs et de filtres à ondes de Lamb est 

présentée dans cette partie. Etant donné qu‟il existe des corrélations entre les différentes 

étapes, le diagramme de la Figure IV-6, résume la démarche suivie pour une plus simple 

compréhension. 

 

Figure IV-6. Méthodologie de conception de filtres à ondes de Lamb 
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Pour les filtres à couplage électriques, l‟équation (IV.1) permet dans un premier temps 

d‟estimer la bande passante. Cependant, la simulation de la réponse en transmission de ces 

filtres a révélé la nécessité de redimensionner les résonateurs afin d‟obtenir la bande passante 

désirée. 

IV.3.2. Modélisation des résonateurs à ondes de Lamb 

IV.3.2.1. Modélisation par éléments finis 

Comme nous l‟avons expliqué à la section III.4.3, la propagation des ondes de Lamb 

doit être considérée en prenant en compte les caracéristiques du guide d‟onde que forme la 

membrane dans au moins deux dimensions : la largeur L suivant l‟axe x et la hauteur h 

suivant l‟axe z, voir Figure IV-7. La longueur  du résonateur, soit la dimension suivant l‟axe 

y, peut être négligée si on la considère grande par rapport aux autres dimensions. En effet, une 

longueur  égale à quatre fois la largeur L imposerait une fréquence de résonance parasite 

quatre fois plus basse que celle désirée (et qui dépend de la largeur L). Ainsi, si l‟on respecte 

ce ratio de 4 entre la longueur et la largeur de la structure, une modélisation du résonateur en 

trois dimensions autour de sa résonance se simplifie en une étude en deux dimensions. 

Néanmoins, si une étude du comportement du résonateur à plus basse fréquence est souhaitée, 

il sera nécessaire de prendre en compte les trois dimensions. 

 

Figure IV-7. Résonateur à ondes de Lamb en trois dimensions 
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Cependant, malgré la simplification du problème en deux dimensions, l‟obtention d‟une 

équation analytique de l‟admittance du résonateur en fonction des paramètres technologiques, 

telle qu‟il existe pour les résonateurs BAW [LAN04], reste très complexe. Néanmoins, 

l‟intérêt croissant pour la réalisation de résonateurs exploitant les ondes de Lamb amènent des 

groupes de recherche à développer des modèles analytiques [YAN05]. Afin d‟étudier le 

comportement des résonateurs à ondes de Lamb, nous utilisons donc un outil de modélisation 

par éléments finis (FEM) : le logiciel ATILA [MOS03]. Cet outil permet de prendre en 

compte les épaisseurs et les paramètres technologiques des différents matériaux constituant le 

résonateur et de réaliser des modélisations en deux et trois dimensions. Pour les raisons 

expliquées précédemment, nos modélisations seront exclusivement en deux dimensions. 

A l‟aide de l‟outil ATILA, le facteur de couplage électromécanique K
2
 et les fréquences 

de résonance fr et d‟antirésonance fa ont été calculés pour différents types de résonateurs. Pour 

un empilement technologique donné, trois largeurs L différentes ont été choisies. En effet, 

nous nous sommes fixé quatre fréquences de résonance principales (46 MHz, 150 MHz, 223 

MHz et 695 MHz) dans l‟optique de réaliser des filtres à ces mêmes fréquences. Les 

résonateurs fonctionnant à 150 MHz sollicitent encore davantage d‟intérêt puisque les filtres 

leur étant associés offrent une bande-passante théorique de 2 MHz. Afin d‟atteindre ces 

différentes fréquences de résonance, les trois configurations aux différentes largeurs L sont 

combinées aux quatre modes de fonctionnement suivants : fonctionnements sur le mode 

fondamental, sur l‟harmonique trois sans et avec électrode déphasée et sur l‟harmonique cinq 

avec électrode déphasée, voir la section III.4.3. Le Tableau IV-2 présente les fréquences de 

résonance correspondant aux différentes configurations. 

Tableau IV-2. Fréquences de résonance en fonction des configurations des résonateurs 

 

Largeur du résonateur (µm) 

17.5 26 85 

Mode de fonctionnement Fréquence de résonance (MHz) 

Fondamental (S0-1) 223 150 46 

Harmonique 3 sans électrode déphasée (S0-3) 710 477 145 
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Harmonique 3 avec électrode déphasée (S0_3d) 694 466 140 

Harmonique 5 avec électrode déphasée (S0-5d) - - 230 

L‟association des trois largeurs aux quatre modes de fonctionnement fait bien sûr 

apparaître d‟autres résonances à 466, 477 et 710 MHz. 

Les facteurs de couplage électromécanique ainsi que les fréquences d‟antirésonance 

associées aux différentes configurations présentées dans le Tableau IV-2 (hormis la 

configuration fonctionnant sur l‟harmonique 5) sont donnés dans le Tableau IV-3. 

Tableau IV-3. Facteurs de couplage électromécanique et fréquences de résonance et 

d'antirésonance 

Mode S0-1 S0-3 S0-3d 

Largeur du 

résonateur (µm) 
17.5 26 85 17.5 26 85 17.5 26 85 

fr (MHz) 222.87 150.24 46 709.76 477.74 144.86 694.14 466.63 139.92 

fa (MHz) 225.12 151.75 46.47 715.07 481.14 145.96 701.59 471.35 141.26 

K2 (%) 1.99 1.98 1.97 1.48 1.41 1.5 2.11 1.99 1.89 

En caractères gras sont indiqués les résonateurs susceptibles de permettre de réaliser des 

filtres à couplage électrique ayant une largeur de bande de 2 MHz. Par ailleurs, et 

similairement aux dispositifs de [VOL05], on remarque que le mode de fonctionnement sur 

l‟harmonique 3 avec électrode déphasée offre un plus fort facteur de couplage 

électromécanique en comparaison à un résonateur ne possédant pas d‟électrode déphasée. En 

effet, l‟ajout d‟une électrode déphasée accentue le couplage de la troisième harmonique tout 

en atténuant le mode fondamental et la cinquième harmonique, voir la section III.4.3. 

IV.3.2.2. Modèles électrique et électromécanique du 

résonateur 

Pour simuler la réponse d‟un filtre, le modèle utilisé pour le résonateur doit être choisi 

judicieusement. En effet, dans le cas d‟un filtre à couplage électrique, un modèle électrique du 
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résonateur devra être utilisé tandis qu‟un filtre à couplage acoustique nécessitera un modèle 

électromécanique du résonateur. Les deux types de modèle vont à présent être détaillés. 

IV.3.2.2.1. Modèle électrique 

N‟exploitant qu‟un seul port, ce modèle est basé sur celui de Butterworth-Van Dyke 

(BVD) utilisé notamment pour modéliser les résonateurs de type BAW [NAI98]. Une version 

améliorée et nommée Modified Butterworth-Van Dyke (MBVD) a également été développée 

afin de prendre en compte l‟influence des résistances d‟accès au résonateur. A noter que ces 

modèles ne sont valides qu‟autour de la fréquence de résonance. Par la suite, nous utiliserons 

uniquement le modèle BVD pour modéliser les résonateurs à ondes de Lamb bien que 

l‟approche à l‟aide d‟un modèle MBVD soit nécessaire dans l‟optique d‟une caractérisation 

optimale du résonateur. Ce choix est justifié dans le sens où l‟objectif principal de ces travaux 

est de montrer dans un premier temps la fonctionnalité des dispositifs à ondes de Lamb. 

La Figure IV-8 présente le schéma électrique modélisant le résonateur. Le modèle est 

composé d‟une branche dite motionnelle constituée de la résistance Rm, de la capacité Cm et de 

l‟inductance Lm et d‟une seconde branche représentant la capacité statique C0 du résonateur. 

L‟expression de l‟impédance ZR du résonateur issue de ce modèle est donnée dans l‟équation 

(IV.2) où ωs et ωp sont respectivement les pulsations de résonance série et parallèle. La 

résistance Rm représente les pertes acoustiques au sein du résonateur et est inversement 

proportionnelle au facteur de qualité Q. La capacité statique C0 dépend, d‟une part, de la 

permittivité électrique ε33 et de l‟épaisseur h du piézoélectrique et, d‟autre part, de la surface S 

des électrodes. Ainsi dans le cas d‟une activation pleine plaque (activation du mode 

fondamental), la valeur de C0 sera égale à 
h

S33
 tandis que l‟activation de la troisième 

harmonique avec électrode déphasée donnera une valeur de C0 égale à 
h

S

3

2 33
 si on considère 

S comme étant la surface des électrodes dans le cas d‟une activation pleine plaque. Nous 

verrons par la suite que la valeur de C0 détermine l‟impédance d‟adaptation des filtres ainsi 

que la réjection hors-bande pour les filtres à couplage électrique. Par exemple, pour une 

impédance Z0 de 1kΩ autour d‟une fréquence de résonance égale à 150 MHz, la surface S est 

égale à 0,167 mm
2
 pour une activation sur le mode fondamental contre 0,251 mm

2
 pour une 
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activation sur la troisième harmonique avec électrode déphasée. Ici, h = 1,5 µm et ε33 = 

0,95.10
-3

 F/m. 

 

Figure IV-8. Modèle électrique d'un résonateur 

 

(IV.2) 

   

 

A partir des fréquences de résonance série et parallèle calculées à l‟aide de la 

modélisation par éléments finis du résonateur, les trois paramètres Rm, Lm et Cm sont 

déterminés par les équations données ci-dessus. En effet, en fonction de la capacité statique 

C0 désirée (soit l‟impédance d‟adaptation désirée pour les filtres) et en supposant un facteur 

de qualité Q égale à 1000 (cette hypothèse est basée sur les mesures des résonateurs existants 

[VOL05]), on obtient un système de trois équations à trois inconnues. 

IV.3.2.2.2. Modèle électromécanique 

Ce modèle est couramment utilisé pour les résonateurs BAW (modèle de Mason) 

[SHE99]. Basé sur la théorie des lignes de transmission et des impédances acoustiques, ce 

modèle permet de surmonter les difficultés de calcul analytique lors de la prise en compte des 

différentes épaisseurs des matériaux dans le résonateur dans le cas d‟une analyse en une 

dimension. Il représente un circuit équivalent exact du résonateur en séparant le matériau 
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piézoélectrique en un port électrique et deux ports acoustiques à travers l‟utilisation d‟un 

transformateur électromécanique idéal, voir la Figure IV-9. Dans le circuit, un port électrique 

est connecté au nœud central de deux ports acoustiques représentant la face haute et basse de 

la couche piézoélectrique. Du côté électrique du transformateur, tous les éléments sont des 

composants électriques standards et la tension est en relation avec le courant suivant la loi 

d‟Ohm. Du côté acoustique du transformateur, la force F en Newton et la vélocité de phase vφ 

sont reliées à travers l‟expression suivante  où  est l‟impédance acoustique du 

matériau. 

Les différents paramètres du modèle électromécanique sont donnés dans les équations 

(IV.3) où h, L et  sont respectivement l‟épaisseur, la largeur et la longueur illustrés dans la 

Figure IV-7. La densité globale  de la structure est déterminée à partir de la densité de 

chaque couche composant le résonateur, voir le Tableau IV-4.  est la capacité statique du 

résonateur telle que définie au paragraphe précédent. Enfin, le paramètre  représente la 

fréquence. 

 

Figure IV-9. Modèle électroacoustique du résonateur 
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(IV.3) 

 

Tableau IV-4. Densités des matériaux composant les résonateurs 

Matériaux Si3N4 AlN Mo Au 

Densité (kg.m-3) 3200 3255 10280 19300 

Nous avons expliqué dans la section IV.3.2.1 que nous considérions uniquement un 

problème en deux dimensions : les ondes de Lamb ont donc une propagation selon une seule 

dimension. Néanmoins, nous allons prendre en compte l‟influence de la deuxième dimension 

à l‟aide de la modélisation par éléments finis. En effet, le modèle de Mason requiert la 

connaissance de la vitesse de phase v0 des ondes de Lamb au sein du résonateur. Ainsi, cette 

vitesse v0 est calculée par FEM et dépend alors de l‟épaisseur des matériaux constituant le 

résonateur ainsi que de la fréquence de fonctionnement souhaitée. De plus, le facteur de 

couplage électromécanique k, paramètre également nécessaire au modèle, est déterminé par 

FEM. 

IV.3.2.3. Validité des modèles 

Les modèles électriques et électroacoustiques présentés ci-dessus sont donc entièrement 

dépendants d‟une modélisation par éléments finis. En effet, cette méthode est indispensable 

pour déterminer la vitesse des ondes de Lamb au sein de la structure. De plus, cette vitesse est 

déterminée pour une fréquence précise de fonctionnement rendant ces modèles valides 

uniquement autour de la résonance. 
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IV.3.3. Conception des filtres à ondes de Lamb 

Les modèles électrique et électromécanique du résonateur à ondes de Lamb étant 

dorénavant établis, la conception des filtres associés à ces résonateurs sera détaillée dans cette 

partie. En fonction de la méthode de couplage des résonateurs au sein du filtre, c'est-à-dire 

électrique ou acoustique, les modèles électrique ou électromécanique seront respectivement 

utilisés pour modéliser le comportement du filtre. 

IV.3.3.1. Filtre à couplage électrique 

Il existe deux configurations de filtres à couplage électrique, ladder et lattice, ayant 

chacune des propriétés différentes. La Figure IV-10 présente l‟agencement des résonateurs en 

fonction du type de filtre dans le cas d‟un filtre ladder 2 pôles et d‟un filtre lattice 1 étage. 

Les éléments XS et XP représentent respectivement les résonateurs série et parallèle. Tandis 

que les filtres ladder offrent une meilleure sélectivité (la réponse en transmission subit un 

affaissement abrupt aux fréquences de coupure basse et haute), les filtres lattice présentent 

une réjection hors-bande plus importante, voir Figure IV-11. Par ailleurs, la combinaison des 

deux configurations est possible afin d‟obtenir les propriétés décrites ci-dessus simultanément 

[TEN04]. Nous détaillerons ci-dessous les critères essentiels lors de la conception d‟un filtre 

ladder tout en sachant que le principe est similaire pour les filtres à configuration lattice. 

 

Figure IV-10. Configurations des filtres ladder et lattice 
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Figure IV-11. Comparaison de la réponse en transmission des filtres ladder et lattice 

Dans les deux configurations, la fréquence de résonance série des résonateurs séries fs_s 

doit être égale à la fréquence de résonance parallèle des résonateurs parallèles fp_p (le principe 

est illustré sur la Figure IV-12 (b)). Pour décaler la fréquence de résonance des résonateurs 

parallèles XP par rapport aux résonateurs séries XS, nous avons deux possibilités comme vu à 

la section III.4.3: soit on augmente la largeur L des résonateurs parallèle, soit on leur ajoute 

une couche de SiO2 sur l‟électrode supérieure pour modifier la vitesse de phase des ondes. 

Le filtre ladder présenté sur la Figure IV-10 est une configuration à deux pôles. En 

effet, la structure est composée d‟une seule cellule en L (un résonateur série XS et un 

résonateur parallèle XP). Pour augmenter l‟ordre du filtre, il suffit de disposer en cascade un 

nombre de cellule en L égal au nombre de pôles désirés. La Figure IV-12 (a) présente par 

exemple un filtre ladder à deux pôles. Z0 est l‟impédance d‟un terminal. 
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Figure IV-12. (a) Configuration d’un filtre ladder à 4 pôles (b) Représentation schématique de la 

réponse électrique des résonateurs séries et parallèles ainsi que du filtre ladder associé 

Ainsi, il convient de modéliser une cellule L à l‟aide d‟une matrice de type ABCD 

[LAK92], [KIM02] facilitant ainsi l‟étude d‟un filtre à plusieurs pôles : cascader les cellules 

en L revient alors à cascader les matrices ABCD. 

La matrice ABCD pour une section L se présente de la manière suivante : 

 

(IV.4) 

où ZS et ZP sont les impédances des résonateurs série et parallèle respectivement. 

L‟expression générale de ces impédances est donnée dans l‟équation (IV.4). Afin d‟obtenir 

l‟expression exacte de ZS et ZP, la capacité C0 doit être remplacée par les capacités statiques 

correspondantes (C0S pour le résonateur série et C0P pour le résonateur parallèle). Nous 

verrons qu‟en dissymétrisant les valeurs des capacités statiques des résonateurs série et 

parallèle, la réjection hors-bande peut être améliorée. 
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La fonction de transfert S21 du filtre, soit la réponse en transmission, en fonction des 

paramètres ABCD s‟écrit alors : 

 

(IV.5) 

On retrouve dans cette équation la valeur de l‟impédance du terminal Z0 qui doit être 

déterminée en fonction de la géométrie des résonateurs. 

 

(IV.6) 

où ωc correspond à la fréquence centrale du filtre (en rad.s
-1

).  

La valeur maximale pour S21 est obtenue lorsque la résonance parallèle des résonateurs 

parallèles XP coïncide avec la résonance série des résonateurs séries XS. Lorsque cette 

condition est satisfaite, la réponse en transmission dans la bande S21_BP en fonction du nombre 

n de pôles, soit la perte d‟insertion I.L. du filtre, se définit comme suit [YLI02] : 

 

(IV.7) 

Cette équation montre que plus le nombre d‟étages sera grand, plus les pertes 

d‟insertion seront élevées. 

Dans une première approche, les capacités statiques C0S et C0P peuvent être considérées 

égales dans l‟équation (IV.6). Cependant, tout en conservant une impédance d‟adaptation 

constante Z0, une dissymétrie entre les capacités des résonateurs séries et parallèles est 

judicieuse puisqu‟elle permet d‟améliorer la réjection hors-bande S21_hors-bande : 
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(IV.8) 

Ci-dessus, les trois critères principaux à prendre en compte lors de la conception d‟un 

filtre ont été détaillés : la perte d‟insertion I.L., l‟adaptation d‟impédance Z0 (pour minimiser 

le retard de groupe) et la réjection hors-bande S21_hors-bande. 

Le Tableau IV-5 présente les différentes configurations choisies pour les filtres à 

couplage électrique. Dans le cas des filtres lattice, des résonateurs fonctionnant uniquement 

sur le mode fondamental ont été employés car la configuration lattice nécessite des 

croisements de ligne entre les électrodes inférieures et supérieures que n‟autorise pas les 

résonateurs fonctionnant sur l‟harmonique 3 (avec électrode déphasée). En effet, l‟électrode 

inférieure de ces résonateurs étant flottante, il est impossible de réaliser l‟interconnexion des 

résonateurs avec un seul niveau de métal (l‟électrode supérieure) sans avoir recours à des 

structures de vias permettant un contact à travers la couche piézoélectrique. 

Tableau IV-5. Configurations des filtres à couplage électrique 

Configuration Nombre de pôles / étages Mode du résonateur Impédances (kΩ) 

ladder 

2 ports 

2 

fondamental 1 et 2 

harmonique 3 1, 2 et 4 

5 (3 résonateurs séries et 2 

parallèles) 

fondamental 1 et 2 

harmonique 3 1, 2 et 4 

4 ports 
3 (4 résonateurs séries et 2 

parallèles) 
harmonique 3 2 et 4 

lattice 2 ports 

1 étage fondamental 2 et 4 

2 étages fondamental 2 et 4 

Les réponses en transmission simulées pour différentes configurations de filtres sont 

présentées sur la Figure IV-13. Ces filtres sont composés de résonateurs fonctionnant sur le 
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mode fondamental et ont une impédance de 2 kΩ. Leurs fréquences centrales se situent à 

150,3 MHz pour une bande-passante à -3 dB de 2 MHz. On retrouve les caractéristiques 

décrites précédemment pour les deux types de filtres ladder et lattice, à savoir respectivement 

une sélectivité élevée et une réjection hors-bande importante. De plus, l‟effet de la dissymétrie 

entre les capacités statiques des résonateurs séries et parallèles est ici illustré. 

 

Figure IV-13. Réponses en transmission simulées pour différentes configurations de filtres 

d’impédance 2kΩ et composés de résonateurs fonctionnant sur le mode fondamental 

En fonction de la réponse en transmission obtenue, il a été nécessaire de réadapter la 

géométrie des résonateurs, en particulier la largeur L, pour obtenir une largeur de bande 

autour de 2 MHz, voir le diagramme d‟optimisation sur la Figure IV-6. En effet, en réduisant 

la largeur L, la fréquence de résonance des résonateurs est décalée à plus haute fréquence. 

Comme le facteur de couplage électromécanique est constant en fonction de la fréquence, la 

bande passante d‟un filtre à plus haute fréquence sera logiquement plus large. 

IV.3.3.2. Filtre à couplage acoustique direct 

Tandis que les filtres présentés précédemment sont réalisés à base de résonateurs 

couplés électriquement, les filtres détaillés dans cette partie utilisent un couplage acoustique 

entre les résonateurs. Le principe est équivalent à celui des filtres BAW type SCF (Stacked 

Crystal Filter) et CRF (Coupled Resonator Filter) [LAK05]. Cependant, tandis que les filtres 
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BAW SCF et CRF imposent des contraintes technologiques supplémentaires en utilisant un 

empilement vertical de deux résonateurs (soit deux dépôts de piézoélectrique), les filtres à 

ondes de surface ou à ondes de Lamb à couplage acoustique ne réclament ni contraintes, ni 

étapes supplémentaires par rapport à la réalisation d‟un simple résonateur. En effet, comme 

les résonateurs sont couplés latéralement, ils sont disposés côte-à-côte comme le montre la 

Figure IV-14. Le fonctionnement du filtre est basé sur le principe suivant : le premier 

résonateur a un rôle de transducteur en propageant l‟onde acoustique lors de l‟application 

d‟un champ électrique vers le second résonateur et inversement. La structure est donc 

composée de deux transducteurs couplés de manière suffisamment étroite pour agir comme un 

simple résonateur. 

 

Figure IV-14. Filtre à couplage acoustique 

Pour simuler la réponse en transmission des filtres à couplage acoustique direct (LCRF 

à couplage direct), le modèle électromécanique présenté Figure IV-9 a été utilisé. Deux 

cellules sont connectées via un des leurs ports acoustiques tandis que deux ports électriques 

sont chacun connectés à un terminal d‟impédance Z0, voir Figure IV-15. 
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Figure IV-15. Modèle électromécanique d'un filtre à couplage acoustique direct 

Une capacité de couplage Ccouplage est connectée entre l‟entrée et la sortie du filtre pour 

modéliser le couplage électrique entre les deux électrodes supérieures. La valeur de cette 

capacité a été déterminée par rétro-simulation à partir des résultats de mesure. La réponse en 

transmission simulée du filtre est montrée sur la Figure IV-16. 

 

Figure IV-16.  Réponse en transmission d'un filtre à couplage acoustique 

Trois bandes passantes apparaissent sur la réponse en transmission. Un comportement 

similaire est observé dans le cas des SCF utilisant des résonateurs BAW [LAK02]. La bande 

passante la plus basse en fréquence correspond à la résonance fondamentale pour laquelle une 

demi-longueur d‟onde traverse la structure globale, soit une longueur d‟onde en λ/4 dans 
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chaque résonateur. La seconde harmonique correspond à une demi-longueur à travers chaque 

résonateur. Le résonateur fonctionnant ici dans son mode optimal, cette harmonique possède 

le couplage le plus élevé. Ainsi, la largeur de bande et les pertes d‟insertion du filtre sont 

optimales pour cette harmonique. Enfin, la troisième harmonique correspond à trois demi-

longueurs d‟onde à travers la structure globale, soit une longueur d‟onde en 3λ/4 dans chaque 

résonateur, et est faiblement couplée. 

La seconde harmonique étant celle employée pour réaliser la fonction de filtrage, les 

deux autres harmoniques peuvent être gênantes si des signaux parasites sont présents aux 

mêmes fréquences. 

IV.3.3.3. Filtre à couplage acoustique avec guide périodique 

Les filtres à couplage acoustique direct présentées ci-dessous, même si utilisés sur la 

seconde harmonique où le couplage est optimal, auront une bande passante limitée puisqu‟elle 

dépendra directement du facteur de couplage électromécanique de chaque résonateur. De 

manière similaire aux CRF en technologie BAW [LAK05] ou SAW, une zone dite de 

couplage peut être placée entre les deux résonateurs pour diminuer le couplage acoustique 

entre les deux résonateurs et ainsi augmenter et régler la bande passante du filtre. En effet, un 

simple espacement entre les deux résonateurs ne réduirait pas le couplage acoustique mais 

formerait plutôt une ligne à retard. 

La configuration d‟un filtre à couplage acoustique avec couches de couplage (LCRF) est 

donnée sur la Figure IV-17. 
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Figure IV-17. Filtre à couplage acoustique avec une zone de couplage 

La zone de couplage, ou guide d‟onde, est composée de sections adjacentes de largeurs 

égales à λ/4 ayant un ratio d‟impédance acoustique défini. Pour changer l‟impédance 

acoustique dans une zone, des électrodes flottantes inférieures et supérieures sont ajoutées. 

Ainsi, la vitesse de phase vφ des ondes de Lamb et donc l‟impédance acoustique Za sont 

modifiées, voir équation (IV.3). Cette vitesse de phase vφ peut être obtenue à l‟aide de la 

modélisation par éléments finis qui permet de prendre en compte les différentes épaisseurs des 

matériaux. Ce guide d‟onde crée une discontinuité de l‟impédance acoustique à l‟interface des 

deux résonateurs et affecte ainsi le couplage acoustique en augmentant la réflexion de l‟onde 

à l‟interface. Plus le nombre de couches de couplage est élevé, plus le couplage entre les deux 

résonateurs diminue et plus la réflexion de l‟onde à l‟interface est élevée. Par conséquent, il 

existe un nombre optimal no de couches de couplage offrant un couplage convenable entre les 

deux résonateurs. En effet, un nombre trop faible de couches implique un sur-couplage entre 

les deux résonateurs tandis qu‟un nombre trop élevé induit un sous-couplage entre les deux 

résonateurs. 

Avec la même méthode utilisée pour le LCRF à couplage direct, le LCRF à guide 

d‟onde périodique est simulé à partir du modèle électromécanique du résonateur à ondes de 

Lamb. Cependant, tandis que deux cellules sont directement connectées via leur port 

acoustique pour le LCRF à couplage direct, le modèle du LCRF à guide d‟onde incorpore des 

étages supplémentaires entre ces deux cellules tels que l‟illustre la Figure IV-18. Les cellules 

ZA et ZB modélisent les zones latérales de couplage avec et sans électrodes, respectivement. Le 

nombre de cellules est égal au nombre de zones de couplage désirées. 
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Les expressions des impédances  et  sont données par les équations 

(IV.9).  représente les impédances acoustiques dans les zones A et B. Pour chaque 

zone, la densité moyenne  des différentes couches de matériau est déterminée suivant les 

données du Tableau IV-4 et la vitesse de phase  des ondes de Lamb est calculée par 

FEM. Les quantités h, L et  sont respectivement l‟épaisseur, la largeur et la longueur du 

résonateur. 

 

Figure IV-18. Modèle électromécanique d'un LCRF 

  

(IV.9) 
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La réponse en transmission d‟un LCRF avec une largeur de la zone de couplage égale à 

11λ/4 est représentée dans la Figure IV-19. Deux pics apparaissent dans la bande passante 

désirée dus à un sur-couplage des deux résonateurs. Une valeur supérieure à 11λ/4 pour la 

largeur des couches de couplage rapprochera les deux pics, tandis qu‟une valeur inférieure les 

éloignera. Les LCRFs réalisés ont des largeurs de couches de couplage comprises entre 3λ/4 

et 11λ/4. 

Par manque de temps, les simulations de ces filtres ont été effectuées après fabrication 

des dispositifs et ont révélé qu‟une largeur pour la zone de couplage supérieure à 11λ/4 aurait 

été plus judicieuse. Cependant, nous verrons dans la partie traitant des résultats de mesures, 

que le principe de fonctionnement est validé. 

 

Figure IV-19. Réponse en transmission d'un LCRF possédant une zone de couplage d'une largeur de 

11λ/4 
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IV.3.4. Conclusion 

Dans cette partie, les différentes étapes de conception ont été présentées. Après avoir 

illustré notre méthodologie de conception de filtres, la modélisation des résonateurs à ondes 

de Lamb a été étudiée révélant la dépendance des modèles électriques et électroacoustiques 

vis-à-vis de la modélisation par éléments finis. Enfin, en se basant sur ces modèles, la 

conception des filtres à ondes de Lamb a été décrite dans la dernière section. Ainsi, nous 

avons expliqué que chaque type de filtre exploite des modèles différents pour les résonateurs : 

un filtre à couplage électrique est modélisé à l‟aide du modèle électrique tandis qu‟un filtre à 

couplage acoustique est modélisé avec le modèle électroacoustique. Les filtres à couplage 

électrique ont été conçus de telle manière que leur bande passante soit égale en simulation à 2 

MHz autour d‟une fréquence centrale de 150 MHz. Les filtres à couplage acoustique ont été 

modélisés après réalisation par manque de temps. L‟étape suivante après la modélisation et la 

simulation des résonateurs et des filtres est la conception topologique des masques de chaque 

dispositif. 
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IV.4. Conception topologique (Layout) 

Cette partie présente tout d‟abord les règles de dessin à respecter lors de la conception 

topologique qui sont liés à la technologie utilisée. Une seconde partie détaille la configuration 

topologique des filtres à couplage électrique et à couplage acoustique. Enfin, la troisième 

section expose la configuration d‟une puce incluant les différentes structures conçues ainsi 

que l‟illustration schématique d‟une plaque (une plaque est composée de neuf puces). 

IV.4.1. Règles de dessin 

La technologie utilisée pour la réalisation des résonateurs et des filtres à ondes de Lamb 

et décrite dans le chapitre précédent a été modifiée pour permettre la réalisation de filtres 

performants. Afin de réaliser la conception topologique dans un environnement CAO 

(Conception Assisté par Ordinateur) tel que Cadence, nous avons défini l‟ensemble des règles 

de dessin à respecter lors de la conception des différentes structures. Les principales règles 

vont être détaillées ci-dessous en illustrant la disposition des masques les uns par rapport aux 

autres (se référer à la partie IV.2.2 pour le nom des masques). 

IV.4.1.1. Encastrement et couche sacrificielle 

L‟ouverture du masque SACRI permettant la gravure de la couche sacrificielle doit 

déborder de l‟ouverture du masque ENCAST d‟une distance de 10 µm, voir la Figure IV-20. 

En effet, lorsque la résine disposée dans l‟encastrement est chauffée après la gravure, elle se 

rétracte. Si une marge de sécurité n‟est pas prise en compte, son profil n‟atteindra pas le bord 

de l‟encastrement et créera une cassure à cette interface. Comme la membrane et le reste de la 

structure du résonateur sont déposés sur cette résine, cette cassure fragilisera l‟empilement. 
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Figure IV-20. Règle de dessin entre les masques ENCAST et SACRI (dimensions en µm) 

IV.4.1.2. Plots de contact 

La géométrie des plots a été déterminée en fonction du dimensionnement des pointes 

employées lors des mesures. La Figure IV-21 présente la géométrie des électrodes inférieures 

(BOTEL) et supérieures (TOPEL) ainsi que de l‟ouverture (GRAALN) permettant l‟accès à 

l‟électrode inférieure pour la prise de contact par gravure de l‟AlN. 

 

Figure IV-21. Règles de dessin appliquées aux plots de contact (dimensions en µm) 

IV.4.1.3. Electrodes inférieures et supérieures 

Pour éviter la sur-gravure du matériau piézoélectrique, voir la section IV.2.2, les 

masques BOTEL et TOPEL doivent être conçus cotes-sur-cotes.  
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IV.4.2. Conception topologique des filtres 

Etant donné le nombre important de structures réalisées, chaque dispositif ne fera pas 

l‟objet d‟une présentation détaillée. Nous avons choisi de détailler ci-dessous quatre filtres : 

deux filtres à couplage électrique (ladder et lattice) et deux filtres à couplage acoustique 

(LSCF et LCRF). Les masques GRAALN, POUTRE et LOAD ne sont pas non plus 

représentés dans le but, encore, d‟alléger les schémas. 

IV.4.2.1. Filtre ladder 2 et 5 pôles – 2 ports 

La surface de la structure varie en fonction de l‟impédance désirée. Par exemple, un 

filtre à 150 MHz adapté à 1 kΩ aura un dimensionnement de 305 µm × 1000 µm tandis 

qu‟adapté à 2 kΩ, sa surface sera 305µm × 700µm, soit un gain en surface de 30%. 

La Figure IV-22 illustre la configuration d‟un filtre à deux pôles. Pour passer à un ordre 

supérieur, les résonateurs ont été disposés en parallèle. De plus, le schéma suivant ne 

représente pas la dissymétrie entre les capacités statiques des résonateurs, voir l‟équation 

(IV.8). Afin d‟augmenter la capacité statique, le recouvrement des électrodes inférieures et 

supérieures est alors réduit puisque la valeur de C0 est proportionnelle à la surface des 

électrodes. 

 

Figure IV-22. Filtre ladder 2 ports (a) 2 pôles (b) 5 pôles 



Chapitre IV 

 

  
132 

 

  

IV.4.2.2. Filtre lattice 1 étage – 4 ports 

La Figure IV-23 présente un filtre lattice à un étage. Ce filtre peut être facilement 

transformé en une structure à deux étages en disposant en cascade deux structures à un étage. 

La structure à deux étages est alors conçue symétriquement en éliminant l‟accès à l‟électrode 

inférieure au niveau des prises de contacts. Ainsi, comme la connexion entre les électrodes 

inférieures et supérieures n‟existe plus, le masque GRAALN n‟est plus nécessaire. 

Le dimensionnement d‟un filtre lattice à 1 étage fonctionnant à 150 MHz est de 915µm 

× 1230µm pour 2 kΩ et de 615µm × 935µm pour 4 kΩ (soit un gain en surface d‟environ 

50% par rapport au filtre à 2 kΩ). 

 

Figure IV-23. Filtre lattice 1 étage - 4 ports (ou 2 ports différentiels) 

IV.4.2.3. Filtre à couplage acoustique direct 

La Figure IV-24 montre la configuration d‟un filtre à couplage direct sur laquelle 

l‟électrode inférieure est commune aux deux résonateurs. Un LCRF à couplage direct 

fonctionnant à 150 MHz et adapté à 1 kΩ a le dimensionnement suivant : 345µm × 692µm. 



Conception de résonateurs et filtres à ondes de Lamb 

 

  
133 

 

  

 

Figure IV-24. Filtre à couplage acoustique direct (LSCF) 

IV.4.2.4. Filtre à couplage acoustique avec guide d’onde 

Comme pour le LCRF à couplage direct,  les électrodes inférieures des deux résonateurs 

sont connectées à la masse, voir Figure IV-25. Le guide d‟onde (ici de largeur égale à 9λ/4) 

est réalisé par une alternance de zones composées d‟une couche de matériau piézoélectrique 

(AlN) avec ou sans électrodes inférieures et supérieures. La surface occupée par un LCRF 

avec un guide d‟onde en 9λ/4 fonctionnant à 150 MHz et adaptée à 1 kΩ est de 310 µm × 724 

µm. 

 

Figure IV-25. Filtre à couplage acoustique avec une zone de couplage en 9λ/4 (LCRF) 

IV.4.3. Configuration d’une puce 

Les résonateurs et les filtres ont été réalisés sur des plaques de 100mm de diamètre. Une 

puce de 26 × 21 mm
2
 composée de 142 structures a été dupliquée neuf fois sur la surface de la 

plaque, comme le montre la Figure IV-26.  
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Figure IV-26. Configuration d'une plaque 

Le détail d‟une puce est présenté dans la Figure IV-27. Comme on peut le voir, le 

nombre de filtres ladder et lattice est très important par rapport à celui des résonateurs et des 

LCRFs. En effet, pour un filtre à couplage électrique fonctionnant à une fréquence et une 

impédance données, quatre versions différentes ont été réalisées. La différence entre chaque 

version tient sur le décalage en fréquence entre les résonateurs séries et parallèles. Comme la 

valeur de la sur-gravure n‟est pas connue avec une assez bonne précision, différentes versions 

de filtres avec différentes largeurs pour les résonateurs parallèles ont été prévues dans l‟espoir 

d‟obtenir un filtre sur les quatre qui ait ses résonateurs séries et parallèles accordés. Ainsi, les 

quatre largeurs Lp des résonateurs parallèles ont été déterminées comme suit : 

 

(IV.10) 

où Ls est la largeur des résonateurs séries. De plus, pour les filtres à couplage électrique 

fonctionnant à 150 MHz, une cinquième version a été implémentée pour laquelle une couche 

de SiO2 a été ajoutée sur les résonateurs parallèles pour décaler leur fréquence de résonance 

par rapport à celle des résonateurs séries. 
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Figure IV-27. Layout d'une puce 
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IV.5. Résultats de mesures 

Sur cinq plaques à notre disposition, trois ont été gravement endommagées durant la 

fabrication. De plus, sur une des deux plaques restantes, la plaque P1, la sur-gravure de l‟AlN, 

mal contrôlée, a fragilisé et souvent abîmé les dispositifs. Les structures soumises aux fortes 

contraintes mécaniques sont les dispositifs qui ont été majoritairement endommagés. La 

Figure IV-28 illustre les conséquences de la sur-gravure de l‟AlN sur un résonateur 

fonctionnant sur le mode fondamental et sur un filtre ladder 5 pôles (trois résonateurs séries et 

deux résonateurs parallèles). Dans le cas du résonateur, l‟empilement est en suspension au-

dessus du vide et fixé à ses deux extrémités. A l‟une des extrémités, la liaison est clairement 

très fine : une fine pellicule de Si3N4 d‟une largeur d‟environ 1 µm seulement sert de fixation. 

La sur-gravure de l‟AlN a ici engendré une sur-gravure de la couche de Si3N4. Les résonateurs 

aux largeurs et longueurs élevées et donc aux contraintes mécaniques importantes ont fait 

céder cette fine attache de Si3N4.  

 

Figure IV-28. Conséquences de la sur-gravure de l'AlN 

Cependant, comme envisagé, la sur-gravure de l‟AlN est extrêmement réduite lorsque 

les électrodes supérieures et inférieures sont disposées cotes-sur-cotes (comme illustré sur la 
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Figure IV-3). Ainsi les dispositifs ayant résisté à la sur-gravure du piézoélectrique et de la 

membrane sont fonctionnels. Les filtres à couplage électrique ont été particulièrement 

endommagés puisque ces structures intègrent de deux (filtres ladder 2 pôles) à huit 

résonateurs (filtres lattice 2 étages). Afin de protéger l‟attache du résonateur de la sur-gravure, 

il serait judicieux de concevoir une structure dont l‟extrémité serait recouverte d‟une couche 

de métal. Par exemple, l‟électrode supérieure peut être dessinée de façon à ce qu‟elle protège 

l‟extrémité du résonateur. 

Sur la plaque P2, la sur-gravure a été mieux maîtrisée. En effet, le temps de gravure de 

la couche piézoélectrique et de la membrane a été réduit afin d‟éviter la sur-gravure latérale. 

En contrepartie, plusieurs structures ont eu leurs piscines partiellement gravées à cause de la 

diminution du temps de gravure engendrant alors une mauvaise libération du dispositif. En 

d‟autres termes, la couche sacrificielle n‟a pas été éliminée. De ce fait, tous les dispositifs 

n‟ayant pas été libérés ne fonctionnent pas. De plus, une sur-gravure latérale est apparue au 

niveau de l‟électrode supérieure. Comme cette électrode a un rôle de masque lors de la 

gravure de l‟AlN et que, par conséquent, sa largeur définit la fréquence de résonance des 

résonateurs, les structures (résonateurs et filtres) possèdent des fréquences de fonctionnement 

légèrement supérieures aux dispositifs de la plaque P1. 

Les résultats de mesures des plaques P1 et P2 des résonateurs et des filtres sont 

présentés ci-dessous. Les données ont été traitées à l‟aide du logiciel ADS. 

IV.5.1. Résonateurs 

IV.5.1.1. Extraction des paramètres 

Les fréquences de résonance série fs et parallèle fa d‟un résonateur correspondent au 

maximum des parties réelles de l‟admittance et de l‟impédance, respectivement. Les facteurs 

de qualité série Qs et parallèle Qp sont également calculés à partir de l‟admittance et de 

l‟impédance du résonateur suivant les équations suivantes : 

  

(IV.11) 
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où  et  correspondent à la bande de fréquences à -3dB par rapport au 

maximum des parties réelles de l‟admittance et de l‟impédance, respectivement. 

Le facteur de couplage électromécanique effectif keff
2
 du résonateur est donné par : 

 

(IV.12) 

A noter que cette formule est adaptée au résonateur BAW (uniquement au premier ordre 

et pour un couplage piézoélectrique faible). Cette définition est utilisée afin de relier les 

quantités fp et fs.  

Les résonateurs fonctionnant sur le mode fondamental, l‟harmonique 3 et l‟harmonique 

5 ont pu être testés. Sur la plaque P1, les résonateurs fonctionnant sur le mode fondamental 

présentent les meilleurs facteurs de qualité. Ainsi, des facteurs de qualité série Qs et parallèle 

Qp de valeurs égales à 1100 ont été obtenus pour ce type de résonateurs et à des fréquences de 

fonctionnement de 152,7 MHz. La Figure IV-29 montre l‟impédance du résonateur tandis que 

la Figure IV-30 donne les parties réelles de l‟admittance et de l‟impédance utilisées pour 

déterminer Qs et Qp. 
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Figure IV-29. Réponse électrique d'un résonateur à ondes de Lamb fonctionnant sur le mode 

fondamental 

 

Figure IV-30. Mesures de la partie réelle de l'admittance et de la résonance d'un résonateur 

fonctionnant sur le mode fondamental 

Sur la plaque P2, des facteurs de qualité série Qs et parallèle Qp de valeurs supérieures à 

2000 ont été obtenus pour les résonateurs fonctionnant sur l‟harmonique 3 et l‟harmonique 5. 

Le Tableau IV-6 présente les résultats des mesures de résonateurs fonctionnant sur trois 

modes différents (fondamental, harmoniques 3 et 5 avec électrodes déphasées) en 

comparaison avec les mesures existantes sur les résonateurs à ondes de Lamb. Les mesures 
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ont été effectuées sur des structures isolées et ne sont pas donc pas des moyennes. Notre 

technologie permet ainsi d‟obtenir des facteurs de qualité plus élevés que pour les résonateurs 

précédemment réalisés au Leti. En effet, un facteur de qualité de 2000 a été mesuré sur un 

résonateur fonctionnant sur l‟harmonique 3 avec une électrode déphasée [VOL05]. Ce résultat 

est cependant isolé puisqu‟après des mesures effectuées sur l‟ensemble de la plaque, les 

facteurs de qualité sont en moyenne inférieurs à 1000. 

Cependant, les facteurs de couplage électromécaniques keff
2
 obtenus sont plus faibles 

que le laissaient présager les simulations. En effet, alors que par simulation nous obtenions 

des valeurs proches de 2%, les mesures nous donnent des valeurs maximales de 0.7% dans le 

cas de la plaque P2, ce qui est encore plus faible que les facteurs de couplage 

électromécanique évalués sur les résonateurs existants. 

Afin d‟expliquer ces keff
2
 de faibles valeurs, nous supposons que le dépôt de la couche 

piézoélectrique en AlN n‟a pas été réalisé de manière optimale. En simulation, nous nous 

sommes basés sur le fait que l‟AlN était parfaitement aligné. Si une inclinaison est apparue 

lors du dépôt de cette couche d‟AlN, il est fort probable que cela ait affecté les performances 

du résonateur en termes de facteur de couplage électromécanique. En effet, une inclinaison de 

la structure cristallographique modifie les paramètres de la matrice de piézoélectricité et ainsi 

change la valeur du facteur de couplage électromécanique [STA88]. La cause de cette 

inclinaison peut avoir des origines multiples : problème au niveau du processus de dépôt,  

dépôt sur une surface non plate ou inclinaison lors de libération de la résine (flexion de la 

membrane). 

Les mesures réalisées sur la plaque P2 révèlent des facteurs de couplage 

électromécanique plus élevés que sur la plaque P1. En effet, des valeurs pour keff
2
 comprises 

entre 0,7% et 1,1% ont été obtenues. Nous verrons dans la partie traitant des résultats des 

filtres à couplage acoustique que la même observation a été faite. 
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Tableau IV-6. Résultats de mesures sur les résonateurs 

Résonateurs Plaques 
Fréquence de 

résonance (MHz) 

Ecart avec la 

simulation FEM 

(%) 

Qs/Qp keff
2 (%) 

Mode fondamental P1 

47,1 2,39 100/110 0,66 

152,6 2,4 1100/1100 0,58 

223,9 0,4 425/225 0,38 

Harmonique 3 avec 

électrode déphasée 

P1 144,6 3,28 630/690 0,46 

P2 

145 0 1735/2300 0,7 

151,5 5,17 160/170 1,1 

Harmonique 5 avec 

électrode déphasée 

P1 209 3,1 340/715 0,4 

P2 243,7 5,95 2150/2120 < 0,1 

[VOL05] 

Harmonique 3 avec 

électrode déphasée 

- 92 - 2000 0,8 

[BJU05] - 570 - 880 0,8 

IV.5.1.2. Dispersion en fréquence 

Sur la plaque P1, les résonateurs n‟ont été mesurés que sur trois puces (C1, C2, C3) 

parmi les neuf présentes, voir la Figure IV-26. La dispersion en fréquence n‟a donc été 

analysée que sur ces trois puces. La Figure IV-31 illustre cette dispersion pour des résonateurs 

fonctionnant sur l‟harmonique 3 avec électrode déphasée. On voit que les fréquences de 

résonance se placent sur une plage de fréquence Δf de 2,25 MHz, soit une variation de ±0,8% 

par rapport à la fréquence de résonance moyenne (145 MHz). La même étude avait 

auparavant été réalisée par A. Volatier [VOL05] sur des résonateurs à ondes de Lamb et ceux-

ci présentaient une variation de l‟ordre de 3 MHz pour une fréquence de fonctionnement 

moyenne fr_moy de 103 MHz, soit une variation de ±1,46% autour de fr_moy. L‟amélioration de 

la dispersion peut être due à une meilleure précision lors de la gravure de l‟électrode 

supérieure. En effet, comme la largeur de l‟électrode supérieure impose la largeur du 
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piézoélectrique (limitation de la sur-gravure) et, de ce fait, la fréquence de résonance, une 

gravure homogène de cette électrode sur l‟ensemble de la plaque induira ainsi une réduction 

de la dispersion sur la fréquence de résonance. 

 

Figure IV-31. Dispersion en fréquence des résonateurs 

Le nombre important de structures endommagées sur les plaques P1 et P2 ne permet pas 

d‟entreprendre d‟études statistiques supplémentaires et fiables. 

IV.5.2. Filtres à couplage électrique 

Dans la section précédente, nous avons expliqué que les facteurs de couplage 

électromécanique mesurés sur les LWRs n‟atteignaient pas les valeurs attendues. Or, ce 

facteur de couplage électromécanique est directement lié à l‟espacement entre les fréquences 

de résonances série et parallèle. De ce fait, le fonctionnement des filtres à couplage électrique, 

qui nécessite l‟égalité entre les fréquences de résonances séries des résonateurs séries fs_s et 

des fréquences de résonances parallèles des résonateurs parallèles fp_p, voir la Figure IV-12, 
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n‟est plus possible. Les filtres réalisés étant conçus pour un keff
2
 de 2%, ils ne sont pas 

fonctionnels. Par conséquent, aucune mesure de filtres à couplage électrique ne sera 

présentée. 

Les photographies de trois différents filtres (ladder et lattice) à résonateurs couplés 

électriquement sont présentées sur la Figure IV-32. Pour les trois filtres présentés, les largeurs 

des résonateurs parallèles sont légèrement plus élevées que celles des résonateurs séries dans 

le but de diminuer les fréquences de résonances des résonateurs parallèles par rapport à celles 

des résonateurs séries. On peut distinguer les arrêts de la sur-gravure latérale de l‟AlN 

marqués par des bandes noires. 

 

Figure IV-32. Photographies de filtres à couplage électrique (a) ladder 2 pôles et 2 ports (b) lattice 

à 1 étage et 4 ports (c) ladder 3 pôles et 4 ports 
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Le Tableau IV-7 présente quelques exemples des dimensionnements des filtres à ondes 

de Lamb à couplage électrique. La largeur L et la longueur  sont données pour des filtres 

ladder et lattice constitués de LWRs fonctionnant sur le mode fondamental. A impédance 

d‟adaptation Z0 équivalente, un filtre exploitant des LWRs fonctionnant sur l‟harmonique 3 a 

une surface supérieure à un filtre composé de LWRs fonctionnant sur le fondamental. En 

effet, travailler sur une harmonique supérieure impose une diminution de la capacité statique 

du résonateur à dimension égale et donc augmente Z0. Il est alors nécessaire d‟augmenter les 

dimensions des résonateurs afin de réduire l‟impédance Z0 (voir la partie IV.3.2.2.1). 

Tableau IV-7. Dimensions de quelques filtres à ondes de Lamb à couplage électrique 

Type de filtre L (µm) × l (µm) 

Ladder avec LWRs 

fonctionnant sur le mode 

fondamental 

2 pôles, Z0 = 1 kΩ 108 × 660 

5 pôles, Z0 = 1 kΩ et 

dissymétrie entre les 

capacités des résonateurs 

340 × 960 

Lattice avec LWRs 

fonctionnant sur le mode 

fondamental 

1 étage, Z0 = 2 kΩ 815 × 815 

2 étages, Z0 = 2 kΩ 815 × 1730 

IV.5.3. Filtres à couplage acoustique 

Tandis que le fonctionnement des filtres à couplage électrique dépend directement du 

décalage en fréquence entre les résonateurs séries et parallèles, soit du facteur de couplage 

électromécanique keff
2
, les LCRFs utilisent un couplage acoustique entre deux résonateurs de 

mêmes dimensions et donc de fréquences de résonances égales. De ce fait, le fonctionnement 

des LCRFs reste valide malgré une valeur pour keff
2
 plus faible que prévue. 

Les résultats des LCRFs à couplage acoustique direct et à guide d‟onde vont être 

présentés ci-dessous. 
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IV.5.3.1. Filtre à couplage acoustique direct 

La Figure IV-33 montre une photographie d‟un LCRF dont les deux résonateurs à ondes 

de Lamb sont en contact direct, voir le principe de fonctionnement dans la section IV.3.3.2. 

La surface de ce filtre est de 35 × 323 µm
2
. 

 

Figure IV-33. LCRF à couplage direct 

La réponse électrique du filtre ci-dessus est donnée sur la Figure IV-34. Cette mesure a 

été réalisée sur la plaque P1. La fréquence centrale du filtre est de 233 MHz pour une bande 

passante à -3dB de 652 kHz et correspond à la seconde harmonique ; c'est-à-dire celle pour 

laquelle le couplage entre les deux résonateurs est le plus élevé. La perte d‟insertion atteint 

une valeur de -5,64 dB pour une adaptation d‟impédance à 1 kΩ.  

Dans notre modèle, nous avons introduit le facteur de couplage électromécanique 

mesuré sur les résonateurs disposés sur la même plaque que les filtres afin que la simulation 

soit en accord avec les résultats de mesures. En effet, si on conserve le keff
2
 obtenu à l‟aide de 

la modélisation par élément fini, la bande passante du filtre est augmentée tandis que la 

réjection hors-bande est diminuée. 
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Figure IV-34. Réponse en transmission d'un LCRF à couplage direct de fréquence centrale égale à 

233 MHz 

La réponse en transmission d‟un LCRF à couplage direct fonctionnant à une fréquence 

de 156,5 MHz est présentée sur la Figure IV-35. La bande passante atteint à cette fréquence 

une valeur de 740 kHz tandis que la perte d‟insertion est de -7,3 dB pour une adaptation du 

filtre à 1 kΩ. Cette courbe est intéressante dans le sens où les trois harmoniques, dont 

l‟origine est expliquée dans la section IV.3.3.2, sont visibles. La correspondance entre la 

simulation et la mesure n‟est pas parfaite car nous avons supposé une vitesse de phase 

constante en fonction de la fréquence dans notre modèle électromécanique. En effet, nous 

avons déterminé la vitesse de phase des ondes de Lamb à la fréquence de fonctionnement 

désirée, à savoir ici environ 150 MHz, mais sa valeur est en réalité dépendante de la 

fréquence. Ceci explique l‟erreur sur la fréquence centrale de la troisième harmonique entre la 

simulation et la mesure. 
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Figure IV-35. Réponse en transmission d'un LCRF à couplage direct de fréquence centrale égale à 

156,5 MHz 

Les mesures présentées ci-dessus sont toutes issues de la même plaque pour laquelle, 

reprécisons-le, la valeur du facteur de couplage électromécanique est plus faible qu‟attendue. 

La plaque P2 a révélé un meilleur facteur de couplage électromécanique et conforte 

l‟hypothèse que nous avions faite selon laquelle un mauvais alignement cristallographique 

lors du dépôt de l‟AlN aurait causé une diminution du keff
2
. En effet, les deux plaques ayant 

subi les mêmes étapes de fabrication, il n‟y a qu‟un AlN mal aligné qui puisse expliquer la 

différence de keff
2
. Des filtres à plus large bande passante ont ainsi pu être mesurés. Par 

exemple, le même filtre que celui présenté sur la Figure IV-35 obtient sur cette plaque P2 une 

bande passante de 1,1 MHz pour une fréquence centrale de 164,3 MHz. La perte d‟insertion 

est de -9,3 dB et la réjection hors-bande atteint -40 dB. On remarque que la fréquence centrale 

est supérieure à celle obtenue pour le filtre de la première plaque (c'est-à-dire 156,5 MHz). En 

effet, il est apparu que les électrodes supérieures en Mo/Ti/Au ont subi une légère sur-gravure 
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latérale. Comme nous l‟avons auparavant expliqué, cette électrode supérieure stoppe la sur-

gravure latérale de l‟AlN, délimite de ce fait la largeur du résonateur et donc fixe la fréquence 

de résonance du résonateur. On comprend ainsi que si la largeur des électrodes diminue, la 

largeur du matériau piézoélectrique diminue également et la fréquence de résonance augmente 

de manière inversement proportionnelle. 

IV.5.3.2. Filtre à couplage acoustique à travers un guide 

d’onde  

Dans cette partie, nous allons présenter les résultats de mesures des LCRFs exploitant 

un guide d‟onde. Contrairement aux filtres LCRFs à couplage direct, les LCRFs exploitent 

des couches de couplage, ou guide d‟onde périodique, afin de réduire le couplage entre les 

deux résonateurs et ainsi modifier la bande passante du filtre, voir la section III.IV.3.3.3 pour 

le principe de fonctionnement. 

Une photographie d‟un LCRF avec un guide d‟onde de largeur égale à  9λ/4 séparant les 

deux résonateurs à ondes de Lamb est montrée sur la Figure IV-36. 

 

Figure IV-36. LCRF avec guide d'onde de largeur égale à 9λ/4 

Nous avons expliqué que le guide d‟onde avait pour fonction de réduire le couplage 

entre les deux résonateurs. Ce guide d‟onde crée une discontinuité de l‟impédance acoustique 

à l‟interface des deux résonateurs et affecte ainsi le couplage acoustique en augmentant la 

réflexion de l‟onde à l‟interface. Plus le nombre de zones de couplage est élevé, plus le 

couplage acoustique entre les deux résonateurs diminue et plus la réflexion de l‟onde à 
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l‟interface est élevée. Par conséquent, il existe un nombre optimal no de couches de couplage 

offrant un couplage convenable entre les deux résonateurs. En effet, un nombre trop faible de 

couches implique un sur-couplage entre les deux résonateurs tandis qu‟un nombre trop élevé 

induit un sous-couplage entre les deux résonateurs. 

La Figure IV-37 illustre justement l‟influence de la largeur du guide d‟onde sur la bande 

passante du filtre. En dessous d‟une largeur de 11λ/4 pour le guide d‟onde, les deux 

résonateurs sont clairement sur-couplés. Ce sur-couplage induit un changement du coefficient 

de transmission et donne une réponse composée d‟un double pic. Afin de rapprocher encore 

plus ces deux piques, un guide d‟onde d‟une largeur de 13λ/4 pourrait être plus approprié. 

Malheureusement, aucun LCRF avec une telle largeur pour les couches de couplage n‟a été 

réalisé sur les deux plaques. 

 

Figure IV-37. Influence de la largeur du guide d'onde sur la bande passante du filtre 

La Figure IV-38 donne une comparaison entre la simulation de notre modèle 

électromécanique et le résultat de mesure dans le cas d‟un LCRF ayant un guide d‟onde d‟une 
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largeur égale à 11λ/4. Ce filtre adapté à 1,25 kΩ a une fréquence centrale de 160 MHz pour 

une perte d‟insertion de -22 dB. La bande passante mesurée à -3dB par rapport à la perte 

d‟insertion est de 7 MHz. 

La faible perte d‟insertion peut être expliquée par le pas de résolution des masques à 

notre disposition (0,1 µm) et par l‟erreur sur la fréquence de résonance des résonateurs 

composant le filtre. En effet, si la fréquence de résonance obtenue diffère de celle désirée, le 

guide d‟onde qui est adapté en premier lieu à la fréquence de résonance souhaitée, n‟est alors 

plus adapté. 

 

Figure IV-38. Réponse en transmission d'un LCRF avec un guide d'onde de largeur égale à 11λ/4 

IV.5.3.3. Situation des LCRF par rapport aux filtres existants 

Très peu de filtres piézoélectriques MEMS en fréquence intermédiaire ont été publiés 

dans la littérature. [PIA06] propose des filtres basés sur des résonateurs à mode de contour. 

Ces résonateurs sont soient des structures rectangulaires (fonctionnement de 10 à 100 MHz), 
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soient des structures en anneau (fonctionnement de 100 à 2500 MHz en exploitant les 

harmoniques). Le filtrage est réalisé soit par un couplage électrique des résonateurs (structures 

rectangulaires et en anneau), soit par un couplage mécanique des résonateurs (structures 

rectangulaires). Comme les filtres à couplage acoustique ont été seulement réalisés avec des 

résonateurs rectangulaires, les filtres fonctionnant au-dessus de 100 MHz exploitent 

uniquement un couplage électrique (configuration ladder) de résonateurs en anneau. Ainsi, 

contrairement aux LCRFs dont la bande passante dépend du couplage acoustique entre les 

résonateurs, ces filtres à résonateurs en anneau ont une bande passante directement limitée par 

le facteur de couplage électromécanique du résonateur, voir l‟équation (IV.1). Par ailleurs, 

seuls les résonateurs à ondes de Lamb ont fait l‟objet d‟une étude prouvant leurs co-

intégrations avec des résonateurs BAWs. 

Une autre étude [KUB05] présente des filtres à couplage électrique (configuration 

ladder) utilisant des résonateurs à quartz intégrables sur puce silicium. Ces filtres présentent 

une faible perte d‟insertion (-0,35 dB) pour une adaptation d‟impédance de 1 kΩ. Cependant, 

leur bande passante à -3dB est réduite à 85 kHz pour une fréquence de fonctionnement de 206 

MHz. 

Nous allons comparer les performances des LCRFs à couplage direct et à guide d‟onde 

à celle d‟autres filtres MEMS existants. Les mesures ont été effectuées sur les plaques P1 et 

P2. Le Tableau IV-8 présente les critères principaux de comparaison, à savoir : la fréquence 

centrale du filtre fc, la perte d‟insertion  I.L., la bande passante à -3dB BP-3dB, la réjection hors 

bande, l‟adaptation d‟impédance Z0 du filtre, la largeur L et la longueur l de la structure. La 

plus faible perte d‟insertion est obtenue pour un LCRF à couplage direct (I.L.= -3,56 dB). 

Pour des performances sensiblement équivalentes, les filtres LCRFs à couplage direct offrent 

un gain en surface important par rapport aux filtres à couplages électriques composés de huit 

résonateurs. Par exemple, le LCRF fonctionnant à 233 MHz (BP-3dB = 652 kHz, I.L. = -5,64 

dB, réjection hors-bande de -35 dB) a une surface de 35 × 323 µm
2
 tandis que le filtre à 

couplage électrique de fréquence centrale de 236,2 MHz (BP-3dB = 647 kHz, I.L. = -7,9 dB, 

réjection hors-bande de -26 dB) possède une surface de 400 × 1260 µm
2
 [PIA06]. Ainsi, on 

voit que le gain en surface est important par rapport aux filtres MEMS proposés par [PIA06] 

qui, eux, peuvent être composés de 24 résonateurs. Par ailleurs, on peut facilement supposer 
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qu‟il est plus délicat d‟accorder les fréquences de résonance de 24 résonateurs plutôt que 

celles de deux LWRs. 

Tableau IV-8. Comparaison entre les filtres LCRFs et les filtres MEMS existants 

Type de filtre fc (MHz) 
I.L. 

(dB) 

BP-3dB 

(kHz) 

Réjection 

hors bande 

(dB)1 

Z0 

(kΩ) 

L (µm) × l 

(µm) 

LCRF à couplage direct 

P1 

156,5 -7,3 740 -35 1 52 × 323 

233 -5,64 652 -35 1 35 × 323 

P2 

160,1 -3,56 400 -40 1 52 × 323 

164,3 -9,3 1100 -40 1 52 × 323 

LCRF avec guide d‟onde P1 160 -22 7000 -55 1,25 204 × 323 

Filtres ladder (8 résonateurs) 

[PIA06] 

236,2 -7,9 647 -26 1 ~ 400 × 1260 

93,2 -4 305 -27 2 ~ 400 × 1260 

Filtre à couplage mécanique (2 

résonateurs) [PIA06] 
40 -1,5 392 - 1 ~ 415 × 500 

Filtre à couplage mécanique (24 

résonateurs) [PIA06] 
102 -11 3570 - 1 ~ 700 × 942 

Filtre à couplage électrique 2 pôles 

[KUB05] 
206 -0,35 85 - 1 400 × 160 

Il est de plus intéressant de noter que les surfaces des LCRFs avec ou sans guide d‟onde 

sont en moyennes plus petites que celles des filtres à ondes de Lamb à couplage électrique, 

voir le Tableau IV-7. 

Nous avons expliqué dans la section IV.5.1.1 que les facteurs de couplage 

électromécanique des résonateurs de la plaque P2 étaient plus élevés que sur la plaque P1. 

Cette observation est confirmée avec la mesure d‟un filtre LCRF à couplage direct. En effet, 

le filtre a une BP-3dB égale à 1,1 MHz pour une fréquence centrale de 164,3 MHz. 

                                                 

1
 Valeurs mesurées à 20 MHz de fc pour nos filtres 
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L‟augmentation du facteur de couplage améliore également la réjection hors-bande du filtre 

qui atteint ainsi une valeur de 40 dB ; ce phénomène a été confirmé par simulation. 

Les filtres à couplage mécanique dont les caractéristiques sont données dans le Tableau 

IV-8 exploitent, comme leur nom l‟indique, un couplage mécanique entre les résonateurs à 

travers une tige de longueur égale à λ/4. Aucun de ces filtres n‟utilise un guide d‟onde de 

manière équivalente à nos LCRFs pour influencer la bande passante. Les filtres à couplage 

mécanique [PIA06] utilisent uniquement des résonateurs à géométrie rectangulaire dont leur 

fonctionnement en fréquence est limité à 100 MHz alors que les LCRFs peuvent fonctionner à 

de fréquences plus élevées. 

IV.5.4. Conclusions 

Les résultats de mesures des résonateurs à ondes de Lamb et des filtres à couplage 

électrique et à couplage acoustique ont été présentés dans cette partie. En premier lieu, nous 

avons montré les contraintes de fabrication imposées par la technologie telles que la sur-

gravure du matériau piézoélectrique. Les règles de dessin que nous nous sommes imposées, 

particulièrement en ce qui concerne l‟électrode supérieure, ont prouvé leur intérêt en 

permettant de stopper la sur-gravure à l‟endroit souhaité et ainsi d‟obtenir une bonne précision 

sur la fréquence de résonance des résonateurs. 

L‟optimisation technologique visant à améliorer le facteur de qualité a été validée 

puisque des facteurs de qualité supérieurs (Q de 2300) à ceux des résonateurs à ondes de 

Lamb existants [VOL05] ont été obtenus. Néanmoins, l‟augmentation souhaitée du facteur de 

couplage électromécanique n‟a pas été effective. Deux explications sont possibles : d‟une 

part, comme nous l‟avons évoqué, un mauvais alignement du matériau piézoélectrique lors de 

son dépôt a pu causer une diminution du facteur de couplage. Cette hypothèse est en partie 

confirmée par les résultats de mesures. D‟autre part, une erreur de modélisation des 

résonateurs est également une hypothèse à vérifier, notamment au niveau de la modélisation 

par éléments finis. 

La faible valeur du facteur de couplage électromécanique a induit un dysfonctionnement 

des filtres à couplage électrique. Le principe de fonctionnement de ces derniers n‟a donc pas 

pu être confirmé par les mesures. Par contre, les filtres à couplage acoustique ont révélé un 
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fonctionnement valide. Les pertes d‟insertion (-3,56 dB) et les largeurs de bande (jusqu‟à 1,1 

MHz pour les LCRF à couplage direct) obtenues sont des résultats très prometteurs étant 

donné les problèmes technologiques rencontrés lors de la réalisation dispositifs. En effet, une 

optimisation de la technologie permettrait certainement d‟obtenir de meilleures performances. 

Enfin, concluons sur les LCRF exploitant un guide d‟onde entre les résonateurs. Bien 

que ces filtres aient des pertes d‟insertion importantes (-22 dB), leur principe de 

fonctionnement a été démontré. Ainsi, nous avons montré que l‟utilisation d‟un guide d‟onde 

permet de contrôler la bande passante du filtre. Quelques pistes d‟amélioration sont en cours 

d‟analyse : notamment l‟utilisation des matériaux différents au sein du guide d‟onde. Par 

exemple, l‟emploi d‟une épaisseur de platine de 200 nm par exemple en lieu et place du 

molybdène et de l‟or améliore le fonctionnement du guide d‟onde. En effet, le platine qui 

possède une densité égale à 21090 kg.m
-3

 supérieure à celles du Mo et de Au, voir le Tableau 

IV-4, augmente l‟impédance acoustique de la zone incluant les électrodes, voir la Figure 

IV-17, et donc diminue le couplage acoustique entre les deux résonateurs. 

IV.6. Conclusions 

Ce chapitre a présenté nos travaux sur les résonateurs et filtres à ondes de Lamb. 

D‟abord l‟étude technologique effectuée pour optimiser les performances des résonateurs à 

ondes de Lamb a été développée. Ensuite, nous avons détaillé la modélisation (modèles 

électrique et électromécanique), la simulation et la conception des résonateurs et des filtres à 

ondes de Lamb en énonçant les différents types de filtres (à couplage électrique ladder et 

lattice, à couplage acoustique direct et à couplage acoustique à travers un guide d‟onde). La 

conception des masques et les règles de dessin à respecter ont dans une troisième partie été 

présentées. Enfin, la quatrième partie a exposé les résultats de mesures des résonateurs et des 

filtres à ondes de Lamb. 

Ces filtres à ondes de Lamb, en particulier les LCRFs à couplage direct et à guide 

d‟onde sont les premiers filtres compatibles avec le procédé de fabrication des résonateurs 

FBAR. Leur intégration sur puce redonne un intérêt à utiliser des architectures de type 

hétérodyne exploitant une fréquence intermédiaire élevée. De plus, leur impédance élevée (> 
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1kΩ) rend ces filtres extrêmement favorables à l‟ultra faible consommation dans, par 

exemple, les architectures de réception à sous-échantillonnage, voir la Figure I-13. 

Les pistes de travaux sont premièrement une meilleure prise en compte du facteur de 

couplage électromécanique des résonateurs au sein de nos modèles et, deuxièmement, 

l‟amélioration des performances des filtres telles que les pertes d‟insertion et la bande 

passante. Les LCRFs à guide d‟onde possèdent des propriétés justement favorables au 

contrôle de la bande passante et permettraient de satisfaire aux contraintes de filtrages des 

différents standards. Par ailleurs, afin d‟éliminer la dépendance de la fréquence de 

fonctionnement des résonateurs vis-à-vis de la sur-gravure, l‟emploi de réflecteurs 

acoustiques tels qu‟utilisés dans [BJU05] semble être une solution prometteuse. 

La troisième piste de recherche est de valider le fonctionnement des résonateurs et 

filtres à ondes de Lamb sur substrat SMR. En effet, les dispositifs à ondes de Lamb existants 

sont uniquement des structures à membrane isolées acoustiquement par un espace d‟air. Etant 

donné l‟intérêt croissant pour les filtres CRF implémentant des substrats SMR face aux filtres 

BAW à base de FBAR, montrer la compatibilité des dispositifs à ondes de Lamb sur substrat 

SMR est un défi majeur pour l‟avenir de cette technologie. 
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V. Exemple d’utilisation des ondes 

de Lamb dans les architectures de 

réception 
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V.1. Introduction 

Comme nous l‟avons expliqué dans la section I.5.2, une des approches possibles pour 

numériser le signal en fréquence intermédiaire est d‟utiliser un convertisseur ΣΔ passe-bande 

à temps continu. En employant un résonateur à ondes de Lamb au sein du convertisseur, les 

performances en termes de rapport signal sur bruit, de consommation et d‟intégration peuvent 

être améliorées, voir la section II.4. 

Dans le chapitre II, le fonctionnement des convertisseurs ΣΔ passe-bande à temps 

continu a été développé. Ainsi, les termes essentiels à retenir avant d‟étudier ce chapitre sont 

la fonction de transfert du bruit (NTF), voir l‟équation (II.7), le rapport signal sur bruit (SNR), 

voir l‟équation (II.11) et la fonction de transfert du signal pour un modulateur à temps continu 

(STFc), voir l‟équation (II.26). Notre étude s‟axera sur l‟implémentation des résonateurs à 

ondes de Lamb au sein d‟architectures de modulateurs ΣΔ de second et quatrième ordre, voir 

l‟illustration schématique sur la Figure V-1. Ces convertisseurs de second et quatrième ordres 

utilisent une double boucle de retour (RZ et HRZ) pour obtenir la fonction de transfert de 

boucle désirée. Le principe de fonctionnement de la boucle a été exposé dans la partie II.3. 

 Dans une première partie, l‟étude de l‟implémentation du résonateur dans la chaîne est 

développée. En effet, cette étape n‟est pas directe à cause de la présence d‟une antirésonance 

dans la réponse électrique du résonateur, voir la Figure III-1. De plus, un amplificateur 

opérationnel transimpédance (TIA) est placé après le résonateur pour obtenir le gain souhaité 

et compensé la perte d‟insertion du résonateur. Un régulateur de phase, non mentionné sur la 

Figure V-1, peut être introduit après le TIA afin de compenser un éventuel décalage de phase 

de ce dernier [WAN03]. 

La seconde partie expose les imperfections prises en compte dans notre modélisation 

réalisée sous Matlab/Simulink. Une seconde approche a été effectuée à l‟aide d‟un outil de 

simulation pour signaux mixtes, AdvanceMS. Ce simulateur offre une approche plus fidèle de 

la réalité en prenant en compte quelques fonctions au niveau transistor (mélangeur couplé au 

LWR, au TIA et au retour des CANs). En revanche, comme nous souhaitons effectuer en 

premier lieu une étude purement système, le logiciel Matlab/Simulink se révèle beaucoup plus 
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adapté puisque le temps de simulation est considérablement réduit par rapport au simulateur 

AdvanceMS. 

La troisième partie présente l‟influence des imperfections du résonateur sur les 

convertisseurs ΣΔ de second et quatrième ordre via des résultats de simulation. 

Enfin, la quatrième partie est axée sur l‟implémentation de notre modèle Simulink au 

sein d‟une chaîne de réception développé sous Matlab et dédié au standard Zigbee. 

 

Figure V-1. Convertisseur ΣΔ à temps continu avec LWR de (a) second ordre (b) quatrième ordre 
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V.2. Implémentation du LWR dans un 

convertisseur ΣΔ 

L‟implémentation des résonateurs à ondes de Lamb au sein d‟un convertisseur ΣΔ ne 

peut être effectuée directement. En effet, comme nous l‟avons vu dans le chapitre III, la 

réponse électrique d‟un LWR se compose d‟une résonance et d‟une antirésonance. Cette 

antirésonance impose une phase non-monotone avec une variation de -90° à +90°, et rend la 

boucle instable si le résonateur est introduit directement dans la chaîne. La Figure V-2 illustre 

cette variation de phase pour un résonateur chargé avec une résistance Rc de 50 Ω. Dans notre 

cas, cette résistance représente l‟impédance d‟entrée du TIA, voir la Figure V-1. Par ailleurs, 

on retrouve le modèle équivalent du résonateur présenté dans la Figure IV-8. Les quantités Vi 

et Vo sont respectivement les potentiels à l‟entrée et à la sortie du résonateur. 

 

 

Figure V-2. (a) Résonateur avec résistance de charge (b) Réponse électrique d'un résonateur avec 

une charge de 50Ω 
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En supprimant la capacité statique C0, on peut écrire la fonction de transfert idéal du 

résonateur de la manière suivante [YU07]: 

 

(V.1) 

A la fréquence de résonance, la capacité Cm et l‟inductance Lm s‟annulent et le 

résonateur devient alors résistif. La perte d‟insertion I.L. du LWR s‟énonce alors en fonction 

de Rm et Rc comme ci-dessous : 

 

(V.2) 

La fonction de transfert associée au résonateur avec sa charge Rc s‟exprime comme 

suit : 

 

(V.3) 

La quantité  représente l‟impédance du résonateur dont l‟expression en fonction de la 

résistance Rm, de l‟inductance Lm et des capacités Cm et C0 est donnée à l‟équation (IV.2). En 

introduisant l‟expression de  dans l‟équation (V.3), on obtient la formulation suivante pour 

: 

 

(V.4) 
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On peut voir que l‟expression de la fonction de transfert  ci-dessus est différente de 

l‟expression d‟un résonateur considéré comme idéal, voir l‟équation (II.17). La différence 

tient principalement dans la forme du numérateur qui est lié à l‟existence d‟une antirésonance 

dans le cas de l‟équation (V.4).  

Ainsi, la solution couramment employée pour permettre l‟implémentation du résonateur 

est d‟éliminer l‟antirésonance. Cette étape est effectuée à l‟aide d‟une capacité Cc dite 

« négative » [XU04], [XU05] dont la valeur est égale à celle de la capacité statique du 

résonateur C0. Cette capacité est reliée à un potentiel en opposition de phase par rapport à Vi 

et est connectée à la sortie du résonateur afin de réaliser une sommation des courants, voir la 

Figure V-3. 

Les expressions pour les courants i0 et ic sont formulées ci-dessous : 

 
et 

 
(V.5) 

Pour Cc = C0, la somme de ces deux courants à la sortie du résonateur est nulle et 

supprime donc l‟influence de l‟antirésonance dont l‟existence dépend de la capacité C0. 
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Figure V-3. Résonateur avec charge et capacité de correction 

Dans le cas nous intéressant, le résonateur et la capacité de compensation sont placés à 

la sortie du mélangeur. La sortie de ce mélangeur étant différentielle, nous allons utiliser le 

fait que les signaux entre les deux voies sont en opposition de phase pour réaliser la capacité 

dite « négative ». D‟autre part, afin de continuer à fonctionner en différentiel, nous utiliserons 

deux résonateurs couplés à deux capacités de compensation, comme l‟illustre la Figure V-4. 

Dans l‟optique d‟une intégration maximale et d‟une disparité minimale entre les valeurs des 

capacités de compensation et celles des capacités statiques des résonateurs, il sera souhaitable 

d‟intégrer ces quatre composants côte-à-côte. Ainsi, si une variation sur la capacité statique du 

résonateur apparaît suite à une déviation technologique, elle sera identique, ou pour le moins 

très semblable, sur les capacités de compensation. 

 

Figure V-4. Résonateurs à ondes de Lamb (LWR) associés à leurs capacités de correction et 

fonctionnant en mode différentiel 
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D‟après le schéma électrique de la Figure V-4, on a : 

 

(V.6) 

 

 

Où  et  sont les impédances respectives du résonateur à ondes de Lamb et de la 

capacité de compensation . 

Par la suite en posant, 

 
 et 

 
(V.7) 

la fonction de transfert peut être déterminée: 

 

(V.8) 

En introduisant l‟expression de donnée à l‟équation (IV.2) et celle de  

correspondant à , on obtient la relation ci-dessous. Pour simplifier, nous avons 

choisi , soit le cas idéal. 

 

(V.9) 
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Or, nous pouvons faire les hypothèses suivantes : 

 

  et 
 

(V.10) 

Par exemple, dans le cas d‟un résonateur fonctionnant sur le mode fondamental autour 

de 150 MHz avec un facteur de qualité de 1000,  105 µH,   12,24 fF,  100 Ω 

et  1,784 pF. 

Ainsi, en tenant compte des hypothèses données aux équations (V.10), l‟expression 

de l‟équation (V.9) se simplifie comme suit : 

 

(V.11) 

   

 

Il apparaît dans l‟équation (V.11) deux pôles :  et  correspondant respectivement 

à la résonance série du résonateur et au pôle dû à la présence de la résistance de charge  et 

de la capacité de compensation  (= ). 

La Figure V-5 montre la simulation du circuit de la Figure V-4 et valide le principe de 

fonctionnement. La capacité de compensation remplit son rôle en éliminant l‟antirésonance et 

en imposant une phase monotone allant de -90° à + 90° contrairement au résonateur sans 

capacité de compensation, voir Figure V-2. De plus, cette figure illustre l‟influence de la 
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valeur de la résistance de charge  sur la magnitude et la phase de la fonction de 

transfert . Nous verrons plus loin que la variation de la phase engendre une dégradation du 

rapport signal sur bruit du convertisseur ΣΔ. 

 

Figure V-5. Evolution de la magnitude et de la phase de la fonction transfert  en fonction de la 

résistance de charge  

Nous allons faire l‟hypothèse supplémentaire suivante : si la résistance de charge  est 

faible (~ 50 Ω), le pôle  sera éloigné de la résonance. Par exemple, si on reprend les 

valeurs données ci-dessus pour le résonateur, le pôle parasite se situera à 1,78 GHz contre 150 

MHz pour la résonance. On peut donc dans ce cas-ci négliger le pôle parasite  et ainsi 

simplifier finalement l‟équation (V.11) comme ci-dessous : 
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(V.12) 

On retrouve l‟expression de la fonction transfert du résonateur souhaitée, à un facteur K 

près, pour l‟implémentation du résonateur dans la chaîne du convertisseur ΣΔ passe-bande à 

temps continu, voir équation (II.17). 

V.3. Imperfections 

Dans cette partie, nous allons détailler les imperfections prises en compte dans notre 

modèle MATLAB/SIMULINK. Celles-ci sont présentées dans le Tableau V-1. A noter que 

l‟impédance de charge du résonateur correspond à l‟impédance d‟entrée du TIA. De plus, 

nous avons expliqué dans la partie II.3 que la boucle de retour d‟un convertisseur à temps 

continu est très sensible au retard causé par le jitter d‟horloge. Ce dernier a donc été pris en 

compte dans notre modèle en se basant sur un modèle de jitter employé dans les synthétiseurs 

de fréquence pour les applications UWB et développé au LETI [PEL03]. 

Tableau V-1. Imperfections prises en compte dans notre modèle MATLAB/SIMULINK 

 Imperfections 

Résonateur 

Fréquence de résonance 

Facteur de qualité 

Capacité de compensation de l‟antirésonance 

Impédance de charge 

TIA 

Gain 

1er pôle 

Impédance d‟entrée 

Horloge Jitter 

Boucle de retour Coefficients 
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Les imperfections sur le résonateur et le TIA sont détaillées dans les deux sections 

suivantes. 

V.3.1. Résonateur 

Le modèle reprend la fonction de transfert du résonateur donnée à l‟équation (V.9) mais 

en introduisant la capacité de compensation Cc. On obtient alors l‟expression suivante pour 

: 

 

(V.13) 

  

 

 
 

 

  

 

  

 

L‟expression ci-dessus permet d‟analyser l‟influence d‟une variation sur la capacité de 

compensation Cc, sur la résistance de charge Rc et sur le facteur de qualité Q. En effet, on 

a . 

Afin de prendre en compte un décalage de la fréquence de résonance fs, nous allons 

utiliser la relation suivante : 
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(V.14) 

En considérant l‟inductance  constante, la capacité  varie en fonction de la 

fréquence de résonance fr. Ainsi, l‟influence de fr est répercutée dans l‟équation (V.13) par 

l‟intermédiaire de . 

La Figure V-6(a) montre l‟impact d‟une erreur de 1% sur la fréquence de résonance fr 

tandis que la Figure V-6(b) présente le cas où l‟erreur sur la capacité de compensation  

atteint une valeur de 10%. Nous avons pris comme un exemple un LWR de fréquence de 

résonance égale à 150,25 MHz fonctionnant sur le mode fondamental. Les valeurs des 

paramètres du modèle électrique du LWR sont les suivantes : C0 = 530,52 fF, Cm = 10,71 fF, 

Lm = 104,793 µH et Q = 1000. La résistance de charge Rc est égale à 100 Ω. 

La Figure V-6(b) montre qu‟une erreur de 10% sur la valeur de capacité de 

compensation  induit la réapparition de l‟antirésonance. 

 

Figure V-6. Impact sur la fonction de transfert d'une variation (a) de la fréquence de résonance fs 

(b) de la capacité de compensation Cc 
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V.3.2. Amplificateur opérationnel à transimpédance 

Le schéma d‟un TIA est donné sur la Figure V-7. Il se compose d‟un amplificateur 

opérationnel et d‟une résistance de contre-réaction Rf. A noter que l‟impédance de contre-

réaction a été choisie ici purement résistive pour simplifier le problème.  

 

Figure V-7. Configuration d'un amplificateur opérationnel à transimpédance 

Afin de modéliser la fonction de transfert en tension  Av de l‟amplificateur opérationnel, 

nous avons choisi de limiter sa fonction de transfert au premier pôle : 

 

(V.15) 

Dans le cas où on néglige l‟impédance différentielle de l‟amplificateur opérationnel, 

l‟impédance d‟entrée Zin du TIA s‟exprime alors comme suit [HAW00]. 

 

(V.16) 

La fonction de transfert de l‟amplificateur transimpedance ZT s‟écrit : 
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(V.17) 

En considérant le pôle fp1 égal à 100 MHz, une impédance d‟entrée de 100 Ω et un gain 

statique de transimpédance d‟une valeur de 50 : on obtient le diagramme de Bode de ZT de la 

Figure V-8. 

 

Figure V-8. Tracé de la fonction de transfert de l’amplificateur transimpédance 

V.4. Résultats de simulation 

Nous avons choisi d‟utiliser un résonateur fonctionnant sur le mode fondamental de 

fréquence de résonance égale à 152,6 MHz et dont les paramètres du modèle électrique ont 

été extraits des résultats de mesures. Ainsi, on obtient les valeurs suivantes pour le modèle 

électrique correspondant à ce LWR : C0 = 2,116 pF, Cm = 6,207 fF, Lm = 175,134 µH et       

Rm = 153 Ω, en considérant un facteur de qualité de 1100, voir le Tableau IV-6. De plus, afin 
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de répondre aux spécifications de la norme Zigbee, voir la section I.2.2, la valeur du rapport 

de sur-échantillonnage OSR est choisie en fonction de la bande passante désirée B, voir 

l‟équation (I.12). Nous avons donc B = 2 MHz et OSR = 153 étant donné que la fréquence de 

sur-échantillonnage fs est choisie égale à quatre fois la fréquence de résonance du LWR, soit  

fs  = 610,4 MHz. 

L‟influence du résonateur à ondes de Lamb sur le convertisseur ΣΔ passe-bande va être 

étudiée dans cette partie. Nous n‟aborderons pas les résultats de simulations liés aux 

différentes imperfections citées précédemment puisque notre objectif est avant tout de valider 

l‟intérêt d‟utiliser les résonateurs à ondes de Lamb dans les modulateurs ΣΔ.  

Tout d‟abord, comparons avec la Figure V-9, le SNR simulé d‟un modulateur ΣΔ passe-

bande de second ordre possédant un résonateur idéal de fonction de transfert équivalente à 

l‟équation (II.17) avec celui d‟un convertisseur intégrant les modèles du résonateur et du TIA 

décrits dans la partie V.3. Pour notre modèle du résonateur, nous reprenons les valeurs 

données ci-dessus hormis le facteur de qualité qui, ici, est considéré infini.  De plus, le pôle en 

fréquence fp1 du TIA est supposé également infini afin d‟éviter l‟apparition d‟un délai de 

groupe qui dégraderait le SNR. L‟erreur entre les deux courbes est due à la résistance de 

charge Rc. En effet, nous avons choisi dans notre modèle Rc égale à 50 Ω, ce qui amène un 

pôle parasite ωpar autour de 752 MHz, voir l‟équation (V.11). Cependant, si on choisit une 

résistance Rc plus faible, le pôle parasite sera rejeté à plus haute fréquence mais, en 

contrepartie, la perte d‟insertion du LWR sera plus élevée (ici I.L. = 0 dB car Q est considéré 

infini), voir équation (V.2).  
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Figure V-9. Comparaison du SNR d’un modulateur d’ordre 2 en fonction du niveau d'entrée et du 

modèle utilisé pour le résonateur 

Le rapport signal sur bruit maximal SNRmax est obtenu lorsque le niveau de signal 

d‟entrée est égal à 0,39 et 0,31 pour les modulateurs ΣΔ de second et quatrième ordres 

respectivement. L‟inégalité entre ces deux niveaux d‟entrée est causée par la différence entre 

les STFs des modulateurs ΣΔ passe-bande CT du second et quatrième ordre, voir l‟équation 

(II.26). Les SNRmax simulés pour un facteur de qualité infini sont de 60,1 dB et 85,8 dB pour 

les modulateurs ΣΔ passe-bande d‟ordre 2 et 4, respectivement. 

V.4.1. Influence du facteur de qualité sur le SNR 

Le facteur de qualité du résonateur a un impact direct sur le rapport signal sur bruit. La 

Figure V-10 illustre la perte en dB par rapport au SNRmax en fonction du facteur de qualité du 

résonateur. Au-dessous d‟un Q de 200, le SNR diminue fortement que cela soit pour un 

modulateur d‟ordre 2 ou 4. Le LWR utilisé pour nos simulations possède un facteur de qualité 

de 1100. On voit que la perte résultante est inférieure à 2 dB pour un modulateur d‟ordre 2 

tandis qu‟elle se situera au-dessous de 4 dB pour un modulateur d‟ordre 4. Les rapports signal 

sur bruit maxima (SNRmax_Q=1100) simulés pour un LWR possédant un facteur Q de 1100 sont 

de 59,6 dB et 84,8 dB pour les modulateurs ΣΔ passe-bande d‟ordre 2 et 4, respectivement. 
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Figure V-10. Influence du facteur de qualité du LWR sur le SNR pour les modulateurs ΣΔ passe-

bande CT d'ordre 2 et 4 

Le Tableau V-2 propose une comparaison du SNR et de la résolution entre des 

modulateurs utilisant des résonateurs LC (Q=10) et LWR (Q=1100). L‟emploi d‟un LWR 

offre ainsi une dynamique plus élevée au convertisseur (supérieure de 27 dB par rapport à un 

modulateur avec un résonateur LC). La résolution est ici calculée via l‟équation (II.12). 

Tableau V-2. SNR et résolution du modulateur en fonction du facteur de qualité du résonateur 

Résonateurs Idéal LC (Q=10) LWR (Q=1100) 

SNR (dB) 60,1 32,6 59,6 

Résolution (bits) 9 5 9 

V.4.2. Imprécision sur la fréquence de résonance 

En conservant un facteur de qualité de 1100 pour le LWR, nous allons étudier 

l‟évolution du SNR en fonction de l‟erreur sur la fréquence de résonance. La Figure V-11 

montre qu‟un modulateur ΣΔ d‟ordre 4 est plus sensible à une imprécision sur la fréquence de 

résonance qu‟un modulateur d‟ordre 2. Ce résultat apparaît logique puisque le modulateur 



Chapitre V 

 

  
176 

 

  

d‟ordre 4 cumule les erreurs des deux résonateurs, voir la Figure V-1(b) ; ici l‟erreur sur fc est 

supposée identique pour les deux résonateurs. 

Dans la partie IV.5.1.2, nous avons vu que la dispersion maximale en fréquence 

mesurée sur les résonateurs atteint ±0,8 %. La perte par rapport au SNR s‟élève alors à 9 dB 

et 16 dB pour les modulateurs ΣΔ d‟ordre 2 et 4, respectivement. La technologie employée 

étant émergente, une telle dispersion est tout à fait compréhensible. Cependant, une 

amélioration des procédés de fabrication, en particulier une meilleure maîtrise de l‟étape de 

gravure de l‟AlN, permettrait de réduire l‟erreur sur la fréquence de résonance. Par exemple, 

une erreur de ±0,1% ramènerait la perte au niveau du SNR à 1,3 dB pour le modulateur 

d‟ordre 2 et à 2 dB pour le modulateur d‟ordre 4. 

Une dégradation similaire du SNR a été observée dans le cas d‟un modulateur ΣΔ passe-

bande de quatrième ordre intégrant un résonateur SAW [YU07]. 

 

Figure V-11. Perte au niveau du SNR en fonction de l'erreur sur la fréquence de résonance du 

résonateur 



Exemple d’utilisation des ondes de Lamb dans les architectures de réception  

 

  
177 

 

  

V.4.3. Imprécision sur le condensateur de 

compensation 

Le condensateur de compensation Cc a un rôle primordial puisqu‟il élimine 

l‟antirésonance du résonateur afin de satisfaire à la fonction de transfert du filtre de boucle du 

modulateur ΣΔ. La Figure V-12 exprime la perte au niveau du SNR en fonction de l‟erreur ε 

en % sur la valeur du condensateur de compensation. Cc est déterminé suivant l‟expression 

suivante : 

 
(V.18) 

Les résultats de mesure ont montré que la capacité statique des résonateurs varie de ± 

1,79 % sur l‟ensemble d‟une plaque. La perte résultante au niveau du SNR est alors en 

moyenne de -11,5 dB et -69,5 dB pour les modulateurs de second et quatrième ordres 

respectivement. Cependant, ce résultat doit être commenté : en effet, nous avons ici comparé 

les capacités statiques de résonateurs se situant sur la même plaque mais pas sur les mêmes 

puces, voir la Figure IV-26. N‟ayant pas deux résonateurs totalement identiques côte-à-côte, 

nous ne pouvons conclure précisément si, oui ou non, la précision offerte actuellement par la 

technologie utilisée pour nos résonateurs à ondes de Lamb est suffisamment élevée pour 

espérer réaliser le résonateur et le condensateur de compensation côte-à-côte et de manière 

simultanée. 

Une dégradation similaire du SNR a été observée dans l‟un des premiers modulateur ΣΔ 

passe-bande de second ordre intégrant un résonateur MEMS [XU04]. 



Chapitre V 

 

  
178 

 

  

 

Figure V-12. Perte au niveau du SNR en fonction de l'erreur sur la capacité de compensation 

V.4.4. Influence de la résistance de charge sur le SNR 

D‟une part, nous avons vu que la résistance de charge Rc modifie la phase de la fonction 

de transfert du résonateur, voir Figure V-5. En effet, plus la valeur de Rc est élevée, plus le 

pôle parasite ωpar est bas en fréquence et se rapproche de la fréquence de résonance, voir 

l‟équation (V.11). La Figure V-13 illustre la dégradation du SNR en fonction de Rc. La perte 

est déterminée par rapport au SNRmax obtenue pour une résistance de charge de 50 Ω. On voit 

qu‟une valeur pour Rc au-dessus de 100 Ω induit une forte perte dans le cas d‟un modulateur 

d‟ordre 4 tandis qu‟une dégradation de l‟ordre de -13 dB est obtenue dans le cas d‟un 

modulateur d‟ordre 2 lorsque Rc est de 1 kΩ. 

D‟autre part, nous avons évoqué l‟impact d‟une faible valeur de Rc sur la perte 

d‟insertion du résonateur, voir l‟équation (V.2). En simulation, la perte observée au niveau du 

SNR pour une valeur de Rc comprise entre 1 et 30 Ω s‟élève à -1 dB et -3,5 dB pour les 

modulateurs d‟ordre 2 et 4 respectivement.  
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Figure V-13. Influence de la résistance de charge sur le SNR 

V.5. Implémentations dans une chaîne de 

réception Zigbee 

Dans cette partie, l‟implémentation du modulateur ΣΔ passe-bande au sein d‟une chaîne 

de réception Zigbee, nommée Letibee et élaborée au LETI, est présentée. 

La notion de taux d‟erreur binaire (BER) est introduite dans cette partie. Cette quantité 

correspond au rapport entre le nombre d‟erreurs Ne commises lors d‟une transmission 

numérique et le nombre total de bits transmis Nt, indiquant le niveau d‟atténuation et/ou 

perturbation de la puissance du signal. 

 

(V.19) 

V.5.1. Simulation en temps discret 

Bien que nous ayons également réalisé une modélisation du convertisseur ΣΔ passe-

bande avec un LWR à l‟aide du logiciel AdvanceMS, nous avons utilisé uniquement notre 
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modèle MATLAB/SIMULINK pour l‟implémentation dans la chaîne Letibee. Ceci pour deux 

raisons : d‟une part, la chaîne Letibee existante est seulement modélisée avec MATLAB et, 

d‟autre part, le temps de simulation imposé par le logiciel AdvanceMS n‟est pas acceptable 

pour calculer le BER.  

La méthodologie suivie pour implémenter le modulateur ΣΔ passe-bande est décrite sur 

la Figure V-14. Sur cette même figure, l‟amplitude du signal à l‟entrée et la densité spectrale 

de puissance (DSP) à la sortie du modulateur sont également présentées. Dans l‟optique de 

diminuer le temps de simulation, les signaux de la chaîne Letibee sont tous simulés en bande 

de base (BB). De ce fait, le signal à la sortie du mélangeur se situant en BB est 

artificiellement reconstruit en fréquence intermédiaire en échantillonnant le signal à la 

fréquence d‟échantillonnage fs du modulateur. Après le passage du signal dans le modulateur 

ΣΔ passe-bande, une décimation est effectuée pour ramener le signal en BB. 

Nous pourrions nous poser la question suivante : pourquoi ne pas traiter le modulateur 

ΣΔ également en bande de base ? Cela est hélas impossible car le fonctionnement du 

modulateur ΣΔ ne le permet pas. Par exemple, supposons que fs soit égale à 600 MHz et que 

la largeur de bande B du signal soit de 2 MHz. Si le signal est ramené en bande de base par un 

sous-échantillonnage à 4 MHz (notons fs
’
 cette fréquence de sous-échantillonnage), la largeur 

de bande reste cependant de 2 MHz. Par conséquent, le rapport de sur-échantillonnage OSR 

du modulateur, voir l‟équation (I.12), est diminué de fs/2B à fs
’
/2B, soit de 150 à 1. Or nous 

avons vu à l‟équation (II.11) que le SNR décroît lorsque l‟OSR diminue. Ainsi, le 

fonctionnement du modulateur ΣΔ est altéré par ce changement de fréquence et n‟est alors 

plus valide. 
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Figure V-14. Implémentation du modulateur  dans la chaîne Letibee 

Dans un premier temps, nous avons implémenté notre modèle Matlab/Simulink du 

modulateur ΣΔ passe-bande à temps continu. Le temps de simulation pour le calcul du BER 

avec une précision à 10
-3

 se révèle extrêmement long (1 semaine). Ce temps très long est 

causé par l‟utilisation du simulateur à temps continu. En effet, bien que le pas temporel le plus 

bas théoriquement nécessaire soit égal à T/2 (833,33 ps) ou 1/(2fs), le simulateur à temps 

continu requiert un pas bien plus faible, de l‟ordre de 1/(50fs). 

Afin de ramener le pas de simulation à T/2, nous avons choisi de discrétiser le 

modulateur afin d‟exploiter un simulateur à temps discret et à pas temporel fixe. La première 

approche serait d‟exploiter l‟équivalence entre les modulateurs à temps discret et à temps 
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continu, voir l‟équation (II.14). Cependant, cette démarche ne donne pas une équivalence 

parfaite entre les modulateurs CT et DT. En effet, nous avons expliqué dans la section II.II.3 

que les fonctions de transfert du signal STF ne sont pas équivalentes bien que les fonctions de 

transfert du bruit NTF le soient. Cette distinction implique une différence de performances 

entre les deux types de modulateurs. En conséquence, une autre méthode discrétisation a du 

être choisie : le logiciel MATLAB propose en effet des outils de discrétisation pour les 

systèmes à temps continu. L‟un de ces outils, nommé c2d, lorsqu‟il est utilisé avec une 

méthode d‟interpolation par parties ZOH (Zero-Order Hold) avec une période 

d‟échantillonnage de T/2, permet de discrétiser convenablement les blocs continus 

implémentés au sein du modulateur ΣΔ. La Figure V-15 illustre la validité de la méthode en 

comparant les courbes de SNR des modulateurs ΣΔ passe-bandes à temps continu (ordres 2 et 

4) avec celles des modulateurs discrétisés. Cette méthode de discrétisation réduit grandement 

le temps de simulation : un gain en temps supérieur à 98,5% est ainsi observé pour les 

modulateurs de second et quatrième ordres simulés en temps discret par rapport à ceux 

simulés en temps continu. 

 

Figure V-15. Courbes du SNR des modulateurs de second et quatrième ordre dans le cas de 

simulations à temps discret et continu 

V.5.2. Fonction de transfert du signal  

Afin de comparer la fonction de transfert du signal de notre modèle discrétisé par rapport à la 

STF théorique d‟un modulateur ΣΔ passe-bande à temps continu, voir l‟équation (II.26), le 
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comparateur a été éliminé du système, voir la Figure V-16. Sur ce schéma, Hc(s) est la 

fonction de transfert en s du résonateur correspondant à l‟équation (V.9) tandis que Hc(z) est 

sa fonction de transfert discrétisée. Les notations sont similaires dans le cas des CANs de la 

boucle de retour HRZ(s) et HHZ(s) avec HRZ(z) et HHZ(z), respectivement. Le gain Kc est égal à 

l‟inverse de la valeur du gain K, voir l‟équation (V.11), afin de faire correspondre le gain de 

Hc(s) avec celui de la fonction de transfert idéal du résonateur, voir l‟équation (II.17). La 

Figure V-16 présente uniquement la représentation schématique pour le modulateur de second 

ordre. Cependant, le principe est équivalent pour le modulateur de quatrième ordre. 

 

Figure V-16. Représentation schématique du modulateur d’ordre 2 adaptée au calcul de la STF 

La Figure V-17 présente la comparaison entre les fonctions de transfert du signal (STF) 

analytiques, voir l‟équation (II.26), et celles obtenues par simulation Matlab pour les 

modulateurs de second et quatrième ordres. Les gains théoriques pour les STF d‟ordre 2 et 4 

sont respectivement de π/2 et (π/2)
2
. 
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Figure V-17. Comparaison des fonctions de transfert du signal (STF) analytiques et simulées 

(Maltlab) pour les modulateurs de second et quatrième ordre 

Suite à cette comparaison, l‟influence du facteur de qualité Q du résonateur sur les 

fonctions de transfert du signal des modulateurs de second et quatrième ordre a été étudiée par 

simulation. Le résultat est présenté sur la Figure V-18. L‟impact du facteur de qualité est 

réduit au-delà d‟un facteur de qualité de 50. En revanche, au-dessous d‟une valeur de 50 pour 

le facteur de qualité, le gain ainsi que la sélectivité de la STF sont fortement réduits. Par 

conséquent, plus le facteur de qualité est élevé, meilleur est le filtrage du signal autour de la 

fréquence de résonance du résonateur. 

 

Figure V-18. Influence du facteur de qualité sur la fonction de transfert du signal 

Néanmoins, le filtrage effectué par la STF n‟est pas suffisant pour sélectionner un canal 

de 2 MHz. Or, nous avons présenté ici uniquement l‟influence du facteur de qualité sur la 
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STF. Une étude sur la valeur des coefficients de la boucle de retour KRZ et KHZ, voir la Figure 

V-16, doit être développé afin de mettre en avant leur influence sur la sélectivité du filtrage 

entrepris pas la STF. Ainsi un réajustement des coefficients, garantissant toujours un niveau 

de bruit défini dans la bande, permettrait peut-être d‟augmenter la sélectivité de la STF, 

relâchant ainsi la contrainte sur le filtre numérique placé après le modulateur. 

Bien qu‟un résonateur à facteur de qualité élevé ne permette pas un filtrage sélectif du 

canal, il offre cependant au convertisseur ΣΔ une dynamique et une résolution élevées, voir le 

Tableau V-2, en comparaison d‟un convertisseur ΣΔ utilisant un résonateur de type LC. 

Les courbes issues de la Figure V-18 sont à rapprocher de celles de la Figure V-10 sur 

laquelle est présentée l‟influence du facteur de qualité sur le rapport signal sur bruit. Il 

apparaît un lien logique entre les augmentations du gain de la STF et de la valeur du rapport 

signal sur bruit. Cependant, il serait nécessaire de déterminer précisément l‟évolution de la 

NTF en fonction du facteur de qualité afin d‟évaluer précisément l‟impact de la STF sur le 

SNR. 

V.6. Conclusion 

Ce chapitre a développé un exemple d‟application des dispositifs à ondes de Lamb pour 

les architectures de réception RF, en particulier les modulateurs ΣΔ passe-bande à LWR. 

Premièrement, l‟implémentation des résonateurs dans les modulateurs a été expliquée ; en 

effet, cette étape ne peut être effectuée directement car il est nécessaire d‟éliminer la 

fréquence d‟antirésonance du LWR. Deuxièmement, les imperfections prises en compte dans 

notre modèle ont été abordées. Cependant, nous nous sommes axés uniquement dans ce 

manuscrit à l‟impact des imperfections du LWR sur le fonctionnement du modulateur puisque 

notre objectif est précisément de montrer l‟intérêt de ces dispositifs dans les modulateurs ΣΔ. 

Nous avons ainsi montré que la technologie actuelle pour la réalisation des LWR n‟est à ce 

jour pas suffisamment mature pour offrir une précision convenable sur la fréquence de 

résonance du LWR et sur la capacité de compensation Cc. En effet, les déviations 

technologiques, trop importantes, affectent considérablement le fonctionnement du 

modulateur. En revanche, un travail approfondi sur les étapes technologiques (procédés, 

matériaux, …) permettra certainement de réduire ces défauts de précision.  
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 Troisièmement, l‟implémentation de notre modèle Simulink du modulateur ΣΔ au sein 

d‟une chaîne de réception Zigbee réalisée avec Matlab a été développée. Cette étape nécessite 

la discrétisation du modèle afin d‟obtenir des temps de simulation acceptable pour, par 

exemple, déterminer le BER de la chaîne de réception. La validité de la méthode de 

discrétisation a été confirmée par simulation en comparant les courbes de SNR mais 

également en comparant les fonctions de transfert du signal avant et après discrétisation. 

Finalement, l‟impact du facteur de qualité sur la STF du modulateur a été présenté. Un 

résonateur à facteur de qualité élevé ne permet pas à un filtrage suffisant pour sélectionner un 

canal de 2 MHz tel que pour le standard Zigbee. Néanmoins, il offre au convertisseur une 

résolution élevée lui permettant à la fois de convertir le signal et les bloqueurs potentiels dans 

la bande et hors-bande. 

Pour conclure ce chapitre, nous pouvons affirmer que les résonateurs à ondes Lamb sont 

une alternative intéressante vis-à-vis, d‟une part, des résonateurs type LC et, d‟autre part, des 

autres résonateurs MEMS. En effet, les résonateurs MEMS actuellement utilisés dans les 

modulateurs ΣΔ ne permettent pas une intégration sur circuit monolithique contrairement aux 

LWR. De plus, les LWR sont également les seuls à être actuellement co-intégrables avec les 

résonateurs et filtres BAW ouvrant ainsi la perspective d‟intégrer totalement un récepteur 

numérique exploitant simultanément un filtre d‟antenne RF et un convertisseur ΣΔ passe-

bande à résonateur MEMS. 

L‟étude système doit cependant être développée afin de valider l‟impact global de notre 

convertisseur ΣΔ sur la chaîne de réception Zigbee. 
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Valider l‟intérêt d‟utiliser des résonateurs et filtres MEMS, en particulier à ondes de 

Lamb, dans les architectures de réception à fréquence intermédiaire nous a imposé d‟axer nos 

travaux de recherche sur deux domaines: les MEMS et les architectures de réception de 

radiocommunication. Ces deux domaines se sont enrichis mutuellement : d‟un côté, les 

spécifications liées aux contraintes de filtrage dans les récepteurs à FI ont fait naître l‟idée 

d‟utiliser des résonateurs à ondes de Lamb pour réaliser des filtres de canal et, d‟un autre côté, 

le fonctionnement validé de ces dispositifs (résonateur et filtre) intégrables sur circuit intégré 

permet d‟envisager de réintroduire des composants passifs en FI dans les récepteurs 

numériques favorables à la basse consommation. 

Ainsi, ces deux domaines se trouvent profondément liés au travers des cinq chapitres de 

ce manuscrit. Le premier chapitre nous a amené à la présentation des différents standards de 

télécommunication afin de définir le gabarit du filtre de canal, en particulier pour le standard 

Zigbee. Par la suite, le problème de l‟intégration hors circuit intégré de ce filtre canal a été 

expliqué dans les cas des architectures de réception à fréquence intermédiaire. Notre étude a 

été focalisée précisément sur deux types de récepteurs numériques pour lesquels 

l‟échantillonnage du signal est réalisé en FI : le récepteur à sous-échantillonnage et le 

récepteur à convertisseur ΣΔ passe-bande. Tandis que l‟architecture à sous-échantillonnage 

nécessite un filtre de canal, celle à convertisseur ΣΔ passe-bande peut en être exempté. 

En effet, le convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu, développé dans le second 

chapitre, possède une fonction de transfert du signal agissant tel un filtre anti-repliement. Ce 

type de convertisseur inclut un résonateur de type LC, transconductance Gm-C ou MEMS. Les 

résonateurs MEMS, dispositifs passifs aux facteurs de qualité élevés, offrent des 

performances supérieures aux convertisseurs ΣΔ. 

Or tous les résonateurs MEMS utilisés en tant que filtre de boucle dans les 

convertisseurs ne sont pas intégrables sur circuit intégré. Le troisième chapitre montre 

justement le potentiel des résonateurs à ondes de Lamb qui, tout en éliminant ce problème 

d‟intégration, ont un procédé de fabrication compatible avec celui des résonateurs BAW. Cet 

aspect permet par exemple d‟envisager la conception d‟un récepteur dont le filtre d‟antenne 

RF et le résonateur au sein du convertisseur ΣΔ seraient intégrés simultanément. 
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Mais le potentiel des dispositifs à ondes de Lamb ne se limitent pas uniquement aux 

résonateurs. En effet, des filtres pour les fréquences intermédiaires (UHF/VHF) peuvent être 

réalisés comme le prouve le quatrième chapitre. La conception de ces filtres a été décrite dans 

le quatrième chapitre suivant une méthodologie précise allant de la présentation de la 

technologie Lamb jusqu‟à la réalisation des structures en passant par la modélisation et la 

simulation des résonateurs et des filtres à couplages électrique et acoustique. Les résultats de 

mesure sont très prometteurs puisqu‟ils valident le fonctionnement des filtres à couplage 

acoustique direct et à guide d‟onde. Les structures à guide d‟onde sont les premiers filtres à 

exploiter une couche de couplage entre deux résonateurs à ondes de Lamb afin d‟ajuster la 

bande passante. Ces filtres intégrables sur circuit intégré sont une alternative aux filtres de 

canal en technologie SAW au sein d‟une architecture à FI telle que le récepteur à sous-

échantillonnage présenté au premier chapitre. 

Enfin, le dernier chapitre a présenté l‟utilisation de résonateurs à ondes de Lamb au sein 

d‟un convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu. Au travers d‟une étude système prenant 

en compte les imperfections des résonateurs, nous avons montré la pertinence du couple LWR 

– convertisseur ΣΔ. Cependant, la technologie Lamb n‟est à l‟heure actuelle pas suffisamment 

mature pour offrir une précision suffisante qui garantisse des performances optimales pour le 

convertisseur. 

Les perspectives de recherches sont multiples. Premièrement, une étude purement 

technologique doit être effectuée, d‟une part, afin d‟optimiser les performances des filtres à 

couplage acoustique (par exemple utiliser des matériaux différents pour le guide d‟onde) et, 

d‟autre part, afin d‟augmenter la précision sur les fréquences de résonance des résonateurs et 

donc de la fréquence centrale des filtres (par exemple utiliser des réflecteurs latéraux afin 

d‟éliminer le dépendance de la fréquence de résonance vis-à-vis de la gravure et surtout de la 

sur-gravure du matériau piézoélectrique). Deuxièmement, la modélisation système de la 

chaîne de réception Zigbee implémentant notre modèle de convertisseur ΣΔ passe-bande avec 

résonateurs à ondes de Lamb doit être poursuivie afin de quantifier précisément l‟impact de 

notre convertisseur sur les performances de la chaîne globale. Cette étape impose également 

une estimation de la consommation, aspect non développé dans ce manuscrit. Troisièmement, 

la conception d‟un circuit couplant, par exemple, un filtre à ondes de Lamb avec un 
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mélangeur et un LWR avec convertisseur ΣΔ doit être effectuée pour valider en pratique 

l‟intérêt de ces nouveaux dispositifs.  
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A. La piézoélectricité 

A.1. Définition d’un piézoélectrique 

 Un déplacement électrique D est créé par application d‟un champ électrique E sur un 

matériau diélectrique. La relation entre ces deux paramètres est la suivante : 

 
(A.1) 

où 
0  et 

r  sont les permittivités du vide et relative respectivement. Si aucun champ 

électrique n‟est appliqué, les centres de gravité des charges positives et négatives restent 

confondus. Dès qu‟un champ électrique est présent, chaque centre de gravité sera légèrement 

modifié formant des dipôles dans chaque maille cristalline du matériau. C‟est le principe de 

fonctionnement d‟un diélectrique. 

Un piézoélectrique quant à lui possède la propriété de générer un champ électrique sous 

une contrainte mécanique, c‟est l‟effet piézoélectrique direct. Inversement, des déformations 

mécaniques apparaissent sous l‟application d‟un champ électrique (effet piézoélectrique 

inverse). L‟origine de la piézoélectricité est expliquée par le déplacement de charges ionisées 

dans le matériau lorsqu‟est appliquée une action mécanique, générant un dipôle dans chaque 

maille cristalline et ainsi un champ électrique, voir la Figure A-1. Dans le cas d‟une absence 

de déformation, les charges ionisées auront une distribution symétrique d‟où une polarisation 

et un champ nuls. 
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Figure A-1. Apparition d'un champ électrique dans un piézoélectrique sous l'action d'une force 
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 Un matériau est piézoélectrique à deux conditions. Premièrement, il ne doit pas avoir un 

centre de symétrie cristallographique. Dans le cas contraire, la polarisation n‟existe pas car 

même après distorsion, le centre de symétrie est préservé. Deuxièmement, la somme 

macroscopique des polarisations microscopiques ne doit pas être nulle. Ces deux conditions 

sont illustrées sur la Figure A-2. 

 

Figure A-2. Déplacements mécaniques sous contrainte et polarisation induite pour un cristal (a) 

symétrique et (b) non-symétrique 

A.2. Considérations mécaniques 

 Deux quantités expriment les propriétés mécaniques d‟un matériau non piézoélectrique: 

la contrainte T (force par unité de surface en N/m2 ou en Pascal) et la déformation S 

(déformation relative des dimensions ou de la forme de la structure sous une contrainte). Ces 

deux paramètres sont reliés comme suit pour un matériau non piézoélectrique : 

 
(A.2) 

 
(A.3) 

avec c la matrice de “rigidité élastique” et s la matrice de “souplesse élastique”. 
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 Les directions selon lesquelles est appliquée la force sont au nombre de 9, voir la Figure 

A-3. Deux types de contraintes sont différentiables, voir la Figure A-4 : 

 Contrainte longitudinale Tii (directions orthogonales à chaque face). 

 Contrainte de cisaillement Tij. 

 

Figure A-3. Les 9 directions d'application d'une contrainte sur un matériau     

Dans la majorité des structures, les matrices de rigidité et souplesse élastiques sont de 

types 6 × 1 (au lieu de 6 × 6) car seulement six composantes de contraintes sont 

indépendantes. D‟une part, T1, T2 et T 3 décrivent les contraintes longitudinales (parallèles aux 

axes 1, 2 et 3 respectivement) et d‟autre part, T4, T5 et T6 définissent les contraintes de 

cisaillement (autour des axes 1, 2 et 3, équivalentes à des couples dans les plans 2-3, 3-1 et 1-

2) ; elles s‟expriment dans le système MKSA en N.m
-2

. Le matériau piézoélectrique est 

orienté dans le cas des résonateurs FBAR et à ondes de Lamb de façon à privilégier l‟effet 

piézoélectrique suivant l‟axe 3, voir la Figure A-3, lorsqu‟un champ électrique est appliqué 

selon la direction de l‟épaisseur. 

dl dl

FL

FL

(a)

FS

FS

dl

dl (b)
 

Figure A-4. Mouvements et déplacements mécanique associée (a) sous une contrainte 

longitudinale (b) sous une contrainte de cisaillement  
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A.3. Equations relatives aux matériaux piézoélectriques 

 Au sein de ces matériaux, une contrainte T génère une déformation mécanique S et 

donc un déplacement électrique D. Etant donné que la piézoélectricité est un phénomène 

réversible, un champ électrique E crée un déplacement électrique D et ainsi une déformation 

mécanique. La Figure A-5 illustre les relations entre les variables électriques et mécaniques. 

 

Figure A-5. Relations entre les variables électriques et mécaniques d’un matériau piézoélectrique 

Les relations entre ces quatre quantités s‟expriment suivant différentes formes selon les 

circonstances : 

  
(A.4) 

  

Les constantes diélectriques d et g caractérisent la propriété piézoélectrique inverse, 

tandis que h et e définissent la propriété piézoélectrique directe.   est l‟inverse la 

permittivité ε. Les exposants E, T, S et D indiquent la quantité fixée à une valeur constante ou 

nulle afin de déterminer la valeur du tenseur. L‟indice supérieur t défini la matrice transposée. 
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Les contraintes et les déformations sont des vecteurs à six dimensions alors que le champ et le 

déplacement électriques sont des vecteurs à trois dimensions. Par conséquent, les constantes 

piézoélectriques sont des matrices de type 6 x 3. 
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B. Méthode par éléments finis (FEM) 

 Pour étudier le comportement des résonateurs à ondes de Lamb, les modèles standards 

tels que Mason ou BVD ne sont pas adaptés puisqu‟ils ne considèrent uniquement que le 

fonctionnement du résonateur dans son mode d‟épaisseur. Actuellement, il n‟existe pas de 

modèles comportementaux de ce type de structure et la simulation mettant en relation les 

phénomènes mécaniques et électriques est alors nécessaire. La méthode des éléments finis est 

un outil de résolution numérique approchée des problèmes physiques régis par des équations 

différentielles pouvant être employées pour étudier le comportement d‟un matériau 

piézoélectrique. 

La FEM consiste à discrétiser le matériau à analyser à l‟aide d‟éléments de base tels 

que des quadrilatères ou des triangles pour un problème à deux dimensions. Dans le cas du 

résonateur nous concernant, les ondes de Lamb sont exploitées suivant l‟axe x et le champ 

électrique est appliqué selon l‟axe z, voir la Figure IV-7. La direction suivant l‟axe y est 

considérée comme infinie minimisant ainsi la complexité du problème. Le résonateur est 

considéré en deux dimensions et donc assimilé à une structure plane. Etant donnée la symétrie 

de la structure, des éléments quadratiques sont utilisés. Par la suite, les conditions mécaniques 

et électriques aux frontières de la structure sont définies. 

B.1. Equations relatives au piézoélectrique 

 La méthode exposée ci-dessous est adaptée à une structure en trois dimensions. 

Néanmoins, dans le cas qui nous intéresse, c‟est-à-dire à deux dimensions, il suffit de 

considérer toutes les dérivées partielles en fonction de y nulles ( ).  

Reprenons l‟équation (A.4) reliant les quantités mécaniques et électriques entre elles. 

Les indices ajoutés ici expriment les dimensions matricielles de chaque paramètres. 

 

(B.5) 
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Rappelons que e est la matrice piézoélectrique [C/m
2
], c

E
 la matrice de rigidité élastique 

(évaluée à champ électrique constant) [N/m
2
] et S  la matrice de permittivité diélectrique 

(évaluée à déformation constante) [F/m
2
]. La déformation S et le champ électrique E 

s‟expriment en fonction du potentiel électrique   (en V) et du vecteur de déplacement 

mécanique u (en m) respectivement : 

 
(B.6) 

 
avec 

 

(B.7) 

Aux nœuds de chaque élément, les déplacements mécanique u, les forces mécaniques 

F, le potentiel électrique   et la charge électrique Q sont calculés. A partir de ces quantités 

mécaniques et électriques, les positions de chaque élément sont calculées à l‟aide de 

combinaisons linéaires de fonctions polynomiales d‟interpolation N(x,y,z). Ainsi, le vecteur 

de déplacement mécanique s‟écrit : 

 
(B.8) 

où û(x,y,z) est le vecteur de déplacements nodaux et Nu(x,y,z) les fonctions 

d‟interpolation de déplacements. De la même manière, on exprime le potentiel électrique avec 

le potentiel électrique nodal ̂  et la fonction d‟interpolation adaptée  zyxN ,,
 : 
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(B.9) 

B.2. Equations matricielles 

Le système d‟équations différentielles suivant permet de calculer les degrés de liberté 

(DOF) de déplacement a et électrique b. 

 

(B.10) 

kuu : matrice de rigidité mécanique 
 = forces mécaniques de volume 

kuϕ : matrice de couplage piézoélectrique 
 = forces mécaniques de surface 

kϕϕ : matrice de rigidité diélectrique 
 = forces mécaniques ponctuelles 

muu : matrice massique 
= charges électriques de volume 

guu : matrice d‟atténuation mécanique 
= charges électriques de surface 

 
= charges électriques ponctuelles 

Il existe deux analyses possibles : l‟analyse harmonique et l‟analyse modale. 

L‟analyse harmonique prédit le comportement dynamique de la structure en prenant en 

compte les effets d‟atténuation ( uug ). Etant donné que la réponse en fréquence (admittance en 

fonction de la fréquence) nécessite la solution des équations FEM pour chacune des 

fréquences désirées, cette analyse réclame un temps de calcul important. L‟analyse modale 
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réduit, quant à a elle, le temps de calcul en offrant la solution suivante : elle superpose 

seulement un nombre limité de modes importants excités sur une plage de réglage considérée. 

 Dans l‟analyse modale, la matrice d‟atténuation mécanique uug  est considérée nulle. 

L‟équation matricielle relative à l‟analyse modale, qui découle de l‟équation (B.10), 

lorsqu‟elle est résolue, fournit les fréquences de résonance (valeurs propres) et les formes des 

modes (vecteurs propres). 
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RESUME 

Dans l‟optique d‟améliorer les performances des récepteurs et émetteurs radio-fréquences (RF) en termes de 

consommation et d‟intégration, les Systèmes Micro-Electro-Mécaniques (MEMS) sont de très bons candidats 

pour remplacer les composants classiques tels que les commutateurs RF, les résonateurs et les filtres. Un des 

axes de recherche est actuellement concentré sur la réalisation de résonateurs intégrables sur puce pour les 

fréquences intermédiaires (FI) dans le but de remplacer les classiques résonateurs et filtres SAW non intégrables. 

Les résonateurs piézoélectriques à ondes de Lamb (LWR) ont des caractéristiques particulièrement adaptées à 

cette problématique. Premièrement, ces dispositifs offrent des facteurs de qualité supérieurs à 2000. 

Deuxièmement, leur intégration est réalisable sur puces et est compatible avec la technologie BAW exploitée par 

les résonateurs et filtres RF. Troisièmement, les filtres constitués de LWR offrent des impédances d‟adaptation 

(1-2 kΩ) favorables à la très faible consommation. 

La première partie de cette thèse a donc été focalisée sur la conception de ces dispositifs : étude technologique, 

modélisation des résonateurs et des filtres, conception des masques et réalisation basée sur la technologie du 

LETI. Les résonateurs ainsi obtenus atteignent des facteurs de qualité de 2300 (mesure dans l‟air). De plus, nous 

avons réalisé les premiers filtres à couplage acoustique (LCRF) exploitant un guide d‟onde entre LWR pour 

contrôler la bande passante.  

La seconde partie de la thèse a été orientée vers l‟implémentation d‟un LWR dans une architecture de réception à 

convertisseur ΣΔ passe-bande à temps continu. Nous avons ainsi montré qu‟ils pouvaient remplacer 

avantageusement les résonateurs à réseau LC ou à transconductance GmC. 
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ABSTRACT 

To improve performances of radiofrequency (RF) transceivers in terms of power consumption and 

integration level, Micro-Electro-Mechanical Systems (MEMS) are great candidate to replace standard 

components such as RF switches, resonators and filters. One of main researches is focused on above-IC 

intermediate frequency (IF) resonators to replace standard off-chip components such as LC-tank and SAW 

resonators. Lamb wave resonators (LWR) have several advantages which correspond to the problematic. First, 

LWRs offer high quality factors (>2000). Second, they are above-IC and suitable for a co-integration with BAW 

technology used for RF antenna filter. Third, Lamb wave filters, composed of LWR, have high impedances (1-2 

kΩ) adapted to ultra low power consumption. 

The first part on this thesis is focused on the design of Lamb wave resonators and filters: technology 

optimization, modeling, layout and manufacturing based on LETI technology. In this way, quality factors of 

2300 have been obtained for LWR. Moreover, the first filter (LCRF) using a periodic guide to control filter 

bandwidth have been realized and measured. 

The second part of this work is focused on implementation of LWRs in continuous-time bandpass ΔΣ modulator 

(CT BP ΔΣ modulator). LWRs should replace LC-tank and Gm-C transconductor to improve modulator 

performances. 
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