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Ce mémoire s'attache a proposer de nouvelles structures de filtrage planaires grace aux
itérations fractales et utilisant la technologie du substrat suspendu.

Une technique de synthése est développée. Elle permet dans un premier temps de
caractériser les circuits prototypes passe-bas et passe-bande équivalents du filtre a concevoir. La
matrice des coefficients de couplages peut ainsi étre extraite a partir éléments des circuits
équivalents. La synthése permet de développer des filtres a réponse asymétrique, avec des z€ros
de transmission a gauche ou a droite de la bande passante, grace aux rétro-couplages entre
résonateurs non-adjacents.

Les simulations électromagnétiques effectuées sous Momentum (ADS) permettent de
caractériser les résonateurs miniaturisés fractals (facteur de qualité a vide, sensibilité aux
tolérances...) et de déterminer les coefficients de couplages en fonction des gaps qui les
séparent. Deux itérations fractales sont étudiées: I'itération de Minkowski appliquée a un
résonateur bimode carré et I'itération de Hilbert appliquée a un résonateur linéique. Les résultats
montrent surtout la possibilité de supprimer le premier harmonique grace a ces itérations.

Cing exemples de réalisations sont montrés. Des filtres compacts avec de fortes rejections
hors bande passante ont ainsi pu étre concus. Les résultats de mesure valident la synthese et
justifient I'intérét de la miniaturisation par itération fractale.

Mots-clés: Synthése de filtres pseudo-elliptiques, Filtres planaires, Zéros de
transmission, Itération fractale, Miniaturisation, Suppression de I’harmonique.

This thesis focuses on the development of new planar filtering structures using fractal
iterations with the suspended substrate technology.

A synthesis method is developed. It allows the characterization of equivalent lowpass and
bandpass filter prototypes. The theoretical coupling coefficients matrix is extrapolated from the
equivalent circuits' elements. The synthesis allows the development of asymmetrical frequency
characteristics, with transmission zeroes on both sides of the passband, thanks to cross-couplings
between non-adjacent resonators.

Electromagnetic simulations carried out using Momentum (ADS) allow us to characterize
miniaturized fractal resonators (unloaded quality factor, sensitivity...) and to determine the
coupling coefficients along with their gap spacings. Two fractal iterations are studied; the
Minkowski iteration is applied to a dual-mode square resonator and the Hilbert resonator is
applied to a linear half-wavelength resonator. Results show the possibility to suppress the first
harmonic thanks to these iterations.

Five examples of realizations are presented. Compact filters with high out of band
rejections are obtained. Measurement results validate the synthesis procedure and justify the
interest of miniaturized filters using fractal iterations.

Keywords: Synthesis of pseudo-elliptic filters, Planar filters, Transmission Zeroes,
Fractal Iteration, Miniaturisation, Harmonic suppression.
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Introduction

Le but de cette theése est de rechercher de nouvelles structures de filtrage utilisant
la technologie du substrat suspendu. Cette recherche s'inscrit dans le contexte d'une
demande croissante de structures miniaturisées et performantes, capables d'assurer un
fonctionnement optimal du filtre tout en gardant un encombrement minimal. En effet,
les nouvelles technologies de filtrage actuellement les plus utilisées (microusinage,
supraconductivité...) présentent encore des colts de fabrication ¢levés, et la

fabrication de wafers larges demeure difficile.

Le chapitre 1 récapitule les principales technologies de filtrage les plus
couramment utilisées, ainsi que leurs avantages et leurs inconvénients. Elles ont été
regroupées en deux catégories principales: les filtres en guide d'onde et les filtres

planaires.

Le chapitre 2 s'intéresse a I'élaboration d'un outil de synthése des filtres pseudo-
elliptiques a réponse asymétrique et avec des zéros de transmission. Cette synthése
permet de déterminer le circuit électrique équivalent capable de simuler la fonction de
transfert du filtre souhaité. Elle constitue donc la premiére étape de la conception d'un

filtre.

Dans le chapitre 3 nous nous intéressons a la miniaturisation des résonateurs
planaires en substrat suspendu grace aux itérations fractales. Les effets des itérations
fractales sur la miniaturisation des résonateurs ainsi que sur leur facteur de qualité

sont étudiés.

Enfin, le chapitre 4 présente cinq exemples de filtres utilisant la syntheése du

chapitre 2 et les résonateurs étudiés dans le chapitre 3.
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Chapitrel-Structures de Filtrage Microonde

Structures
De Filtrage
Microonde

Dans ce chapitre, une étude comparative des différentes technologies de filtrage
est menée. Ces technologies sont divisées en deux catégories principales : les
filtres a cavités (guide d’ondes) et les filtres planaires. Cette étude permettra de
déterminer les avantages et les inconvénients des différentes structures de
filtrage et de choisir la technologie la mieux adaptée au cahier des charges exigé.

Chapitre
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1.1 Contexte

Le 4 Octobre 1957, Spoutnik I, le premier satellite artificiel, est lancé dans
I’espace par les soviétiques. Ses appareils électriques fonctionnent pendant trois
semaines durant lesquelles les informations sont envoyées par ondes radio. Les
communications par satellite commencent a la fin des années 1960 avec le lancement
du satellite Intelsat I. Le lancement d'Intelsat IV en 1971 confirme 1’importance des
satellites de communications a vocation commerciale. Depuis, [’'utilisation des
satellites n’a cessé de croitre, et ils font aujourd’hui partie intégrante des réseaux de
télécommunications. Leur composant de base est le répéteur, dont la fonction est de
relayer des signaux provenant d’une station émettrice (fréquence montante) vers une

station réceptrice (fréquence descendante) (figure. I.1).

Liaison descendante
Liaisony f’“e \

Station émettrice Station réceptrice

Figure I.1: Communication par satellite entre deux stations terrestres

Un schéma synoptique simplifi¢ d’un répéteur satellite est présenté¢ Figure.l.2. Il
montre la présence de plusieurs filtres congus pour des applications spatiales et qui
présentent donc de trés faibles pertes. En effet, les ressources énergétiques des
satellites de télécommunications sont limitées et 1’économie d’énergie est d’une
importance primordiale. Les filtres qu’on retrouve dans le répéteur sont le filtre de
présélection, les filtres du multiplexeur d’entrée (IMUX) et du multiplexeur de sortie
(OMUX), et enfin un filtre passe-bas précédant 1’antenne d’émission et qui permet
d’éliminer les composantes fréquentielles générées par les amplificateurs de

puissance.
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Filtre de préselection Multiplexeur d’entrée | | Multiplexeur de sortie
i 3+
(| ,,w“\\: y | |HPA /H\\:\d,/ -
A
» * w = ”q t—HPA /”\J N
Oscillateur LN A 7
Antenne de réception‘ focal L - T L ‘ Antenne d’émission

‘Ampliﬁcation faible bruit ‘ Amplification forte puissance

Figure 1.2: Schéma synoptique d’un répéteur satellite

Le filtre de présélection et les filtres IMUX et OMUX utilisent généralement la
technologie guide d’ondes, mais I’encombrement et le poids de ces filtres a conduit au
développement de nouvelles technologies que nous verrons dans les paragraphes

suivants.

Les radars (civils ou militaires) sont un autre domaine d’application du filtrage
microonde. En effet, la deuxiéme guerre mondiale et I’invention du radar ont entrainé
de nombreux développements dans le domaine des filtres en guide d’ondes ou les
filtres coaxiaux. Enfin, citons la radiométrie (mesure du rayonnement

¢lectromagnétique) comme domaine d’application du filtrage microonde.

Nous présentons dans ce chapitre une étude bibliographique qui recense les
techniques de filtrage microonde les plus importantes. Celles-ci sont regroupées en
deux catégories principales : les filtres a cavités et les filtres planaires. Cette étude
permettra de déterminer les avantages et les inconvénients des différentes structures

de filtrage et de choisir la meilleure technologie adaptée au cahier des charges exigé.
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1.2 Les filtres a cavités

Les filtres a cavités sont surtout utilisés pour leurs excellentes performances
¢lectriques. Grace a leur facteur de qualité tres élevé, il est possible d’obtenir des
filtres tres sélectifs et a faibles pertes d’insertion. Par ailleurs, ils sont particuliérement
intéressants pour les applications spatiales puisqu’ils peuvent supporter de fortes

puissances.

11 existe plusieurs types de filtres a cavités :
* Les filtres a modes évanescents,

* Les filtres a cavités multi-modes,

¢ Les filtres a résonateurs diélectriques,

¢ Les filtres plan E.

1.2.1 Les filtres 2 modes évanescents

Le principe de ces filtres consiste en I’utilisation d’un guide d’onde dont les
dimensions sont telles que les fréquences de coupure de tous les modes se situent au
dela de la bande passante du filtre. Ainsi tous les modes sont évanescents, c'est-a-dire
que leur amplitude décroit exponentiellement avec la distance parcourue dans le
guide. Afin d’obtenir une fonction de filtrage, on crée des effets capacitifs a
différentes positions le long du guide d’ondes. En pratique, on ne considére que le
mode fondamental. On fait donc I’hypothése que tous les autres modes sont
suffisamment atténués pour étre négligés en traversant le troncon de guide séparant

deux obstacles capacitifs consécutifs.

Une des premiéres méthodes de synthése de ce type de filtres a été proposée par
G.F.Craven [1]. Cette méthode fournit des formules qui, a partir du prototype passe-
bas, permettent de trouver les longueurs des troncons de guides d’ondes ainsi que la
valeur des effets capacitifs a introduire. Cette méthode donne de bons résultats pour
des filtres a bande relative jusqu’a 20%. Plus tard, R.V.Snyder [2]-[3] étend cette
technique pour des filtres a bande relative plus large (jusqu’a une octave), grace a
’utilisation d’un schéma équivalent d’inverseur d’admittance qui tient compte de la

dépendance fréquentielle.
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Vis introduisant Inserts

I’effet capacitif Diélectriques
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Figure L 3: Filtres 4 modes évanescents
-a-Avec vis a effet capacitif-b-Avec inserts diélectriques

La figure I.3.a montre un exemple de filtre & modes évanescents. L’effet capacitif
créant la fonction de filtrage est introduit par les vis de couplage. Y.C.Shih et
K.G.Gray [4] proposent ensuite de remplacer les vis par des inserts diélectriques
comme le montre la figure 1.3.b. Des filtres de ce type ont été réalisées a I’IXL dans le
cadre des théses de Marc Lecouvé [5] et de Nicolas Boutheiller [6]. La permittivité du
di¢lectrique employé est faible (Téflon, & = 2.2) mais elle permet au mode
fondamental d’étre propagé a I’intérieur du diélectrique. La structure peut donc étre
¢galement vue comme un ensemble de résonateurs couplés par des trongons de guides

évanescents.

Les figures 1.4.a et 1.4.b montrent deux exemples de filtres en bande X et K. Une
alternative aux inserts diélectriques a aussi été¢ proposée et vérifiée, en donnant au
guide d’onde un rayon de courbure suffisamment faible. La figure 1.4.c présente ainsi
un filtre d’ordre trois avec seulement deux inserts diélectriques. La courbure provoque
la troisieme résonance. Cette configuration permet de diminuer 1’encombrement.
Cependant, la nature des modes de propagation dans la partie courbe complexifie

considérablement la synthése.
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Figure 1.4: Filtres 2 modes évanescents avec inserts diélectriques
-a-Filtre d’ordre trois en bande X -b-Filtre d’ordre cinq en bande K, -c-Filtre courbé d’ordre
trois en bande K,

1.2.2 Les filtres a cavités couplées

Les filtres a cavités couplées reposent sur le principe de la résonance de plusieurs
modes dégénérés dans une méme cavité (cavités multi-modes). Cette idée a été
proposée par W.G.Lin en 1951 [7], mais les premicres réalisations n’apparaissent qu’a
la fin des années 1960 [8]-[9]. L’implémentation la plus couramment rencontrée de
ces filtres consiste en 'utilisation de cavités bi-modes a section circulaire. La figure
[.5.a montre un filtre a cavités bi-modes d’ordre huit centré a 3973 MHz. Pour les
besoins de réglages lors de la phase de mesures, des vis de réglages sont ajoutées pour
ajuster mécaniquement les coefficients de couplage et pour régler le filtre en
fréquence. Dans un souci de reproductibilité, les derniers travaux sur ce type de filtres
ont montré la possibilité de se passer des vis de réglage grace a I’insertion dans la
cavité d’un obstacle constitué par une ouverture circulaire [10] ou rectangulaire [11].
La figure 1.5.b montre un filtre d’ordre 4 avec des obstacles a ouverture circulaire

centré a 4140 MHz.
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Figure L.5: Filtres a cavités couplées
-a- Filtre d’ordre huit avec vis de réglage -b- Filtre d’ordre quatre avec obstacles a ouverture
circulaire

Ces filtres sont utilisés pour des applications a bandes trés étroites, notamment
dans les multiplexeurs. Ayant des coefficients de qualité élevés pour les modes
employés, leurs cavités sont facilement fabriquées avec une bonne précision et

possedent des possibilités de réglages étendues et relativement indépendantes.

La deuxiéme catégorie de filtres a cavités couplées est celle des cavités
rectangulaires. Dans ce cas, le couplage entre deux cavités peut étre réalisé par
I’intermédiaire d’un petit guide d’ondes évanescent, dont la variation des dimensions
permet d’avoir une large gamme de couplages réalisables [12]. Par ailleurs, les vis de
couplage intra-cavités peuvent étre remplacées par la découpe d’un coin du guide
rectangulaire. La figure 1.6 représente un filtre a cavités bi-modes a section
rectangulaire sans vis de couplage d’ordre quatre avec une fréquence centrale de 8.5

GHz [13].
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Figure 1.6: Filtre a cavités bi-modes de section rectangulaire sans vis de couplage

Comme pour les filtres a cavités cylindriques, il existe une large variété de filtres
a cavités rectangulaires. Des filtres a cavités rectangulaires bi-modes ont été réalisés a
I’IXL sans exploiter des modes dégénérés. Il s’agit alors de surdimensionner la cavité
afin que le mode fondamental et un autre mode posseédent des résonances a des
fréquences identiques [14][15][16]. La hauteur de la structure peut alors étre constante
et des iris de type inductif suffisent. Ces filtres permettent I’introduction de deux
poles et d'un zéro de transmission par cavité bi-mode. La figure 1.7 montre trois de ces
filtres réalisés au laboratoire IXL. L'exemple (a) est un ordre deux avec un zéro de
transmission a droite de la bande passante. L'exemple (b) est constitué d’une cavité
bi-mode et d’une mono-mode, soit un filtre d'ordre trois avec dans ce cas un zéro a
gauche de la bande passante. L'exemple (c) posséde deux cavités bi-modes et introduit

donc quatre pdles et un zéro de transmission de chaque co6t¢ de la bande passante.
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Figure L.7: Filtres a cavités de section rectangulaire sans vis de couplage
-a-Filtre d’ordre deux avec une cavité bi-modes -b-Filtre d’ordre trois avec une cavité bi-modes
et une cavité mono-mode -c-Filtre d’ordre quatre avec deux cavités bi-modes

Les logiciels COFRIM (Conception par Optimisation de Filtres Rectangulaires a
Iris Multi-sections) et SOFRIM (Simulation et Optimisation de Filtres Rectangulaires
a Iris Multi-sections) développés a I'IXL par N. Boutheiller [6] ont permis la
réalisation de filtres a cavités rectangulaires multi-modes en exploitant au mieux les
couplages entre les différents modes résonnants dans les cavités afin d'obtenir
¢galement des zéros de transmission. Ainsi un filtre d’ordre quatre avec deux zéros de
transmission a été réalisé avec seulement une cavité présentée figure 1.8-a avec le
schéma des différents couplages. De méme un filtre d’ordre sept avec deux zéros de

transmission a été réalisé avec deux cavités (figure 1.8-b).
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Figure 1.8: Filtres a cavités rectangulaires multi-modes
-a-Filtre d’ordre quatre avec deux zéros de transmission -b-Filtre d’ordre sept avec deux zéros

de transmission

L’extension des filtres a section circulaire a des cavités tri-modes a été initiée par

A.E. Atia et A.E. Williams en 1971 [17]. Ils utilisérent les deux modes TE;;; polarisés

orthogonalement auxquels ils avaient adjoint le 7My;y. Cependant, afin de pouvoir

réaliser les différents couplages nécessaires de fagon indépendante, un nouveau type

d’iris était requis et fut introduit en 1984 [18]. La structure résultante pour un filtre

d’ordre six constitué de deux cavités tri-modes est présentée par la figure 1.9.a.
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En guide d’ondes rectangulaire, une configuration de cavité tri-mode a été
présentée par G. Lastoria [19]. Elle utilise les modes TE;), TM;; et TE;;. Les
couplages intra-cavités sont créés par deux parallélépipedes rectangles métalliques

placés le long des arétes (figure 1.9.b).
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Figure 1.9: Filtres a cavités tri-modes
-a-Filtre d’ordre six a cavités cylindriques tri-modes -b-Cavité rectangulaire tri-modes

La cavité quadri-mode requiert quant a elle deux modes orthogonaux pouvant étre
utilisés deux fois avec des polarisations différentes. Aussi, le choix s’est fait sur
I’utilisation du TE;;3 et du TM;;y [20]. Cependant, cette structure se révele trop

sensible pour conserver ses performances sur toute la gamme de températures requise.

Pour des filtres utilisant plus de quatre modes résonant dans une méme cavité, on
peut citer la réalisation de L. Sheng-Li et L. Wei-Gan [21] qui sont parvenus a faire

résonner dans une cavité sphérique cinq modes en produisant de surcroit deux zéros
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de transmission. Cependant, tous les couplages et réglages reposent sur ’utilisation de
vis ajustées a posteriori. Quelques années auparavant, en 1990, R.R. Bonetti et A.E.
Williams avaient déja réussi une performance similaire avec six modes (TE o2, TE>o;,

TE o1, TEy 2, TM 59 et TM;9) dans une cavité parallélépipédique rectangulaire [22].

1.2.3 Les filtres a résonateurs diélectriques

L’utilisation des filtres a résonateurs di€lectriques apparait a la fin des années
1960. IlIs sont basés sur [1’utilisation de résonateurs cylindriques [23] ou
parallélépipédiques [24]. Ces résonateurs sont confinés dans une cavité métallique
pour éviter les pertes par radiation. Ils peuvent alors étre excités selon un mode
transverse ¢électrique TEj,, transverse magnétique 7M,, ou encore selon un mode
hybride TEM,,,. Le mode fondamental dépend du rapport entre le diametre du
résonateur et sa hauteur. La figure 1.10 montre la structure des filtres a résonateurs
diélectriques. Les résonateurs peuvent étre placés axialement dans la cavité métallique

(a) ou latéralement (b). La cavité peut étre de section circulaire ou rectangulaire.

| Résonateurs diélectriques | Résonateurs di€lectriques

Z

= =

-(a)- -(b)-

C

Figure 1.10: Filtres a résonateurs diélectriques
-a-Résonateurs placés axialement -b-Résonateurs placés latéralement

Les couplages entre les résonateurs peuvent étre déterminés grace a une méthode
approximative basée sur les moments magnétiques dipolaires et proposée par Cohn
[25]. Les mémes techniques que celles présentées pour les filtres a cavités bi-modes
sont utilisées dans la synthese des filtres a résonateurs diélectriques. Des vis de
réglage sont souvent nécessaires. Le couplage inter-cavités se fait soit par un iris

classique [26] (figure I.11.a) ou par une portion de guide d’ondes [27] (figure I.11.b).
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Figure I.11: Filtres a résonateurs diélectriques
-a-Couplage inter-cavités classique -b-Couplage inter-cavités réglable

Le principal inconvénient des résonateurs di¢lectriques est leur faible conductivité
thermique qui provoque d’importantes variations de température dans les résonateurs,
perturbant ainsi le fonctionnement du filtre. Une solution consiste a insérer des plans
métalliques conducteurs dans le dié¢lectrique [28] augmentant ainsi sa conductivité.
Une autre solution est ’utilisation de résonateurs de géométrie plus complexe,
comme les résonateurs octogonaux [29]. Par ailleurs, afin de limiter les pertes
d’insertion plusieurs systeémes d’excitation entrée/sortie sont possibles (guides
d’ondes, sondes magnétiques ou électriques), notamment 1’excitation par une ligne
microstrip qui facilite ’intégration du filtre dans un environnement planaire. Une
derniere difficulté est d’ordre mécanique : la fixation des résonateurs dié¢lectriques est
trés délicate notamment dans le cas d’applications spatiales ou les filtres sont soumis

a de fortes contraintes de vibrations.
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1.2.4 Les filtres plan E

Les filtres plan E sont constitués d’une plaque de diélectrique partiellement
métallisée sur ses faces et placée dans le plan du champ électrique d’un guide d’ondes
(figure 1.12.a). Afin de réaliser des filtres passe-bande avec la fonction de filtrage
souhaitée, la métallisation permet de créer des résonateurs demi-onde couplés entre
eux (figure [.12.b). Pour augmenter le facteur de qualité du filtre, le substrat peut étre
supprimé et le filtre se résume alors a une feuille métallique entre les deux moitiés du
guide d’ondes. On parle ainsi de filtres a inserts métalliques (figure 1.13.a) par
opposition aux filtres finline qui comportent un diélectrique. Leur sensibilité aux
tolérances de fabrication est un point faible vis-a-vis des filtres finline. La synthése de
ces filtres s’appuie soit sur des schémas équivalents [30] [31], soit sur une
optimisation basée sur une analyse ¢électromagnétique du filtre découpé en portions de

guide d’ondes homogene [32].

Meétallisation
Substrat H ﬂ
pe—
-(a)- -(b)-

Figure 1.12: Filtre plan E -a-Filtre -b-Types de métallisations

UU

Al

-(a)- -(b)-

Figure 1.13: Filtres plan E a inserts métalliques
-a-Filtre a un insert métallique -b-Filtre & deux inserts métalliques

39



Chapitrel-Structures de Filtrage Microonde

L’introduction de deux inserts placés parallelement (figure I.13-b) peut améliorer
la réjection hors bande de ce type de filtres. En réduisant ainsi la distance séparant les
plans les inserts des faces latérales du guide, I’évanescence des champs couplant les
résonateurs est assurée en vue de maintenir la nature inductive du couplage. Cette
sélectivité peut aussi étre améliorée grace 1’introduction de sections de guide d’onde
qui fonctionnent comme des stubs et qui introduisent des zéros de transmission [33].
La figure 1.14 montre un exemple de filtre plan E a inserts métalliques et avec un zéro

de transmission de chaque co6té de la bande passante.

Iz |

265 FréquencétGHz) I z.lq(]

Figure 1.14: Filtre plan E a inserts métalliques avec deux sections introduisant des zéros de
transmission
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1.3 Les filtres planaires

Les filtres planaires ont subi d’importants développements aussi bien au niveau
des topologies adoptées qu’au niveau des méthodes de synthése et des technologies de
conception. Les filtres planaires présentent 1’avantage d’un faible encombrement,
d'une intégration totale a I’environnement ¢électronique, d'un faible colt de production
et d'une grande reproductibilité. Leur inconvénient majeur est leur faible facteur de
qualité a vide qui réduit leur sélectivité, ce qui engendre des pertes importantes. C’est
ainsi que de nouvelles technologies ont ¢été adoptées afin d’améliorer les
performances ¢lectriques des filtres planaires (supraconductivité, microusinage,

technologie multicouches...)

1.3.1 Les filtres a éléments localisés

La réalisation des filtres a éléments localisés fait appel a des inductances et des
capacités qui peuvent avoir respectivement la forme d’une ligne en spirale ou de deux

lignes interdigitées (figure 1.15).

S —"

-(a)- -(b)-

Figure 1.15: Exemples d'éléments localisés -a-Inductance -b-Capacité

Ces filtres [34] se caractérisent par une importante intégration mais présentent un
faible facteur de qualité et des pertes ¢élevées qui sont compensés par des éléments
amplificateurs lors d’un filtrage actif. Des réglages électriques (asservissement en
fréquence) sont nécessaires pour améliorer la réponse du filtre vis-a-vis du décalage
en fréquence du a la qualit¢ du processus de fabrication et au modele des ¢éléments
localisés. Ces filtres sont utilisés pour des applications jusqu’a 5 GHz. Au dela de
cette fréquence, il est préférable d’utiliser d’autres technologies du fait de leur faible

facteur de qualité.
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1.3.2 Les filtres a résonateurs linéiques

1.3.2.1 Les filtres a lignes couplées

Ces filtres sont composés de lignes dont la longueur est /=4,/2 ou 1=4,/4, 4, étant
la longueur d’onde guidée. Ces filtres sont par conséquent intéressants pour des
applications haute fréquence ou leurs dimensions sont trés compactes. La largeur de la

ligne détermine son impédance caractéristique.

Les filtres a lignes couplées sont basés sur des résonateurs linéiques couplés entre
eux et chargés en leurs extrémités par des circuits ouverts ou des courts-circuits. La
réponse du filtre dépend du nombre de résonateurs (ordre du filtre), des distances
entre ces lignes (gaps) et des parametres du substrat utilisé. Les topologies de filtrage
les plus connues sont la topologie a couplage capacitif (couplage bout a bout) et la

topologie a couplage distribué (couplage sur une longueur 4,/4) présentées figure 1.16.

‘ | \ | [
|
Ag /4 R — lg/z

-(a)- -(b)-

Figure 1.16: Topologies de couplage -a-Couplage distribué -b-Couplage capacitif

Le couplage distribué est plus fort que le couplage capacitif et permet d’avoir des
bandes passantes plus larges. Par ailleurs il permet de réduire la taille du filtre de
moitié par rapport a un filtre a couplage capacitif. Avec ce type de filtres, les
premicres remontées parasites apparaissent au triple de la fréquence centrale. La
synthése de ces filtres a ¢été introduite par S.B.Cohn [35][36] mais elle n’est
applicable que pour des rapports de bande inférieurs a 30%. Un autre type de filtre a
résonateurs linéiques est le filtre en peigne (ou hairpin) [37] [38] présenté figure 1.17.

Le couplage est de type distribué.

Figure 1.17: Filtre hairpin
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1.3.2.2 Les filtres interdigités et pseudo-interdigités

A la suite de ses travaux sur les filtres a résonateurs A/2 couplés parallelement,
G.L.Matthaei a développé en 1962 la méthode de conception des filtres interdigités
[39]. La théorie exacte sur la synthése de ces filtres a été fournie par R.J.Wenzel en
1965 [40]. Ces filtres interdigités sont constitués de conducteurs paralleles disposés

transversalement entre deux plans de masse (figure 1.18).

(@) -(b)-

-(c)- -(d)-

Figure 1.18: Filtres Interdigités a-Filtre interdigité -b-Filtre pseudo-interdigité
-c- Accés en circuit ouvert -d -Acceés en court-circuit

Chacun des conducteurs possede une extrémité reliée a un plan de masse et 1’autre
extrémité non connectée. Les résonateurs ont la méme longueur (/=4,/4). Concernant
la configuration des acces, deux possibilités se présentent : dans la premicre (figure
[.18-c), les acces sont en circuit ouvert et ils sont pris en compte dans le nombre des
résonateurs, ce qui n’est pas le cas de la deuxiéme configuration (figure 1.18-d) ou les
acces sont court-circuités. La deuxiéme topologie est préférée dans le cas des filtres
dont le rapport de bande est supérieur a 30%. Les filtres interdigités présentent
I’avantage d’étre compacts et faciles a fabriquer. Les gaps relativement importants
entre les résonateurs rendent la structure peu sensible aux tolérances de fabrication.
Par ailleurs, ces filtres peuvent étre accordés en fréquence en insérant des capacités
variables. Cependant ils présentent des pertes d’insertion importantes surtout dans les
applications a bande étroite, des facteurs de qualité a vide Qy tres faibles et ils sont

limités en puissance.
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Une variante du filtre interdigité chargé capacitivement est le filtre combline,
développé par G.L.Matthaei en 1963 [41]. Ce filtre est compos¢ de résonateurs
métalliques paralleles placés transversalement, tous court-circuités d’un coté et
chargés par une capacité variable de 1’autre (figure 1.19). Ceci permet d’avoir un filtre

accordable en fréquence [42].

o

-
jL s
1113

Figure 1.19: Filtre combline

L’avantage de ce type de filtres est qu’il présente un encombrement réduit par
rapport aux filtres interdigités puisque la taille des résonateurs est typiquement égale
au huitiéme de la longueur d’onde a la fréquence centrale, la premiére bande parasite

apparait au dela du quatriéme harmonique.

1.3.2.3 Les filtres a stubs

Les filtres a stubs utilisent des lignes de longueur 4,/2 ou 4,/4 (figure 1.20). Cette
topologie de filtrage permet d’avoir des structures compactes a faibles pertes

d’insertion. Les stubs peuvent introduire des zéros de transmission qui améliorent la

sub

réjection hors bande [43].

a “Nstub

Figure 1.20: Filtre a stubs
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Il existe bien d’autres topologies de filtrages basées sur les résonateurs linéiques.
Afin d’améliorer les caractéristiques de transfert des filtres ainsi que leur compacité,
les nouvelles topologies utilisent des lignes A,/2 recourbées sur elles-mémes, comme

le montre la figure 1.21. Ce type de filtres a surtout été étudi¢ par J.S.Hong et

M.J.Lancaster [44][45].
D |
[

Figure 1.21: Résonateurs sous formes de lignes recourbées

Quelle que soit la forme du résonateur, la synthése de filtres basés sur des
résonateurs linéiques se fait en deux étapes: d’abord la recherche théorique de la
matrice des coefficients de couplage a partir du prototype passe-bas du gabarit
souhaité, puis la recherche expérimentale par simulations électromagnétiques des
couplages entre deux résonateurs en fonction de la distance qui les sépare. Enfin, la
structure finale sera obtenue par identification de ces résultats. A titre d’exemple, la

figure [.22 montre deux trisections avec des résonateurs rectangulaires [46].

] ]

L 1k

B Frequency(VHz) N Frequency(MHz)
-6 T T T T T T T -60 T T T T T T
700 900 1100 700 900 1100

Figure 1.22: Trisections avec des résonateurs Ao/2 rectangulaires
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1.3.3 Les filtres a résonateurs duaux

Les résonateurs duaux (ou patchs), appelés aussi résonateurs bimodes, sont des
résonateurs surfaciques de géométries variées (rectangulaire, carrée, triangulaire,
circulaire) (figure 1.23). Ils sont surtout utilisés pour la réalisation d’antennes mais on
les trouve de plus en plus souvent dans les filtres microondes. En effet chaque
résonateur présente deux modes de résonance orthogonaux, ce qui divise par deux le
nombre de résonateurs nécessaires pour un filtre d’un ordre donné par rapport aux
résonateurs linéiques classiques et réduit ainsi considérablement 1’encombrement du
filtre. Par ailleurs les résonateurs duaux permettent une bonne tenue en puissance. Les
encoches qu’on observe sur les différents résonateurs de la figure 1.23 servent a

introduire des dissymétries afin de découpler les deux modes de résonances.

=@l =0 | =
1, 1) 0,
R

@ © ®

=[_
I

Figure 1.23: Exemples de résonateurs duaux

Grace aux résonateurs patchs, des filtres elliptiques d’ordre quatre avec deux zéros

de transmission sont réalisables avec seulement deux résonateurs (figure 1.24).

-
0 0 '
Curtis and Fiedziusko [47] Cassinese and Barra [48] Roselli and Lucchini [49]
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Figure 1.24: Filtres utilisant des résonateurs duaux
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1.4 Les technologies des filtres planaires

Nous présentons ici les principales technologies utilisées pour la réalisation des
filtres planaires précédemment présentés: la technologie microruban (microstrip), la

technologie coplanaire, et la technologie multicouches.

1.4.1 La technologie microstrip

La technologie microstrip consiste en un conducteur métallique mince déposé sur
la face supérieure d’un substrat diélectrique. La face inférieure du substrat est

entierement recouverte de métal (plan de masse).

Microruban =7
H

——

) — 7N

Substrat E

Figure 1.25: La technologie microstrip

Le substrat, caractérisé par sa permittivité diélectrique et son épaisseur, sert de
support mécanique et de support de propagation du champ électromagnétique. Selon
les formules élaborées par E.O. Hammerstad et publiées en 1975 [50], I’'impédance
caractéristique d’une ligne microstrip est déterminée par le rapport w/h. Afin de
résoudre le probléme de la forte dispersion des lignes microstrip aux fréquences
millimétriques, plusieurs variantes ont ensuite été développées. Le tableau 1.1

regroupe ces différentes technologies.
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Configuration

De base Variantes
‘ Microstrip ‘ ‘ —
| Suspendu Inversé En boitier

Stripline

Stripline a double conducteur

Slotline ‘ : ‘ :

| Antipodal

I

Bilatéral

Finline

‘ Bilatéral

Antipodal avec
recouvrement

Antipodal

1.4.2 La technologie coplanaire

Tableau I.1: Variantes de la technologie microstrip

La technologie coplanaire est présentée figure 1.26. Son avantage est de pouvoir

connecter un ¢lément a la masse sans passer par des vias dans le substrat, ce qui limite

les effets parasites. Un autre avantage de cette technologie est la facilité d'intégration

et de report d'autres structures, comme les MMIC, avec un report flip-chips [51]. Par

contre cette technologie présente un rayonnement plus important que la technologie

microstrip.

Microruban
Plan métallisé

il

A

| Substrat

E HE

Figure 1.26: La technologie coplanaire

Le tableau 1.2 compare les principales caractéristiques des différentes technologies

de lignes de transmission présentées en 11.4.1 et 11.5.2
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Ligne de Fréquence Impédance Dimensions Pertes Tenue en

transmission (GHz) caractéristique (Ohm) Puissance
Microstrip <110 GHz 10-100 Faibles Elevées Faible
Stripline <60 GHz 20-150 Modérées Faibles Faible
Stripline Suspendu <220 GHz 20-150 Modérées Faibles Faible
Finline <220 GHz 20-400 Modérées | Modérées Faible
Slotline <110 GHz 60-200 Faibles Elevées Faible
Microstrip inversé <110 GHz 25-130 Faibles Modérées Faible
Coplanaire <110 GHz 40-150 Faibles Elevées Faible

Tableau 1.2: Comparatif des technologies planaires

1.4.3 La technologie multicouches

La technologie multicouches ou LTCC (Low-Temperature Cofired Ceramic) est

apparue vers le début des années 1990 pour répondre aux exigences de cott, de

performance et de complexité dans le cas des nouvelles applications en bande

millimétrique. Cette technologie est basée sur un empilement successif de fines

couches de di¢lectriques et de conducteurs. Les lignes sur des niveaux différents

peuvent étre reliées par des vias au moment de la réalisation technologique. Ces

différentes "feuilles" sont ensuite cuites, a 850°C pour le LTCC, afin de former une

structure compacte et homogene. La figure .27 montre I’exemple d’un filtre a patch

dual centré¢ a 29 GHz avec 3dB de pertes d’insertion réalisé en technologie LTCC

[52].

I
{

Figure 1.27:

Exemple d’un filtre en technologie LTCC

Fréquence(GHE=)
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Avec cette technologie, il est possible d'intégrer directement dans le substrat des
¢léments passifs, comme des résistances, des selfs ou des capacités. Cette technologie est
donc trés compacte car elle permet une réalisation aisée de circuits en trois dimensions.
Ainsi, elle sera facile a intégrer avec d'autres ¢léments en permettant de placer les acces
sur le dessus ou le dessous de la structure. En revanche, elle n'apporte pas une réelle

diminution des pertes qui pénalisent les circuits planaires.

1.5 Les filtres actifs

Afin de réduire les pertes obtenues avec les technologies précédemment citées,
des ¢éléments actifs sont rajoutés sur les filtres planaires passifs. Ceci permet
notamment de pouvoir accorder le filtre en fréquence (grace a une diode varactor qui
modifie la longueur électrique du résonateur a la résonance) et de pouvoir compenser
les pertes grace a des circuits MMIC simulant des résistances négatives. La figure 1.28
montre un filtre a 2.3 GHz basé sur des inductances actives accordables [53].
Cependant, cette technologie comporte quelques points faibles, comme un mauvais
facteur de bruit, des problémes de linéarit¢ ou de stabilité et une consommation

supplémentaire due a la partie active du filtre.

Vdd

15, /0B
2 o
|
I

0 z —d n i i i
2.0G 211G 2.2G 2.3G 2.4G 2.5G
fiHz

Figure 1.28: Exemple de filtre actif
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1.6 Les filtres supraconducteurs (HTS)

La  découverte de la  supraconductivit¢  (HTS-High  Temperature
Superconductivity) en 1986 a permis 1’essor d’une nouvelle technologie de filtrage
planaire. Ces filtres, utilisant des films minces supraconducteurs a hautes
températures critiques (HTS), permettent d'obtenir des réponses a bandes étroites

présentant de tres faibles pertes d'insertions.

En effet, les matériaux supraconducteurs possédent de trés petites résistances de
surfaces par rapport aux matériaux classiques, ce qui induit des résonateurs planaires

ayant des facteurs de qualité a vides élevés.

Les inconvénients des filtres HTS sont la nécessit¢é d’un procédé¢ de
refroidissement et une limitation de la puissance supportée, contrairement aux guides
d’ondes [54]. A titre d’exemple, la figure 1.29 montre un filtre passe-bande elliptique

d’ordre quatre avec deux zéros de transmissions et centré a 4 GHz fabriqué en

technologie supraconducteur [55].

000

Figure 1.29: Filtre supraconducteur d’ordre quatre a 4GHz
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I.7 Les filtres a structures périodiques

Les structures périodiques (Photonic Bandgap-PBG) ont été étudiées des
I’apparition des radars microondes et ont d’abord été utilisées pour la réalisation
d’antennes par R.E.Collins et F.J.Zucker en 1969 [56]. Le principe de fonctionnement
de ces structures est qu’un alignement périodique d'un matériau permettait d'interdire
la propagation des ondes sur une plage de fréquence donnée. Les structures
périodiques peuvent étre diélectriques (trous dans le substrat) ou métalliques (motifs
dans le plan de masse). La figure 1.30 montre un filtre a lignes couplées parallélement,
avec un plan de masse a structures périodiques [57]. Le seul inconvénient de ce type
de structure reste la réalisation dont la mise en ccuvre est délicate. En effet, la
périodicité des motifs doit étre reproductible sur toute la structure, afin d'obtenir de

bonnes performances ¢électroniques.

Figure 1.30: Filtre a lignes couplées avec un plan de masse a structures périodiques
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1.8 Les filtres a ondes acoustiques

Les filtres a ondes acoustiques de surface (SAW-Surface Acoustic Wave) [58] utilisent
des matériaux piézoélectriques (quartz, céramique...) déposés en fine couche sur un
substrat. Ils sont utilisés dans les systemes de communication sans fil et surtout dans la
téléphonie cellulaire. Leur principe de fonctionnement est le suivant: la couche de
matériau piézoélectrique est déposée entre deux électrodes métalliques (figure 1.31).
L’application d’un champ électromagnétique entre les électrodes permet aux ondes
acoustiques de se propager en surface du substrat. Les avantages des filtres a ondes de
surface sont liés a leur structure physique : ils sont compacts, intrinséquement robustes,
fiables et reproductibles a grande échelle. La fréquence centrale des filtres et leur réponse
en fréquence étant établies par procédé de photolithographie, ils nécessitent peu, voire

généralement pas d’opérations de réglage.

;‘x LU WY
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Substrat piézoélectrique }7{,‘?-—?—?1

Figure 1.31: Principe du filtre SAW

Malgré leur succes, ces composants présentent plusieurs limitations, imposées par
leur technologie. En effet, la dimension de ces composants est inversement
proportionnelle a la fréquence d'utilisation. Cela a dans un premier temps permis de
proposer des composants de trés petites dimensions par rapport aux résonateurs
di¢lectriques plus traditionnels. Mais avec l'arrivée de nouveaux standards de
téléphonie (GPRS, UMTS, ...) opérant a des fréquences plus importantes (supérieures
a 2 GHz), on atteint la limite de résolution des techniques de photolithographie

utilisables industriellement.
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Pour pallier a ces inconvénients, une nouvelle technologie de filtres basés sur des
résonateurs a ondes de volume (ou BAW : Bulk Acoustic Wave) [59][60] a été
développée. Le principe consiste a exciter un cristal piézoélectrique inséré entre deux
¢lectrodes (figure 1.32.a). On obtient une résonance lorsque I'épaisseur du cristal est
¢gale a une demi longueur d'onde. La montée en fréquence de ces dispositifs a été
rendue possible par les progres réalisés ces derniéres années dans le dépdt de couches
minces (de l'ordre du micron) de matériaux piézoélectriques. Ces techniques
permettent d'envisager des applications jusqu'a des fréquences de 1'ordre de 10 GHz.
La figure 1.32.b montre un filtre BAW d’ordre 6a base de résonateurs FBAR (Film
Bulk Acoustic Wave Resonator) pour application GSM (figure 1.32.c).1a taille du filtre

est de 1.4x2 mm>.

Air

Electrodes

—{ Support .

Couche
piézoélectrique —»

Substrat_——»

D;dB
[ VEWH
-10¢ r
—EDS EGRM =
F 511 /f'
A0 s N AL
800 Ba0 S00 S50 1000 1050
Frécquence (Hz)

_(c)_

Figure 1.32: La technologie a ondes acoustiques de volume
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1.9 Les filtres micro-usinés

Lorsqu’on souhaite fabriquer des filtres aux fréquences millimétriques, les
technologies microstrip et coplanaire ne conviennent plus, puisque les pertes
diélectriques et les pertes par rayonnement sont trés importantes. En 1991, une équipe
du ““NASA Center for Space Terahertz Technology (University of Michigan-Ann
Arbor)’’ propose un nouveau type de ligne de transmission : la ligne micro-usinée
[61]. En effet, le silicium micro-usiné a été utilis€ pour réaliser des composants
millimétriques, comme des filtres sur membranes ou des antennes [62][63]. La figure
1.33.a montre la technologie du micro-usinage : le conducteur métallique du circuit est
déposé sur une fine membrane diélectrique suspendue dans l'air, ce qui réduit les
pertes di¢lectriques et la dispersion. La cavité supérieure permet de s’affranchir des
pertes par rayonnement, puisque le circuit devient totalement blindé. Cette
technologie permet par ailleurs d'offrir une bonne stabilité mécanique et elle est
compatible avec l'environnement MMIC du filtre tout en offrant une trés grande
reproductibilité des circuits. La figure 1.33.b montre un filtre interdigité micro-usiné a

12GHz.
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Figure 1.33: a-La technologie du micro-usinage b-Exemple de filtre micro-usiné
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1.10 Les filtres en substrat suspendu

Le substrat suspendu apparait dans les années 1960 comme une variante de la
ligne microstrip classique [64][65]. Le substrat est positionné dans un bofitier
parallélépipédique et le circuit repose sur le substrat. Des cavités a air existent entre le

substrat et les capots supérieur et inférieur du boitier (figure 1.34).

Microruban |

2

Boitier

L 4{ Substrat suspendu

Figure 1.34: La technologie du substrat suspendu

La suspension du substrat au milieu d’un boitier permet une nette amélioration des
performances électriques du filtre par rapport a un filtre microstrip classique. En effet,
la propagation du champ ¢électromagnétique se fait quasiment dans 1’air, et comme le
circuit est blind¢ il y a peu de rayonnement, ce qui augmente le facteur de qualité a
vide des résonateurs. Le boitier doit €tre correctement dimensionné afin d’éviter la
propagation de modes TEM qui peuvent résonner a des fréquences voisines de la
plage de fonctionnement du filtre, ce qui perturberait ses caractéristiques de
propagation. La figure .35 montre un filtre en substrat suspendu a 10 GHz, qui
utilise les deux faces du substrat [66]. La technologie du substrat suspendu a été
retenue pour fabriquer les filtres présentés dans le cadre de cette theése. Ses

caractéristiques seront donc plus amplement détaillées dans le chapitre suivant.
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Figure 1.35: Exemple de filtre en substrat suspendu
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I.11 Conclusion

Cette étude nous a permis de faire un bilan des différentes technologies de filtrage
existant a I’heure actuelle. Les avantages et les inconvénients de chacune d’elles ont
été présentés. Le choix d’une technologie dépendra donc des contraintes de filtrage,
du gabarit spécifié, de la fréquence de travail, du colt et de ’encombrement. Le
tableau 1.3 regroupe quelques propriétés globales des technologies guides d’ondes et
planaires. Le tableau 1.4 regroupe les caractéristiques des différentes technologies
exposées dans ce chapitre. En ce qui concerne les technologies planaires, et ce quelle
que soit la technologie étudiée, la tendance observée est a la miniaturisation des filtres
grace a de nouvelles topologies de filtrage de plus en plus complexes. La figure 1.36
montre quelques exemples de résonateurs rencontrés ces dernieres années
[67][68][69]. L’étude de ces résonateurs est surtout basée sur des simulations
¢lectromagnétiques qui permettent d’étudier les différents couplages introduits par les
méandres et d’améliorer les caractéristiques de propagation tout en occupant une

surface de plus en plus réduite.

=
E

Figure 1.36: Nouvelles topologies de résonateurs planaires

Les différentes technologies de filtrage ayant été exposées, nous allons nous
intéresser plus particulierement a la technologie du substrat suspendu qui a été retenue
pour la synthése et la réalisation des filtres. Le chapitre suivant s’attache donc a
présenter la synthése de filtres pseudo-elliptiques en ligne et a étudier 1’évolution des
caractéristiques des filtres en fonction des parametres géométriques de la technologie

du substrat suspendu.
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Technologie guide d’onde Technologie planaire
peu de pertes par conduction pertes par conduction
pas de rayonnement rayonnement
mais: mais:
précision d’usinage réalisation par gravure
poids encombrement et poids réduits
encombrement (aérodynamisme) meilleure intégration
contraintes économiques: contraintes économiques:
choix du substrat
choix de 1’usinage choix de la métallisation
(métal ou plastic métallisé)
résistance aux vibrations

Tableau I.3: Comparaison technologie guide d’onde- technologie planaire
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Synthese de Filtres
Pseudo-Elliptiques en
Ligne et Application a la
Chapitre Conception de Filtres en
Substrat Suspendu

Dans ce chapitre, la synthése basée sur ’extraction des éléments du réseau d’un
prototype passe-bas généralisé sera développée. Elle nous permettra de modéliser des
filtres a réponse asymétrique avec des zéros de transmission. Cette synthese sera
appliquée a la conception de filtres en substrat suspendu dont nous développerons les
caractéristiques en deuxiéme partie de chapitre.
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II.1 Introduction

Afin de satisfaire au gabarit de filtrage souhaité, la conception d’un filtre fait appel a une
synthése qui permet de déterminer non seulement les valeurs des composants d’un circuit
¢lectrique équivalent, mais aussi les coefficients de couplage théoriques entre les résonateurs
et le facteur de qualité externe. Ce dernier définit le couplage entre l'entrée du filtre et le
premier résonateur du filtre (ainsi que le couplage entre le dernier résonateur et la sortie),
tandis que les coefficients de couplage quantifient le couplage entre deux résonateurs. Une

telle synthése est développée en premicre partie de ce chapitre.

Pratiquement, ces coefficients de couplage dépendent de la topologie du résonateur ainsi
que de la technologie de conception du filtre. Les simulations électromagnétiques permettent
de calculer les coefficients de couplage entre deux résonateurs de topologie quelconque a
partir de leurs fréquences de résonance et de les tracer en fonction de la distance qui les
sépare. La détermination expérimentale de ces coefficients de couplage entre deux résonateurs
en substrat suspendu est présentée en deuxiéme partie de ce chapitre. Ainsi nous pouvons

passer au dimensionnement du filtre avant de procéder a sa fabrication.

I1.2 Approximation et synthese des filtres de Chebyshev

Un filtre passe-bande est défini a partir du prototype passe-bas par transformation de
fréquence [70]. Ce dernier simule 1’approximation mathématique de filtrage. Nous pouvons
distinguer plusieurs types de filtres: Butterworth, Chebyshev, Bessel. Les réponses en

amplitude du passe-bas et du passe-bande idéaux sont représentées figure II.1.

‘Szl(Jm)‘z ‘SQI(J(DX2
A
grenoesesss !
5 - -~
-1 0 1 w o o, O w

Figure II.1: Réponse normalisée des filtres passe-bas et passe-bande idéaux
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La synthese d’un filtre consiste & prévoir son comportement a I’aide d’une expression
mathématique qui doit correspondre au gabarit. Elle permet de modéliser simplement la
fonction de transfert d’un filtre et de la réaliser a ’aide de composants ¢électroniques. Les
caractéristiques de propagation (transmission, réflexion, temps de propagation, phase) sont

déduites a partir du circuit électrique équivalent du filtre.

I1.2.1 Filtres de Chebyshev

La fonction de transfert d’un filtre de Chebyshev est la suivante :

1

S (o) =——
[S21ie) 1+6°T, ()

& est un paramétre qui caractérise 1’ondulation dans la bande passante du filtre, n est I’ordre

du filtre et 7,,(w) est une fonction définie par :

cos(n arccos a)) o<1

T =
(o {ch(n argch o) w>1

T.(w) oscille entre +1 et -1 et varie tres vite lorsque® > 1, c'est-a-dire lorsqu’on est dans la

bande d’atténuation. La figure I1.2 montre la réponse de Chebyshev lorsque » varie de 1 a 4.

‘Szl(jwy

1,29

===
1/1+¢?
0,81 n=1

0,67
0,41 n=2

0,27

0 , : . . .
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

Figure I1.2: Réponse en transmission de Chebyshev pour » variant de 1 a 4
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I1.2.2 Transformation passe-bande

Le filtre passe-bande est obtenu a partir du prototype passe-bas grace a une transformation
de fréquence avec conservation des performances. Cette opération a pour effet de transformer
la bande basse fréquence [-1..+1] en une bande passante [w;.. w;]. Dans ce type de
transformation, 1’opération est en fait appliquée a la variable de Laplace. En notant p la
variable de Laplace associ¢ au passe-bande et p’ celle du prototype passe-bas, alors la

transformation s’écrit ;

p ool —+—

Dans cette expression, @,représente la pulsation “centrale” du filtre et //a le rapport de

bande. Ainsi nous passons du prototype passe-bas au prototype passe-bande [70][71].

I1.2.3 Notion de zéro de transmission- Approximation pseudo-elliptique

L'inconvénient du filtre de Chebyshev est sa sélectivité. Pour certaines applications
spatiales la sélectivité d’un filtre est primordiale. En effet, lorsque I’on désire isoler la bande
utile (présélection) ou la diviser en sous-bandes (multiplexage), il faut tenir compte du
recouvrement des bandes passantes. Il est donc nécessaire d’améliorer la réponse au niveau

des transitions latérales. Ainsi, deux solutions se présentent :

+ Augmenter 1’ordre du filtre. Mais la réalisation d’un filtre est d’autant plus complexe
que son ordre est €élevé. Par ailleurs, la taille (et le poids) du filtre augmente avec son

ordre.
* Créer des zéros de transmission a des fréquences finies proches de la bande.

S, =0= A4, =-20log|S, | > —»

Ceci se fait grace a I’approximation des filtres pseudo-elliptiques: c’est une

approximation de Chebyshev avec des zéros ramenés a des fréquences finies @, .
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I1.3 Approximation et synthése des filtres pseudo-elliptiques en ligne

I1.3.1 Fonction caractéristique et calcul

La réponse pseudo-elliptique est basée sur I’approximation de Chebyshev [71]...[76] :

1

2
S 'a) =
| 21(] ] 1+52Fn2(ja))

(1

Avec :

n
: 1 - oo,
cos l:(n —n, )arccos o+ E arccos( : pour @ € BP
i=1 0 — w,

F (0)= l

ch {(n-nz)argcha)JrZarg ch(]_wwi ﬂ pour v € BA
i=1 w— o,

BP=Bande Passante
BA=Bande Atténuée

n est I’ordre du filtre, n. est le nombre de zéros de transmission et o, (1<i<n) est la

pulsation de résonance du i“" zéro de transmission.

I1 est possible de développer F,(@) sous la forme d’une fraction polynomiale.

F (w)z E ' +E

p 20, 2)

Avec:

(a)—l/a)l.)+(1—1/a)f)1/2 o' (4)

(0—1,)-(1-1]o; )1/2 w (5)
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La détermination des coefficients des polynomes de F,(w) passe par le calcul des

fonctions E; (@) et E, (). Ces polyndmes sont calculés de fagon itérative. Les paramétres

initiaux qui permettent de les générer sont :
+ | ’ondulation dans la bande
* [ ’ordre du filtre

* Les fréquences respectives des zéros de transmission

Ecrivons :

Ce qui donne :

P
F (o)== (8)
(@)=3
Les polyndme P, et M, sont générés comme suit:
1
P,(a)):—a)i+a) M,(a))z(l—]/a)f)za)' 9)
1

Pz(a)):a)PI(a))—PI(a))/a)z+a)'(1—1/a)22);M1(a)) (10
Mz(a)):a)’M,(a))—M,(a))/a)z+a)'(]—]/a)22)2P,(a))

P(0)= P, (@)=, ()0, +o (-1}) M, (0)

(11)
M, ()= M, (0)-M, () o,+0 -0 P (o)

Le polynome Q, est généré comme suit:

0, (w)=1--(12)

,

Qz(w){l—wﬁjg(w) (13)
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Ceci se poursuit par itération jusqu’a 1’ordre 7, (nombre de zéros de transmission).

0, (@)= {1 - wiJanl () (14)

nz

La programmation de la détermination de P et Q nous permet alors de déduire toutes les
fonctions caractéristiques du filtre : le coefficient de réflexion S;;, le coefficient de

transmission S,;, la phase ¢ et le temps de propagation de groupe 7:

SR S ¢ 0/2)
e R N e i R

SN2 g SNER ssz(ja))
Subiol =1 bel = oy e )

¢ représente la fonction phase. C’est I’argument de la fonction de transfert.

En écrivant S, ( p) et en notant 7 les racines du polyndéme R,(p), on a :

—Im(rk)

T & w
o(w) —E—]{Z::larctanT(n{) (17)

Le temps de propagation de groupe TPG (ou temps de retard de groupe ou temps de
transit), noté T, est une notion plus importante que la phase car il exprime la fagon dont les
composantes fréquentielles sont retardées par le systeme. Il est déterminé grace a la dérivée de

la fonction phase :

o) ¢ Reln)
(w)=- > 2 z (1)
(@) kzl[Re(rk)] +[0)—[m(’”k)]

Donc si nous avons une phase linéaire, le temps de transit sera invariant avec la fréquence.
Chaque composante fréquentielle subit donc le méme retard entre la sortie et 1’entrée. Cette
considération n’est pas valable en pratique ou le TPG n’est jamais constant, en particulier a

proximité des fréquences de coupure.
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I1.3.2 Extraction numérique des racines

Aprés avoir déterminer les polynomes P( ja)) et Q( ja)), nous pouvons calculer les

fonctions de transfert et de pertes en réflexion. Pour cela, il faut tout d’abord s’assurer de la
stabilité du systéme (réponse nulle lorsque s — o). Dans le plan complexe de Laplace, ceci se

traduit par le fait que toutes les racines en p doivent €tre a partie réelle négative et

appartiennent donc au demi-plan gauche. Les polyndmes S, (p)et S;, () sont alors appelés

polynomes de Hurwitz et ils sont reconstitués a partir des racines extraites.

La méthode numérique adoptée pour extraire les racines deux par deux d’un polynéme est

celle de Bairstow. Cette méthode est basée sur le principe suivant:

Nous désirons déterminer les racines d’un polyndéme d’ordre 7.

2

P (x)=ax" +ax"" +a,x"? +a,x"" +..+a, x+a, n>2 (19)

n

On extrait un premier polyndéme d’ordre 2 de facon que P,(x) s’écrive sous la forme:

P (x)= (x2 + px + quox”_2 +bx"> +..+b _x+b, )+ Rx+S (20)

n

Les coefficients p, ¢ et b; sont a déterminer tels que R=S=0. Le trindme x°+px-+¢ est alors
facteur de P,(x). Cela nous ramene a un polynome d’ordre inférieur d’'un degré deux. On
reproduit I’opération jusqu’a ce que le polyndme restant soit réduit & un ordre un ou deux

selon que P,(x) soit d’ordre impair ou pair respectivement.

Une fois que toutes les racines sont extraites, seules celles du demi-plan gauche sont
retenues afin d’assurer la stabilité du systéme. La méthode de calcul et le fonctionnement du

simulateur informatique se résument par 1’organigramme de la Figure I1.3:
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Saisie des données:
Ondulation dans la bande L, ou en retour L,
Ordre du filtre n

Bande passante et fréquence centrale fj

Nombre de zéros n, et leurs fréquences f;

y

D Calcul deE
y

D Calcul de P,, O, et R, par récurrence ‘
L 7

A

Calcul des racines par la méthode de Bairstow

Y

A

Calcul de S5, S;,, @ et T
v

A

Affichage des spécifications
Création des fichiers de points

pour les courbes de S5, S, @ et T

Figure I1.3: Organigramme de synthése des filtres pseudo-elliptiques

I1.3.3 Comparaison des réponses avec et sans zéros de transmission

Nous représentons ici deux filtres ayant les mémes spécifications (fy=10 GHz, bande
passante= 400 MHz), I’un étant de Chebyshev et I’autre de type pseudo-elliptique avec un
zéro de chaque coté de la bande. Il apparait qu’aux transitions entre bande passante et bande

d’arrét, la réjection est treés nettement améliorée grace aux zéros.

dB

-10 - Chebyshey
-20 A
-30 A
40 \
-50 - Pseudo-clliptique

605 10 11

Fréquence(GHz)

Figure I1.4: Comparaison des réponses avec et sans zéros de transmission
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I1.4 Circuit équivalent

Le circuit équivalent est nécessaire pour pouvoir associer un modele électrique a la
structure de filtrage. Il nous permettra de synthétiser le filtre recherché et de simuler sa
réponse en transmission et en réflexion. La forme la plus générale du réseau d’un prototype
passe-bas généralisé pouvant générer des caractéristiques de transfert asymétriques a été
donnée pour la premiére fois par S.A.Mohamed et L.F.Lind [77]. Elle est représentée dans la
figure suivante par un réseau en cascade replié¢ sur lui-méme et composé d’inverseurs
d’admittance J; indépendants de la fréquence, de capacitances C; et de susceptances B;. Ces
derniéres jouent un rdéle primordial pour donner un caractére dissymétrique a la réponse,
tandis que les inverseurs d’admittance représentent les couplages entre les résonateurs qui

sont modélisés par le circuit (C;, B;).

G B G, jB2 G jB; B4 Cy

Joi I i Jos J34 -

Jus

Jig Tin J»7 J36 Ts

J26

i J78 _ J67 i J56 _—

C8 _]BS C? _]B7 C6 _]BG _]B5 C5

J80

Figure IL.5: Forme générale d’un prototype passe-bas a réponse asymétrique

I1.4.1 Résonateur en contre-réaction avec un inverseur

Le réseau prototype passe-bas synthétisé (figure I11.6.a) est une variante du réseau
prototype précédent. Il est constitué¢ de résonateurs en parallele, couplés par des inverseurs
d’admittance. Ces derniers, placés en contre-réaction, produisent des couplages entre
résonateurs non-adjacents et par conséquent des zéros de transmission. La figure 11.6.b montre

le méme réseau mais constitué¢ de résonateurs série couplés par des inverseurs d’impédance.
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L’équivalence entre ces deux réseaux, lorsquel, =C,, X, =B, et K, =-1/J,, est

détaillée en annexel. La figure II.7 présente les prototypes passe-bande associés aux

prototypes passe-bas. Ces réseaux prototypes mettent en évidence que chaque résonateur

parallele (ou série) peut produire un zéro de transmission lorsqu’on lui adjoint un inverseur

d’admittance (ou d’impédance respectivement). Ils peuvent donc synthétiser un filtre d’ordre

n avec n zéros de transmission.

5

1

=

Lp

JXn

T C]p JBj_ CZp jBZ

-(a)-

K] KZ
W= [ ] MW=
Lp  jXx 1 Lp  jX;

-(b)-

Figure I1.6: Forme générale d’un prototype passe-bas a réponse asymétrique
a-Résonateurs paralléles avec inverseurs d’admittance

b-Résonateurs série avec inverseurs d’impédance

5

e
=

=

S

S— C} L} —_— 5 —_—
-(a)-
Kl K2

| |

1 L, Ci 1 L, G
_(b)_

Figure I1.7: Forme générale d’un prototype passe-bande a réponse asymétrique
a-Résonateurs paralléles avec inverseurs d’admittance

b-Résonateurs série avec inverseurs d’impédance
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L’¢étude de I’¢laboration des zéros de transmission est appuyée sur I’analyse du circuit

¢lémentaire présenté par la figure.I1.8.a :

L
T

U

B
2
(@) -(b)-

Figure I1.8: a-Résonateur en contre-réaction avec un inverseur
b-Plan de symétrie

I\)|Q4||7

N oy

<
2
)

L’originalité de ce circuit est la présence de 1’inverseur J placé en contre-réaction avec le
résonateur. En scindant le résonateur en son milieu par un axe de symétrie (figure.I1.8.b) [78]
[79], I'é¢tude se ramene a la considération des modes pair et impair, d’apres le théoréme de la
bissection ou de Bartlett. Notre recherche se référe au demi-réseau électrique. L’inverseur
d’admittance J en parallele sur le circuit est transformé selon le circuit en 7z ou jJ qualifie

I’admittance de 1’inverseur (figure.Il.9).

Figure I1.9: Circuit en 70 de I’inverseur d’admittance
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Mode pair et mode impair

Le mode pair est obtenu en placant un circuit ouvert dans le plan de symétrie du demi-

réseau (figure 11.10.a).

.—’7 .—'—.
pll i
’—> ’—>
Y, C/2 B2 Y,
-(a)- -(b)-

Figure I1.10: Calcul de ’admittance de I’é1ément fondamental
a-Mode pair (even)-b-Mode impair (odd)

) 1
L’admittance paire s’écrit alors : Y, = jJ + < g @

_— +'7
2p J2

Le mode impair est obtenu en placant un court-circuit dans le plan de symétrie du demi-

réseau (figure I1.10.b). L’admittance impaire s’écrit alors :

Y, =-jJ (22)

Fonction de transfert du résonateur couplé

La fonction de transfert de I’ensemble s’établit a 1’aide des admittances paires et

impaires :

Ye _Yo
Szz(P)Zm (23)

5, (p)= JJ(pC+ jB)+1 24
)

c B
=i 1+(+ ) Ep+i2
(J){+(+J)(2P+J2

76



Chapitre2-Synthese de Filtres Pseudo-Elliptiques en Ligne

On remarque alors que le numérateur de la fonction de transfert est nul pour la fréquence

w; telle que :
1 1
W, =——| B——| (25
= L8] e

En changeant la valeur de B en —B et celle de J en —J, la pulsation du zéro @; prend alors

la valeur -@;. Nous pouvons donc écrire :

w. =%

1|, 1
—|B-—| (26
=t afa-11 o)

Ceci nous donne deux configurations possibles de gain, comme le montre la figure

suivante :
A‘Szl\(db’) A\Szl\(dB)
0 0
/f/_\

>
1]

sV

, @,

W, o,

Figure I1.11: Deux configurations de gain possibles pour le résonateur couplé

Grace a la configuration de I’inverseur d’admittance placé en contre-réaction avec le
résonateur, il est donc possible de créer un zéro de transmission et de contrdler sa position par

rapport a la bande passante.

Le réseau que nous venons de présenter est donc capable de créer des fonctions de
transfert & réponse asymétrique, avec des zéros de transmission des deux cotés de la bande
passante selon le signe du couplage créé par I’inverseur d’admittance placé en contre-réaction
avec le résonateur. Nous pouvons passer maintenant a la synthése de ce réseau, c'est-a-dire
déterminer les valeurs des capacitances C;, des susceptances B; et des inverseurs d’admittance

Jij a partir du gabarit de filtrage souhaité.
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I1.4.2 Réseau synthétisable - Analyse

En utilisant le circuit équivalent en ©m de I’inverseur d’admittance (figure 11.9) [80] [81]

[82], le schéma ¢équivalent du résonateur avec I’inverseur en contre-réaction devient:

-]
|

IDEEIDE:

Figure I1.12: Réseau équivalent de I’élément fondamental

O

En remplagant 1’admittance en paralléle par une impédance en série de méme valeur
(figure I1.13.a), le résonateur avec contre-réaction est donc équivalent au circuit de la figure

II.13.b, avec L=C et X=B.

-jJ (admittance)
-J ]
J
ol T . . MWW — .
) 'J Lp iX il
1 y <= 1 J (impédance)

= — o [ — —e . - o

-(a)- -(b)-

Figure I1.13: a-Equivalence admittance paralléle/impédance série
b-Réseau équivalent de I’élément fondamental

Il est important de noter que dans ce circuit, I’¢lément série (Lp, jX) représente une
impédance alors que le couplage (-j/) est une admittance. La combinaison de ces deux

caracteres différents est 1’objet de 1’étude du circuit intermédiaire suivant:

jB' (admittance)

jX ' (impédance)

C'p
(admittance)

Figure II.14: Circuit intermédiaire
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La synthése de ce circuit nous permet de déterminer les valeurs de B’, C’ et X'. Les deux

circuits sont ainsi équivalents si et seulement si :

J=1/X J=1/X
L=X"?C" oualors L=C'J?
X =(X'B-1)X’ X=-(J+Cw)J
L’impédance du circuit intermédiaire s’éerit : Z(p) = ——+ X" (27)
C'p+ B

A la fréquence particuliére @; nous posons :

C'p-i-jB'p:jwi IjC'C()l' +jB,EO = BIZ—CUZ'C’

donc Z L —> 0
P
L’¢élément (C'p, jB’) se comporte comme un circuit ouvert a la fréquence ;. Le signal en
sortie est nul et on a donc un zéro de transmission. Cette synthése nous permet donc de

remonter au circuit fondamental et nous pouvons ainsi déterminer le prototype passe-bas.

11.4.3 Réseau synthétisable — Extraction des éléments

La méthode d’extraction est la premiere étape dans le développement d’un algorithme
donnant la synthese généralisée. Le réseau prototype est une mise en cascade de pseudo-
résonateurs (C, B) (figure 11.15.a) qui sont des simples poles et de circuits intermédiaires
(figure I1.15.b), qui représentent un pole et un zéro chacun. Tout circuit contenant un

résonateur couplé doit étre développé d’abord sous la forme du circuit intermédiaire

synthétisable.

]

— Cp jB, —
-(a)- -(b)-

Figure I1.15: a-Pseudo-résonateur
b-Résonateur avec inverseur en contre-réaction et circuit intermédiaire équivalent
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Le pseudo-résonateur présente une admittance telle que:

1
Y(p)= 7 oualors Z(p)=C;p+ jB; +
Cip+JjB; +

(28)

charge
charge

Ainsi pour extraire une capacité il suffit de diviser I’expression de Z(p) par p et la faire

tendre vers 1’infini :

o) g,

Nous soustrayons 1’admittance Cp :

Z(p)-C;p=jB; + (30)

charge

Il reste donc une quantité complexe, en séparant la partie réelle de la partie imaginaire,

I’extraction de la susceptance B; et de Y jarqe €5t immédiate.
Les deux circuits de la figure I1.15.b sont équivalents lorsque :

J=1/X
C,=X"C/ (31)
B, :(Xi'Bi’_l)Xi’

B =-w,C/

Pour la synthése du circuit intermédiaire 1’admittance s’écrit :
Y

. 1

C'(p-jo) J jJ+Y,

charge

En appliquant p=j@; on obtient le couplage J:

Y(p=jo,)=jJ (33)

80



Chapitre2-Synthese de Filtres Pseudo-Elliptiques en Ligne

Calculons le résidu :

1 j 1 1
Z\p)=—~ 5= — t— 34
(?) Yo)- 0 I Cp-j) T+, O
En multipliant chaque membre par (p-j @) :
: 1 p-jo,
-jo ) \p)=—+—""—
(p-jo,)Z(p) ¢ ey, O
Avec p=jw; :
. 1
(p-jo)2(p), ., =25 (36

Ainsi la capacité C;’ est extraite. On poursuit la synthése en calculant le résidu :

i i i i
Z = ——— — -
=507 T e ger &

charge

En séparant la partie réelle et la partie imaginaire nous obtenons I’admittance de charge
Yoharge- Les éléments du résonateur couplé sont donnés par les éléments du circuit

intermédiaire :
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IL.5 Algorithme de synthese des filtres pseudo-elliptiques

I1.5.1 Exemple de synthése

Pour illustrer la synthése du prototype, nous donnons un exemple ou il s’agit d’extraire

deux pseudo-résonateurs et un résonateur couplé (filtre d’ordre trois avec un zéro de

transmission):
I
2 18] B[
W 1 1 1 1 Ycharge
Cp JBi Cop JB; Csp jB;

Figure 11.16: Prototype passe-bas d’ordre trois avec un zéro de transmission

» Passage au réseau avec le circuit intermédiaire:

—JjCray
ilJs

Sl e sl

Cp JjB, Csp JjBs —

Figure I1.17: Prototype passe-bas d’ordre trois avec le circuit intermédiaire

» Admittance d’entrée du réseau:

Y(p)=C1p+jBJ + S, +— 7 ] (39)
J]+C( ,)
? 2P~ /% Cip+JjB;+jJ, +

charge
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» Extraction du premier pseudo résonateur puis du résidu:

1) =Cy (40

Pl pses
Y;(p)=Y(p)-Cip
Y(p), . =iB+jJ:-jJ,=jB

Y>(p)=Y,(p)- jB; (41)

» Calcul du couplage .J> et du résidu:

Y,(p) ., = > @2

Z (p):;-i': ! + ! (43)
2 X 5
Yz(p)_]Jz J, Cz(p'sz) C,p+jB,+jJ, + 1

charge

» Calcul de la capacité C, et du résidu:

. 1 -J
(p']wz)zz(p)zc_+ (p JCOZ) ] (44)
2 Cyp+jBy+jJ, +

charge

: 1
(p=j2)22(P) -0, = 49
1 1
Z3(p)=Zz(p)— C ( . ): 7 (46)
2\P7J0 Cip+JjBs+jJ,+

charge

Ys(p):mzcsp"'j(Bs"'Jz)"‘ 47)
3

charge

=C3 (48)
p p—o

) . 1
Y,(p)=Y,(p)-C;p-jJ, = jB; o (49)

L
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On sépare la partie réelle et la partie imaginaire et on obtient B3 et Yepuge. Tout le réseau

prototype est ainsi déterminé.

Un algorithme de calcul permettant la programmation de cette synthése est élaboré et

présenté figure I1.18:

oui
non Contre- oui
réaction?
4 >
v \ 4
Extraction d’un circuit intermédiaire
Extraction d’u résonateur Ci Bi Extraction d’une contre-réaction Ji Ci
Calcul du résonateur Ci Bi
Y v
i=i+1 i=i+1
non
oui
oui
. Contre-
. “— Inversion ..
Inversion réaction?
4

Extraction de la charge

Figure I1.18: Algorithme de calcul pour la synthése des prototypes passe-bas pseudo-elliptiques
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I1.5.2 Passage du passe-bas au passe-bande

La transformation de fréquence qui permet d’obtenir le passe-bande est la suivante :

P o W) =4/, 0,
p'—>a[—+—0] w,
Wy P o=

/o est le rapport de bande et m la fréquence centrale.

C’est une transformation approximative de fréquence, valable uniquement pour les bandes
étroites. L opération de transformation fait correspondre au résonateur complexe (C, jB) un

résonateur (C, L).

-
e

Cp jB Cp Lip

Figure I1.19: Transformation passe-bas/passe-bande

On identifie les admittances des deux circuits et leurs dérivées :

a (ﬂ—&)ci +B, =C

w, ©

o——1 a(l—&]a:c -
Lka) ! k

k

Les deux relations doivent étre vraies pour tout ® et en particulier pour w=ay. Ceci nous

donne les valeurs des éléments du passe-bande en fonction de ceux du pseudo passe-bas:

1 2aC. + B.
_ 1 I I
k2 @,

2
L. =
k™ w,(2aC, - B,)

C
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Remarque : Validité de la transformation de fréquence

Si on injecte les valeurs précédemment trouvées dans 1’équation d’identification des

admittances on obtient— +—"=2. En bande étroite, on peut écrire un développement

0w, o
limité : 2 =1+e+e%+...
)
e 1
Nous obtenons alors I’égalité : 2=1+¢ + erved ot > 3
I+e+e”+e” +...
En développant, ceci revient a I’égalité : 2 =1+ ¢+ 82 +£3 totloctel—gd +..

soite? + % +£%+..= 0. Autrement dit la relation est vraie si w/w, =1+¢& avec € >0 ce

qui se vérifie dans le cas des bandes étroites.
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I1.5.3 Facteur de qualité externe et coefficients de couplage

Lorsque les ¢léments des prototypes passe-bas et passe-bande sont déterminés, il est
possible de calculer les facteurs de qualité externes ainsi que les coefficients de couplage
entre les résonateurs [83]. La figure I1.20 montre un prototype passe-bas d’un filtre d’ordre

trois avec un z€ro de transmission ainsi que le prototype passe-bande équivalent.

b

J‘ 1 J‘ 1

Y entrée 1 1 Ychar
i T i -
Cp JB; Cp JjB: Csp  jB;
-(a)-
I

Yentrée 1 % 1 % 1 % 1 Ycharge

C!

~

L’ C, L, C’s L
-(b)-

Figure I1.20: Filtre d’ordre trois avec un zéro de transmission
a-Prototype passe-bas -b-Prototype passe-bande

Ce filtre présente un zéro de transmission a la pulsation suivante: @, = +—

Les facteurs de qualités externes et la matrice des mutuelles inductances de couplage sont

déterminés a partir des équations suivantes :

a)O Y entrée a 2
W, ¢, B
OQsorie = P
a)O charge a
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al .

0 J

0
“ - Jwo, J(C,+aB 2)C, +aB,)2)

M;

1 B.
O =—==0, || -———
JL' C', \/ C,/a+B,/2

Jo

o= E , f, étant la fréquence centrale du filtre et Af est la bande passante a-3dB.

Ces données permettent de déterminer la matrice des coefficients de couplage /K] du
filtre :

La synthese des filtres pseudo-elliptiques a été présentée et utilisée dans la recherche des
¢léments des prototypes passe-bas et passe-bande qui permettent de simuler leurs
caractéristiques de propagation. Ces €léments nous permettent aussi d’obtenir la matrice des
coefficients de couplage théoriques entre les résonateurs ainsi que les facteurs de qualité
externes. Ainsi nous pouvons caractériser entierement un filtre quelconque a partir de son
gabarit souhaité. L algorithme de la figure I11.21 résume la synthése des prototypes passe-bas

et passe-bande. La synthese a été¢ développée en langage C.
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oui
non Contre- oui
réaction?
B -
y 4
Extraction d’un circuit intermédiaire
Extraction d’u résonateur Ci Bi Extraction d’une contre-réaction Ki Ci
Calcul du résonateur Ci Bi

r v

i=i+1 i=it1
non
oui
oui
. Contre-
. “— Inversion .

Inversion réaction?

Y

Extraction de la charge

!

Passe-Bande:Transformation de fréquence

'

Création des fichiers de sortie

Impédance Z(p)
Synthése: Passe-bas et passe-bande
Analyse: Passe-bas et passe-bande

Figure I1.21: Algorithme de synthése des filtres passe-bande
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11.5.4 Exemples

Afin d’illustrer la méthode de synthése, nous présentons deux exemples de filtres pseudo-
elliptiques a réponse asymétriques. Le premier filtre est d’ordre trois avec un zéro de

transmission a droite de la bande passante. Ses caractéristiques sont les suivantes :

Fréquence centrale: 11.58 GHz
Bande Passante: 80 MHz
Fréquence du zéro de transmission: 11.72 GHz

Pertes par ondulation dans la bande: 0.05 dB

Les valeurs extraites des éléments des prototypes passe-bas et passe-bande (voir figure
I1.18) sont montrées respectivement figure 11.22.a et figure 11.22.b. La matrice théorique des
mutuelles inductances de couplage est montrée figure I1.22.c. Ensuite le réseau passe-bande a
¢été simulé avec le logiciel ADS (figure 11.22.d). Remarquons dans ce cas que le couplage J;3

qui crée le zéro de transmission est positif (J;3=0.262076).

4‘ Text Editor — synth_bas ‘ . ‘J = Text Editor - synth_bande ‘ s ‘J
{lls E0 Rl Qe LED file Edit Format Options Help
I b —— =
P i
ELEMEN™ PARALLELE ¢->  ELEMENT SERIE
ELEMENT PARALLELE <-> ELEMENT SERTE
*1er resonateur:
* 1er resonatewr: il e
77777777777777777 C = 1.749774E-00 F ¢ L1 = 1.749774E-09 H
C1 = 0.879308 <> L1 = 0.879308 L1 = 1,080098E-13 H  <->  C1 = 1,080098E-13 F
Bl = 0.064997 <-> X1 = 0.064997
¥ 2eme resonateur
2eme resonateur: — dll e
ffffffffffffffffff 2= 2.365173E-09 F <> L2 = 2,65173E-09 H
€2 = 1.190073 <> L2 = 1.190073 12 = 7.070379E-14 H  ¢=> 2 = 7.670379E-14 F
B2 = -0.349567 <-> K2 = -0.348567 ZERO 1 -> 113 = 0.262076 I K13 = -%,815689
ZERD 1 -» Cj13 = 0.081739
713 = 0.262076 <> K13 = -3.815689 0 e RS
¢ 98 FESAiEiENre €3 = 1.740774E-00 F <> 13 = 1,749774E-09 H
= = O 1 = G e 13 = 1.030098E-13 H <> (3 = 1,080098E-13 F
B3 = 0.064997 <-> X3 = 0.064997 Riathie ) G
* Impedance de charge: | Gload = 0.020000 § <> Fload = 50,000000 Ohns
Gload = 1.000000 <=> Rload = 1.00 |4 7
7 1
-(a)- -(b)-
0
1dB
-10 4
0 1022 0194 207
-30 4
] 521
(M]=[1.022 0 102] w
0.194 1.022 0 el
-60 4
-70 +
-80
S o o o N
11,0 11,1 11,2 11,3 11,4 11,5 11,6 11,7 11,8 11,9 12
Fréquence(GHz)
-(0)- -(d)-

Figure I1.22: Exemple de syntheése de filtre pseudo-elliptique avec un zéro a droite de la bande passante
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Le deuxi¢me filtre est d’ordre trois avec un zéro de transmission a gauche de la bande
passante. Ses caractéristiques sont les mémes que le filtre précédent, sauf bien entendu pour la

fréquence du zéro:

Fréquence centrale: 11.58 GHz
Bande Passante: 80 MHz
Fréquence du zéro de transmission: 11.51 GHz

Pertes par ondulation dans la bande: 0.05 dB

La figure 11.23 montre les valeurs des ¢léments des prototypes passe-bas et passe-bande,
la matrice des mutuelles inductances de couplage ainsi que les résultats de simulation du
prototype passe-bande avec ADS. A noter que le couplage J;;, qui crée le zéro de

transmission, est négatif (J;3=-0.420562).

- Text Editor - synth_bande EE J it o =yt e B
File Edit Format Options Help File Edit Format Options Help
wwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwww = 1_ = = — e —
Sesnnaret SYNTHESE - EXTRACTION DES ELEMENTS DU FILTRE PASSE-BANDE *e+esessnss
wwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwwww SYWTHESE - EXTRACTION DES ELEMENTS DU PROTOTYPE PASSE-BAS :::
ELEWENT PARALLELE <->  ELEWENT SERIE ELEMENT PARALLELE <-»  ELEMENT SERIE

* ler resonateur:
* ler resopateyr: W e
””””””””” C1 = 0.878729 <=

L1 = 0.878729

C1 = 1.747479E-09 F > L1 = 1.747479E-09 H Bl = -0.101618 <~ X1 = -0.101619
L1 = 1.076381E-13 H =y Cl = 1.076381E-13 F
2ene resonateur
* eme resonatewr: QT
__________________ C2 = 1.332624 «~» L2 = 1.332624
n ¥ - n ¥ B2 = 0.620631 < K2 = 0.620631
2 _ 2‘655429E709 F <7> L2 _ 2‘655429E709 H JER0 1 = 0313 = 0.23570¢
L2 = 7.111880E-14 H =y C2 = 7.111880E-14 F 13 0. 420562 <o 13 = 2.377773
ZERO 1 -> J13 =-0.420562 > K13 = 2.377773 - o
3eme resonateur
eme resonatewr: g T T T
””””””””” C3 =0.878729 <> L3 = 0.878729
03 - 1.740479E-08 F <> L3 = 1.747479E-00 B3 - —0.101610 <= X3 = -0.101619

L3 = 1.076381E-13 H =D C3 = 1,076381E-13 F

—————————————————————— o Gload = 1.000000 - Rload = 1.000000
Gload = 0.020000 § <> Rload = 50.000000 Ohns o

-(a)- -(b)-

dB

0 0988 -0429] >
[M]={ 0988 0 0988| % @
0429 0988 0 7

S]l

N e e n e R R a a s R a s e Eae

1,0 11,1 11,2 11,3 11,4 11,5 11,6 11,7 11,8 11,9 12,0
Fréquence(GHz)

-(0)- -(d)-

Figure 11.23: Exemple de synthese de filtre pseudo-elliptique avec un zéro a gauche de la bande passante
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I1.6 Application a la conception de filtres en substrat suspendu

I1.6.1 la technologie du substrat suspendu

L'utilisation des lignes de transmission imprimées s'est largement répandu dans la
synthése de circuits micro-ondes pour plusieurs raisons: elles sont simples a réaliser, elles
opérent sur une large bande de fréquences, et présentent un faible poids et de faibles

dimensions.

Stripline

_(a)_

Stripline
Suspendu

— —

-(¢)- -(d)- -(e)-
172]
Q . . , .
,%n Configuration Facteur Q trés élevé Mell?eure intégration
g simple Stabilité Faibles pertes
E en température ohmiques
% Pertes diélectriques
§ Fabrication délicgte Vias & rajouter Pertes diélectriques
£ pour les configurations
é’ asymétriques

Figure I1.24: Evolution du stripline vers le stripline suspendu

La premiere forme de lignes imprimées était la ligne stripline (figure 11.24.a). Elle consiste
en un ruban conducteur centré entre deux plans de masse avec deux substrats identiques. Une
mince couche d'air peut exister entre les deux substrats en raison des défauts de fabrication,
entrainant une dégradation des performances de la ligne. Pour remédier a ce probléme on peut
utiliser la configuration (b). En effet, le couplage entre les deux conducteurs permet d'annuler
le champ ¢électrique dans la couche d'air. En pratique la largeur des deux rubans est

différente.
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Le stripline suspendu est une version modifiée du stripline: le ruban conducteur est placé
sur une fine couche de substrat qui est "suspendue" dans un boitier métallique. La majeure
partie du champ ¢lectromagnétique est ainsi confinée entre l'air et les plans de masse du
boitier. La propagation dans le stripline suspendu est purement TEM (Transverse Electro-
Magnétique) en raison du diélectrique uniforme (air) et de la configuration symétrique [84]

[85].

La configuration (c) du stripline suspendu est la plus répandue et sera retenue pour la
conception des filtres présentés ultérieurement. Cette configuration sera étudiée dans les

parties suivantes du chapitre.

Dans la configuration (d) du stripline suspendu, les strips paralleles sont imprimés sur les
deux cotés du substrat dans une configuration symétrique. Les interconnexions se font grace a
des vias a travers le substrat. Dans cette configuration, les deux strips conducteurs sont excités
en phase, ce qui permet a la majorité du champ électromagnétique de se propager dans l'air.
De ce fait, les pertes diélectriques dans le substrat et la variation de sa constante diélectrique
ont des effets négligeables sur 1'atténuation et sur la vitesse de phase des ondes transmises. Un
avantage supplémentaire de cette structure est qu'elle empéche le déclenchement de modes
parasites. Cependant cette configuration requiert une grande précision de fabrication surtout

en ce qui concerne les via de connexion.

La figure I1.25 montre le détail de la configuration du stripline suspendu choisie pour la

conception des filtres présentés dans cette thése :

Ca}vité Supérieure

Plan de masse supérieur

|

Cavité Inférieure

Figure I1.25: Vue détaillée de la technologie du substrat suspendu
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Les performances de la structure du stripline suspendu dépendent considérablement du
choix du substrat dié¢lectrique. Une faible épaisseur par rapport a la distance entre les plans de
masse horizontaux et une valeur également faible de la permittivité relative (/<g,<3.8)

permettent les avantages suivants par rapport au microstrip conventionnel [86] :

¢l permet d'atteindre un facteur de qualité Q élevé (jusqu'a 500) avec de faibles pertes

puisque la majeure partie de 1'énergie propagée se trouve dans l'air.

*Le fait d'utiliser I'air comme diélectrique permet d'augmenter les dimensions du circuit
intégré, ce qui est crucial pour le fonctionnement en ondes millimétriques. Ceci permet en

plus une meilleure tolérance dans la fabrication.

¢La technique du stripline suspendu permet de réaliser une large gamme d'impédances

caractéristiques (jusqu'a 150Q2).

+Le stripline suspendu opére sur large bande de fréquence.

+[l n'y a pas de rayonnement électromagnétique vers 'extérieur.

+On peut combiner une structure en stripline suspendu avec du microstrip, coplanaire ou slot

line.

+Les filtres en substrat suspendu sont plus stables en température que des filtres microstrip ou
stripline. En effet, les sections critiques résonantes- qui déterminent les fréquences de
coupures- sont essentiellement réalisées dans l'air et dépendent donc trés peu des coefficients
de température du substrat. De plus, les circuits en substrat suspendu résistent bien aux chocs
et vibrations qu'on trouve typiquement dans un environnement militaire, ce qui prouve

l'insensibilité de ces circuits a des petits mouvements verticaux du substrat suspendu.

Cependant, les inconvénients du stripline suspendu demeurent dans la difficulté¢ de

miniaturisation (tolérances de fabrication) et la mise en boitier.
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Le tableau suivant regroupe les principales références bibliographiques qui traitent de la
technologie du substrat suspendu et qui permettent de mieux appréhender cette technologie.

Ces références sont regroupées en cing catégories:

1) Généralités sur la technologie avec une présentation de ses caractéristiques

principales et quelques considérations technologiques.

2) Caractérisation, équations de synthese et de calcul d’impédance.
3) Etude des discontinuités : couplages, variations de la largeur des lignes...
4) Propagation dans la structure du substrat suspendu, calcul des modes de boitier.
5) Quelques exemples de circuits utilisant la technologie du substrat suspendu.
Bibliographie Substrat Suspendu Références
Généralités [84]... [86]
Caractérisation, Equations de synthése, Analyse, CAD... [87]... [101]
Etude des discontinuités [102]... [107]
Propagation, dispersion [108]... [113]
Circuits: Résonateurs, Filtres, Multiplexeurs, Mélangeurs, Coupleurs. .. [114]...[136]

Tableau II.1: Récapitulatif bibliographie du substrat suspendu

I1.6.2 Facteur de qualité a vide (Q,) d’un résonateur

Le facteur de qualité a vide Oy d’un résonateur représente ses performances électriques. Il
a une incidence directe sur les pertes d’insertion d’un filtre ainsi que sur la réjection hors
bande. Autrement dit, il a une influence directe sur la sélectivité du filtre.

Le facteur de qualité a vide d’un résonateur peut étre défini comme suit :

Energie totale dans le résonateur

0, = o, x

Puissance moyenne dissipée

ou @, est la pulsation de résonance du résonateur. A la résonance, cette expression devient :

S

74 2W 2W,
Oy = 0y X —" ===, X
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— . 97 . y, . 97 . ’ .
W et W, sont respectivement 1’énergie magnétique moyenne et 1’énergie électrique moyenne

emmagasinée dans le résonateur, elles sont égales a la résonance.

P représente les pertes ohmiques, les pertes diélectriques et les pertes par rayonnement.

Le facteur de qualité a vide d’un résonateur peut aussi étre déterminé a partir d’un circuit
équivalent en éléments localisés. Deux mod¢lisations en basse fréquence sont possibles : la

configuration série et la configuration parallele (figure 11.26).

(a)- (b)-

Figure I1.26: Modélisation basse fréquence d’un résonateur
a-Configuration paralléle b-Configuration série

Le facteur de qualité est donné par :

L . ) R .
0, = ?a) (Circuit en série) ou Q, = P (Circuit en parallgle)
W

aveC W =—F—

JLC

Afin de mieux caractériser la technologie du substrat suspendu, nous allons donc étudier
le comportement du facteur de qualit¢ a vide d’un résonateur linéique A/2 fonction des
variations des parametres géométriques de la structure, a savoir les hauteurs des cavités
supérieure et inférieure. L’analyse électromagnétique des circuits planaires sous le logiciel
Momentum nous permet de déterminer ce facteur de qualité, grice a la réponse en
transmission d’un résonateur faiblement couplé afin que les couplages d’entrée/sortie
n’influent pas sur la résonance propre du résonateur. On considére que les couplages
d’entrée/sortie sont négligeables lorsqu’on a au moins 20 dB de pertes dans la bande passante

du résonateur (figure I1.27).

96



Chapitre2-Synthese de Filtres Pseudo-Elliptiques en Ligne

Af

—20dB ¢

/ T3dB

A
ng
Z / v

/

Hinf

\J

Jo S

-(a)- -(b)-

Figure I1.27: Calcul du facteur de qualité a vide d’un résonateur
a- Topologie du résonateur faiblement couplé b-Calcul de Q, a partir de S,

Le facteur de qualité du résonateur chargé s’écrit :

_Jo

0=

f, est la fréquence de résonance du résonateur et Af est la bande passante a -3dB.

Le facteur de qualité a vide est extrapolé a partir de Q selon la relation suivante:

R
Qo J_Szz(f())

S>1(fo) est le module (en échelle linéaire) de la réponse en transmission du résonateur a sa

fréquence de résonance.

Nous avons étudié les variations du facteur de qualité a vide d’un résonateur linéique
demi-onde a 10 GHz. Le substrat utilisé est le Duroid 5880 de permittivité relative 2.2
(tangente de pertes 0.0009) et d’épaisseur 0.254mm. Lors de la variation des hauteurs des
cavités supérieure et inférieure, la largeur de la ligne est constante. On ajuste seulement sa

longueur afin que la résonance reste a 10 GHz.
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Lorsqu’on fait varier la hauteur de ’'une des deux cavités, I’autre étant fixée a 1 mm, la

figure I1.28 montre les variations du facteur de qualité a vide Q.

600 560

5504 540

5004 5204

o ||

3504 460

300 4401

2504 4201

20— 9o
02 05 08 1 1,5 2 2,5 3 02 05 08 1 1,5 2 2,5 3

Hgyp (mm) Hjnr (mm)

Figure I1.28: Evolution du facteur de qualité a vide du résonateur linéique en fonction des hauteurs des

cavités

On constate que le facteur de qualité & vide augmente lorsque les hauteurs des cavités

augmentent. En effet, supposons que la hauteur inférieure soit fixée a Imm. Lorsque la

hauteur supérieure est de 0.3mm par exemple-bien plus petite que la cavité inférieure-les

lignes de champ électrique se rebouclent sur le plan de masse supérieur ainsi que sur le plan

de masse inférieur. Si la hauteur supérieure est bien plus grande que la hauteur inférieure, les

lignes de champ se rebouclent sur le plan de masse inférieur, qui est le plus proche de la

ligne. Les pertes métalliques sont donc beaucoup moins importantes dans ce cas, ce qui

explique I’augmentation du facteur de qualité lorsque la hauteur des cavités augmente (figure

11.29).

L

VYV VV VY

Al

_(b)_

Figure 11.29: Distribution du champ électrique en fonction de la hauteur de la cavité supérieure
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I1.6.3 Etude des coefficients de couplage des résonateurs en substrat suspendu

Une fois que le facteur de qualité a vide du résonateur est déterminé, on procéde au calcul
des coefficients de couplage d’entrée/sortie ainsi que les coefficients de couplage inter-
résonateurs afin de pouvoir dimensionner le filtre et de fixer sa bande passante et la position
des éventuels zéros de transmission. Pour toutes les applications qui suivent, le substrat utilisé

est le Duroid 5880 de permittivité relative &, =2.2 et d’épaisseur 0.254 mm.

Couplage d’entrée/sortie

Le couplage entrée/sortie caractérise 1’excitation du premier résonateur d'un filtre. Le
couplage est alors fonction de la distance (gap) entre la ligne d’acces et le résonateur. Pour
définir le couplage d’entrée ou de sortie, nous considérons un résonateur linéique excité par

une ligne d’acces 50Q (figure 11.30.a)

=) Propagation
Phase S,
Résonateur
Ligne d’excitation

Af
-

= = ¢

180° ;

Boitier 3¢g N %
fo Fréquence

-(a)- -(b)-

Figure I1.30: Détermination du couplage d’entrée/sortie
a-Structure simulée b-Calcul a partir de la phase de la réponse en réflexion

Cette structure est simulée grace a Momentum (Agilent). Le calcul du couplage se fait a

partir de la réponse en phase du coefficient de réflexion S;;: f, étant la fréquence centrale, et
Af la bande passante correspondant a un déphasage de 180° autour de f,. Le facteur de

qualité externe représentant le couplage d’entrée ou de sortie s’écrit :

_fo
Q.=
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Couplage inter-résonateurs

Le couplage entre deux résonateurs dépend de la distance qui les sépare. En effet, lorsque
deux résonateurs sont proches I'un de 1’autre, leurs résonances sont perturbées a cause du
couplage qui les relie. Le coefficient de couplage inter-résonateurs, noté¢ K , est donné par la

formule suivante :

f22 _fl2

K =
L+

fietf, sont les fréquences de résonance du dispositif composé des deux résonateurs

faiblement couplés.

Nous ¢étudions alors deux résonateurs linéiques séparés par un gap g et faiblement couplés

en entrée/sortie pour ne pas influer sur le couplage inter-résonateurs.

S21(dB)

] 1(;: T
] [ 20+ >10dB
o i

=30+
“g»> 40—

-50+

[

f, f, o Fréqueche

-60

-(2)- -(b)-

Figure I1.31: Détermination du couplage inter-résonateurs
a-Structure simulée b-Calcul a partir de la réponse en transmission

On considere que le couplage d’entrée/sortie dii aux lignes d’excitation n’influe plus sur le
couplage inter-résonateurs lorsqu’on a une atténuation minimale de 10 dB entre les deux
fréquences de résonance f, et f, (figure I1.31.b). Le méme calcul du coefficient de couplage
se fait avec n’importe quelle topologie de résonateurs planaires. Ainsi nous pouvons tracer

I’évolution du facteur de couplage K en fonction du gap entre les deux résonateurs.
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[1.6.4 Evolution du couplage inter-résonateurs en fonction des hauteurs des cavités

De méme que pour le facteur de qualité a vide d’un résonateur, nous nous intéressons
maintenant a 1’évolution du couplage inter-résonateurs en fonction des hauteurs des cavités
supérieure et inférieure. Pour cela nous considérons le couplage entre deux lignes demi-onde

a 10 GHz dans les deux cas suivants :

Cas A B
Hgyp | Imm | 1.5mm
Hipe | Imm | 1.5mm

La figure I1.32.a montre 1’évolution de la réponse en transmission des deux lignes
couplées. Comme nous I’avons précisé précédemment, le couplage entre les deux résonateurs
perturbe leur résonance propre (10 GHz), et nous observons les résonances aux fréquences f;
et /5. Lorsque le gap g entre les deux lignes diminue, f; diminue et f> augmente et donc le
coefficient de couplage entre les deux lignes augmente. La figure 11.32.b montre 1I’évolution
du coefficient de couplage K en fonction du gap entre les lignes pour les deux cas A et B. Les
résultats montrent que pour une méme valeur du gap g le couplage K est plus fort lorsque les

hauteurs des cavités augmentent.

40 | 0.072
- 0,06 | CasB
] Hyyy=Hip=1.5mm
50— 0,048 -
g ] 0,036 | Cas A
& Hg,.=H;;=1mm
1) - | sup™ Lin|
60 0,024
] 0,012 -
] 0 ‘
-10 1 1 0,6 1 14 1,8
9.5 10.5 (mm)
mm
Fréquence(GHz) 8

-(a)- -(b)-

Figure I1.32: Couplage inter-résonateurs en fonction des hauteurs des cavités
a-Réponse en transmission pour différentes valeurs de g
b-Couplage en fonction de g pour les deux cas A et B
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Les hauteurs des cavités du substrat suspendu sont donc autant de degrés de liberté
supplémentaires qui permettent de régler les coefficients de couplages entre les résonateurs
ainsi que le facteur de qualité a vide d’un résonateur. Il faut cependant penser a I’impédance
caractéristique qui varie aussi avec les hauteurs des cavités. La courbe suivante montre les
variations de 1I’impédance caractéristique Z, en fonction du rapport W/H (W=largeur de la

ligne, H=hauteur de la structure du substrat suspendu).

170
130 \
Y
B NERE 1
E \\ H L
5 10 N l ;
=t | e g
£ R
a0 =
T
0 H‘“H
x,_,_h
T
50 -
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 11 12 13 14 13
WH

Figure I1.33: L’impédance caractéristique Z, en fonction de W/H
(W=largeur de ligne, H=hauteur de la structure)
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I1.6.5 Signe du couplage inter-résonateurs

Dans les exemples que nous avons présentés pour illustrer la syntheése des filtres pseudo-
elliptiques, nous avons vu qu’un couplage positif entre deux résonateurs non adjacents crée un
zéro de transmission a droite de la bande passante du filtre, et un couplage négatif crée un
z¢éro de transmission a gauche de la bande passante. Pratiquement comment créer un couplage

“ positif ” ou “ négatif ” entre deux résonateurs ?

La notion de couplage positif ou négatif est relative. Lorsqu’un couplage est noté positif,
le couplage négatif sera celui dont la réponse en phase est I’opposée de celle du couplage
positif. Nous pouvons illustrer ce résultat grace a la simulation électromagnétique des deux

configurations de couplage suivantes :

La figure I1.34 montre les réponses en amplitude et en phase de la caractéristique de

transmission de deux résonateurs 1/2 de forme rectangulaire faiblement couplés. Dans la

configuration (a), le champ électrique (en vert) est essentiellement concentré dans la zone de
couplage qui sera donc appelé couplage ¢€lectrique. Dans la configuration (b), le champ
¢lectrique est concentré a ’extérieur de la zone de couplage. Par opposition au couplage
¢lectrique, ce couplage sera donc magnétique. Les réponses en phase de la caractéristique de

transmission sont bien opposées, d’ou la notion de couplage positif ou négatif.

Ainsi nous pouvons utiliser ces deux types de couplage pour créer des zéros de
transmission. La figure 11.35.a montre un filtre d’ordre trois avec un couplage électrique entre
les résonateurs 1 et 3. Ce couplage va créer un zéro de transmission a gauche de la bande
passante comme le montre la réponse en transmission du filtre. De méme, la trisection de la
figure I11.35.b va présenter un zéro de transmission a droite de la bande passante grace au

couplage magnétique entre les résonateurs 1 et3.

En comparant ces résultats avec les exemples de synthese (paragraphe 11.5.4), on peut

conclure que le couplage €lectrique est négatif alors que le couplage magnétique est positif.
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couplage
électrique
-10 200
B So L
-20— [
1 100
230 r
1 r o
=2 '40i Module 2 0 0%\
.50 [ “
J & --100
60— — Phase |
-70 . L-200
4.7 4.9
Fréquence(GHz)
_(a)_

couplage
magnétique
-10 200
. Sai r
-20— [
3 1100
230 r a
] E 8
o 40— -0 3
= -50] Module F «
] Phase F-100
-603 E
270 i L -200
4.6 4.8 5.0
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_(b)_

Figure I1.34: a-Couplage électrique entre deux résonateurs et réponse en amplitude et en phase de S;;
b-Couplage magnétique entre deux résonateurs et réponse en amplitude et en phase de S;;

0
204
404
. Zéro créé
-60 - par couplage électrique
'80 LI I LI I LI I T 11
4.0 4.5 5.0 5.5
Fréquence(GHz)
-(a)-

L]
T

O -
-104
220
2304
40 Zéro créé par

50 couplage magnétique
-60 -
'70 L I T LI I LI T I L L
4.0 4.5 5.0 5.5 6.0
Fréquence(GHz)
-(b)-

Figure I1.35: a-Zéro de transmission a gauche de la bande passante créé par couplage électrique
b-Zéro de transmission a droite de la bande passante créé par couplage magnétique
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Enfin, notons que pour une méme distance inter-résonateurs, le couplage magnétique est
beaucoup plus fort que le couplage électrique : la figure 11.36 montre le calcul du coefficient
de couplage entre deux résonateurs dans les cas d’un couplage magnétique et électrique. Dans
les deux cas les résonateurs sont distants de 1.6mm. Le coefficient de couplage magnétique
(ou couplage positif) vaut dans ce cas 0.0317. Le coefficient de couplage électrique (ou

couplage négatif) vaut 0.0187.

-10
Couplage magnétique Couplage él-ectrique
= (positif) (négatif)

'20— EEEIRIRatRIaa: S

30—

S21(dB)

4.6 4.8 5.0
Fréquence (GHz)

Figure 11.36: Comparaison du couplage magnétique et du couplage électrique

Selon les applications visées (bande étroite ou large bande) et selon la position souhaitée
des zéros de transmission, on privilégiera donc le couplage magnétique ou ¢€lectrique afin de

satisfaire au gabarit de filtrage désiré.
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11.6.6 Choix des dimensions du boitier

Un autre parametre a prendre en considération lors de la conception de filtres en substrat
suspendu est le boitier. Ses dimensions doivent étre soigneusement calculés afin d’éviter la
propagation de modes guide d’onde qui perturberaient les caractéristiques de transfert du filtre

et produiraient des couplages indésirables. La structure étudiée est la suivante :

A

T h; &
h h “p
l h; £,

+—— ]

Figure I1.37: Guide d’onde chargé par un diélectrique

La fréquence de résonance de la cavit¢ de la figure 11.37 est donnée par la formule

suivante [109] :

c mu 2 nrx 2 pr 2
mnr =zl lr) <UE) %)

L h
Ay ks

Erl €2 &r3

&, est la permittivité¢ relative équivalente de la cavité. Les £, sont les permittivités

relatives des trois parties constituant le guide. Dans le cas du substrat suspendu,

£, =€, =1(air) etgr =2.2. L, | et h sont respectivement la longueur, la largeur et la
1 3 2

hauteur de la cavité et m, n et p sont les indexes des modes de propagation.
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On peut ainsi dimensionner le boitier de sorte que les modes de propagation ne résonnent
pas a proximité de la bande de fonctionnement du filtre. En posant R=L/[ (rapport

longueur/largeur), la fréquence de résonance des modes TE,,,p devient :

¢ [ 2 252
f =———=\Vn" +m°R
mnQ 2L geq
La topologie des résonateurs, I’ordre du filtre ainsi qu'une premiére estimation des gaps
qui les séparent (a partir de la matrice de couplage théorique et des courbes de variation du
couplage en fonction de g) nous permettent de fixer la longueur de la cavité. Un calcul des

modes présents dans la cavité peut étre ainsi effectué¢ en fonction de R.

L’exemple suivant présente la conception d’un filtre centré a 11 GHz. La longueur du
boitier est fixée a 23.2mm, h;=h;=Imm et h,=0.254mm. Les résultats du calcul des modes de

propagation sont présentés dans la figure I1.38.

25 Fréquence(GHz)
] TE,,

201

TE]Z

TE

10d TE 19

/ R=L/I

1 12 14 16 18 2

Figure I1.38: Modes de propagation en fonction du rapport R=longueur/largeur

A partir de ce calcul nous pouvons définir une « zone de travail » (zone hachurée) : pour R
variant de 1 a 1.35 et pour f variant de 10.5 a 14.5 GHz, il n’y a aucun mode propagé dans la

cavité. Il suffit donc de choisir R dans cette gamme et d’en déduire la largeur de la cavité.
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I1.7 Conclusion

Dans la premiere partie de ce chapitre, nous avons détaillé la synthese de filtres passe-
bande pseudo-elliptiques qui nous permet d’extraire les parametres des réseaux prototypes
passe-bas et passe-bande d’un filtre a partir de son gabarit (fréquence centrale, bande
passante, position et fréquence des zéros de transmission, pertes d’insertion). La matrice de

couplage théorique est ainsi calculée a partir des éléments des prototypes passe-bas et passe-

bande.

Ensuite nous avons introduit la méthodologie de calcul du facteur de qualité a vide d’un
résonateur avec la technologie du substrat suspendu. Nous avons aussi présenté le calcul des
différents couplages dans un filtre (couplage entrée/sortie, couplage inter-résonateurs) et nous
avons ainsi pu tracer les variations des coefficients de couplage en fonction des gaps qui
séparent les résonateurs. L’étude menée sur les variations des coefficients de couplage en
fonction des parametres géométriques de la structure du substrat suspendu, a savoir les
hauteurs des cavités, a montré que le facteur de qualité a vide d’un résonateur et le coefficient
de couplage inter-résonateurs augmentent lorsque les hauteurs des cavités augmentent. Il faut
cependant tenir compte des variations de I’impédance caractéristique, ainsi que de I’apparition
éventuelle de modes de propagation dans le boitier. Enfin une étude sur les signes des
couplages a ét¢ menée afin de pouvoir placer les zéros de transmission du bon coté de la

bande passante.

A partir de la matrice de couplage théorique et des courbes de variations des coefficients
de couplage et des facteurs de qualit¢é externes, nous pouvons ainsi passer au
dimensionnement du filtre avant de procéder a sa fabrication. Le diagramme de la figure 11.39

résume la méthodologie de synthése et de conception des filtres en substrat suspendu:
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Caractéristiques du filtre Choix de la topologie du résonateur
Fréquence centrale f; Calcul de Q,
Bande passante a -3 dB
Nombre et positions des zéros de transmissions

l Choix des dimensions de la cavité
Synthése des prototypes passe-bas et passe-bande l

* Détermination du facteur de qualité externe
Détermination de la matrice de couplage et du et des couplages inter-résonateurs par
facteur de qualité externe théoriques simulation électromagnétique

Extraction des valeurs des gaps correspondant aux couplages théoriques

;

Simulation de la structure
Réglages éventuels

Figure I1.39: Organigramme de synthése et de conception de filtres en substrat suspendu
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Miniaturisation des
Résonateurs Planaires
par itération Fractale

Chapitre

Dans ce chapitre, nous étudions les effets des itérations fractales sur les résonateurs
planaires linéiques et duaux. En plus de la réduction de taille significative, nous verrons
les effets des itérations fractales sur le facteur de qualité a vide des résonateurs, sur les
harmoniques supérieurs et sur les couplages. Ces résonateurs seront utilisés pour la
conception de filtres en substrat suspendu.
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III.1 Introduction

A la fin du 19°™ siécle, plusieurs mathématiciens comme Weierstrass, Cantor, Peano,
Hausdorff, Besicovitch, Von Koch et Sierpinsky s'intéressent a des "monstres" mathématiques
comme des courbes continues mais non différentiables, dont la longueur était infinie bien que
leur surface soit limitée. Ces courbes sont définies comme étant la limite a I'infini d'un certain
processus de construction itératif. Elles ne sont donc jamais exactement visualisables, mais
seulement de fagon approchée. La poussiére de Cantor (figure III.1.a) est probablement la
plus ancienne fractale décrite (1872). En 1890 Peano publie sa céleébre courbe (figure I11.1.b)
et, en 1891, c'est Hilbert qui propose une courbe voisine (figure IIl.1.c). Le tamis de
Sierpinsky date de 1915 (figure II1.I.d). La courbe de Von Koch (« une courbe continue sans
tangente, obtenue par une construction géométrique ¢lémentaire ») est publiée en 1904

(figure II1.Le).

La poussicre La courbe La courbe Le tamis de Le flocon
de Cantor de Peano de Hilbert Sierpinski de Von Koch
-(a)- -(b)- -(¢)- -(d)- -(e)-

Figure III.1: Quelques exemples de constructions fractales

Mais l'histoire des fractales commence réellement avec le mathématicien Benoit
Mandelbrot qui leur donne un statut a part entiere. C’est lui qui introduit le terme “fractal”
dans les années 1970 (a partir de I'adjectif latin fractus, qui signifie “irrégulier” ou “brisé”)
dans son livre “Les Objets Fractals” [137]. Aujourd’hui, les applications des fractales sont tres
nombreuses et diversifiées. En effet, grace aux propriétés d’autosimilarité et d’invariance
d’échelle des fractales, il est désormais possible de modéliser des géométries complexes

présentes dans la nature mais impossibles a décrire avec la géométrie euclidienne.
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Aujourd’hui les fractales sont utilisées dans plusieurs domaines :

*En analyse statistique pour prévoir les évenements extrémes,
+*En astronomie pour comprendre la formation des galaxies,

*En chimie pour des mélanges homogenes,

*En géophysique pour prévoir les crues,

*En acoustique pour construire des murs anti-bruit,

*En physiologie pour comprendre le fonctionnement du poumon,

*En informatique pour analyser des images numériques.

Dans le domaine de la propagation électromagnétique, les fractales sont surtout utilisées
pour la conception d’antennes. Leur intérét est leur faible encombrement tout en ayant un tres
bon rendement dans le domaine multi-bandes ou large bande d’émission. Ces dernicres
années, les fractales ont été utilisées pour concevoir des €léments passifs compacts et
performants. Dans le domaine du filtrage, on assiste depuis peu a une investigation croissante
des motifs fractals dans I’étude des résonateurs planaires miniaturisés et des résonateurs

multicouches.

Le tableau suivant regroupe les différentes références bibliographiques qui permettent de
comprendre les bases de la géométrie fractale ainsi que leurs applications dans le domaine de

la propagation électromagnétique :

Généralités, Introduction aux Fractales [137]...[145]
Fractales et Propagation Electromagnétique

Antennes Fractales [146]...[150]

Résonateurs Fractals [151]...]154]

Structures périodiques Fractales [155]...[156]

Filtres a topologie Fractale [157]...[160]

Tableau II1.1: Bibliographie des fractales appliquées a la propagation électromagnétique

Nous nous sommes donc intéressés a 1’étude des effets d’une itération fractale sur un
résonateur planaire (linéique ou dual) en substrat suspendu. Nous verrons les effets de cette
itération non seulement sur la taille du résonateur mais aussi sur le facteur de qualité et les
harmoniques supérieurs. Les résonateurs fractals seront ainsi utilis€és pour concevoir des filtres

passe-bande compacts avec des caractéristiques asymétriques.

114



Chapitre3-Miniaturisation des Résonateurs Planaires par Itération Fractale

II1.2 Miniaturisation des résonateurs linéiques

L’effort pour la miniaturisation des résonateurs et des topologies de filtrage s’est
considérablement intensifi€¢ dans un environnement ou les contraintes de poids et
d’encombrement sont de plus en plus exigeantes. Nous montrons ici un premier exemple de
miniaturisation d’une ligne 4/2 a 7.3 GHz. L’idée est de plier cette ligne sur elle-méme afin
de gagner en surface tout en gardant la méme longueur de ligne. Pratiquement, la longueur de
la ligne est ajustée afin de compenser les couplages introduits par les méandres obtenus lors

de la miniaturisation.

S T -« 52mm >
0.5m% ' :> | |4'9‘1mmd> 4 %m

<«—4.94 mm—»

Figure II1.2: Miniaturisation d’un résonateur linéique

Remarque :

Sauf mention contraire, tous les résonateurs étudiés sont suspendus dans un boitier avec
une cavité supérieure de Imm et une cavité inférieure de 1mm. Le substrat utilisé est le

Duroid 5880 de permittivité relative 2.2 et d’épaisseur 0.254mm.

La figure suivante montre les réponses en transmission des trois configurations de lignes
précédentes. La ligne droite présente des harmoniques aux fréquences multiples de la
fréquence de résonance f) Pour le résonateur carré et le résonateur rectangulaire, on voit que
le premier harmonique peut étre supprimé (égalisation des vitesses de phase du mode pair et
impair). Par ailleurs, un zéro de transmission peut étre introduit grace aux couplages qui se
produisent a I’intérieur du résonateur. En contrepartie le facteur de qualité a vide diminue lors
de a miniaturisation (Qy=308 pour le résonateur linéique, Q=280 pour le résonateur carré et

Qp=259 pour le résonateur miniaturisé)
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Figure IIL.3: Caractéristiques de transmission des trois résonateurs linéiques

Nous avons étudié¢ la sensibilit¢ de ces trois résonateurs par rapport aux parametres
géométriques du substrat suspendu. Les variations des fréquences de résonance des
résonateurs en fonction des hauteurs supérieure et inférieure du boitier et en fonction de
I’épaisseur du substrat sont présentées dans la figure I11.4. Ces résultats montrent que le
résonateur de forme rectangulaire est le moins sensible aux variations de la hauteur supérieure

du boitier et aux variations de 1’épaisseur du substrat.

Nous nous sommes alors intéressés a la conception de filtres utilisant ce résonateur afin de
valider la syntheése développée dans le chapitre 2. Les filtres en question sont présentés dans le

chapitre 4.

Ces premiers résultats nous ont permis de nous intéresser aux fractales comme outil de
miniaturisation. En effet, de par leur propriété de remplissage d’espace, les fractales
permettent une miniaturisation significative des résonateurs planaires. Par ailleurs, les
fractales sont construites par itérations successives, permettant ainsi d’avoir des formes auto-

similaires.

Dans les paragraphes qui suivent, nous nous intéressons a ces deux caractéristiques
principales des fractales pour la conception de nouveaux résonateurs planaires et leur

application dans de nouvelles topologies de filtrage.
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Figure II1.4: Sensibilité des résonateurs linéiques
a-Par rapport a la hauteur supérieure du boitier, b-Par rapport a la hauteur inférieure du boitier, c-Par
rapport a I’épaisseur du substrat
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I11.3 Itération fractale appliquée a des résonateurs planaires

Afin d’appréhender I’effet des itérations fractales sur des résonateurs planaires, nous
avons d’abord appliqué quelques itérations a plusieurs types de résonateurs linéaires ou
duaux. Pour le moment, aucune miniaturisation n’est appliquée aux résonateurs. La figure

I11.5 montre les réponses en réflexion des différents résonateurs fractals obtenus.
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Figure IIL.5: Itérations Fractales appliquées aux résonateurs linéiques et duaux.
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Ces résultats montrent que lorsque I’ordre de I’itération fractale augmente, la fréquence de
résonance diminue. La diminution de la fréquence de résonance est surtout significative pour
les deux premieres itérations. Pour les itérations supérieures, peu de changements sont
observés, et on se heurte de toute fagon aux problémes de fabrication, les détails des motifs

fractals deviennent trop petits et trés difficiles a réaliser pratiquement.

Théoriquement, une fractale est la limite a I’infini des itérations précédemment présentées.
Les résonateurs obtenues a partir de la deuxiéme ou la troisiéme itération sont généralement
appelées pré-fractales. Par souci de simplicité, tout résonateur obtenu a partir de la deuxieme

itération sera nommé résonateur fractal.

Ces résultats montrent que les fractales peuvent bien servir pour la miniaturisation des
résonateurs. Il suffit d’accompagner I’itération fractale d’une miniaturisation afin que le
résonateur fractal puisse résonner a la méme fréquence que le résonateur initial, tout en

occupant une surface beaucoup plus réduite.

Nous nous sommes particulierement intéressés a deux itérations fractales et a leurs effets
sur un résonateur dual carré et & un résonateur linéique A/2. Le paragraphe I11.4 étudie

I’itération de Minkowski appliquée a un patch carré, tandis que le paragraphe II1.5 traite de

I’itération de Hilbert appliquée a un résonateur linéique.
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111.4 Etude du résonateur de Minkowski

L’itération de Minkowski sera appliquée a un résonateur dual (bi-mode) carré de coté L.

Cette itération est détaillée dans la figure I11.6:

XX

Iterationl Iteration2

A A
g 1 g
Y ¥

+~—XKr <L

Itération carrée Itération rectangulaire
Figure I11.6: Itérations de Minkowski appliquées a un résonateur carré

Deux types d’itérations seront considérées: I’itération carrée consiste a extraire de chaque
coté L du carré un petit carré de coté g. L’itération rectangulaire consiste a extraire de chaque
coté L du carré un rectangle de dimensions /*g. Répétées a 1’infini, ces itérations conduisent a
une structure fractale appelée 1’1le de Minkowski. Lorsque le nombre d’itérations augmente, la
fréquence de résonance du résonateur diminue, ce qui signifie qu’il faut accompagner
I’itération d’un zoom afin que le résonateur fractal résonne a la méme fréquence que le

résonateur carré.

111.4.1 Application de I’itération carrée au résonateur dual

Nous appliquons une premiere itération carrée au résonateur dual de coté L. La figure 111.7

montre la relation entre L et g pour que la fréquence de résonance soit maintenue a 14 GHz.

7.

1. (mm)

g(mm)

Figure II1.7: Relation entre L et g pour une résonance a 14 GHz
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On remarque que L diminue lorsque g augmente, ce qui signifie que le résonateur peut étre
miniaturisé selon la valeur de g. La figure III.8 montre la réponse en transmission du

résonateur carré initial ainsi que de deux résonateurs obtenus avec une itération carrée.

S>1(dB)

Fréquence (GHz)

Figure II1.8: Réponse en transmission du résonateur carré et de deux résonateurs obtenus avec une
itération carrée

On note qu’en plus de la réduction de la taille du résonateur carré, le premier harmonique

qui apparait a 28 GHz pour le résonateur carré est décalé vers les fréquences supérieures.

111.4.2 Application de I’itération rectangulaire au résonateur dual

Nous avons appliqué une itération rectangulaire au résonateur carré de coté L. De méme
que précédemment, un facteur de réduction de taille est appliqué afin que la résonance se

produise a 14 GHz, et ce dans deux cas:

En fixant le c6t¢ g a 1.05 mm puis a 1.35 mm, nous avons trouvé les différentes
combinaisons (L,/) qui nous permettent d'obtenir une résonance a 14 GHz. Les réponses en
transmission sont reportées dans la figure II1.9. De méme que pour I’itération carrée, nous

remarquons que le premier harmonique est décalé vers les fréquences supérieures.
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Figure II1.9: Réponse en transmission des résonateurs obtenus avec une itération rectangulaire pour
£2=1.05mm et g=1.35mm
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Afin de comparer I’itération carrée et I’itération rectangulaire, nous avons comparé les

réponses en transmission de deux résonateurs de méme longueur L=6.76mm. On applique au

premier une itération carrée avec g=1.56mm, et au deuxiéme une itération rectangulaire avec

g=1.05mm et [=1.68mm. Les résultats (figure II[.10) montrent qu’avec [’itération

rectangulaire, le premier harmonique est atténué¢ d’environ 8dB par rapport au résonateur

obtenu par itération carrée, et ce sans perte significative au niveau de la sélectivité. Le facteur

de qualité a vide est tres faiblement réduit.

Cet exemple met en évidence qu’un remplissage optimal de 1’espace peut optimiser les

caractéristiques de transmission d’un résonateur.

0
-101
a 20
=
& B y
y L=6.76mm
20 L=6.76mm I=1.56mm
30 /// 1=1.68mm g=1.56mm
i g=1.05mm
40—
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'50\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
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Figure I11.10: Comparaison de deux résonateurs obtenus avec une itération carrée et une itération

rectangulaire
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I11.4.3 Application d’une deuxiéme itération aux résonateurs duaux

Afin de poursuivre 1’¢tude des effets de I’itération fractale sur les résonateurs duaux, nous
appliquons une deuxieéme itération aux résonateurs obtenus précédemment. La figure suivante

montre les réponses en transmission de quelques résonateurs de Minkowski:

<“—6.68mm—>» |

_ <€5.82mm->» U

<4 74mm> <€5.7mm» |

e ﬁ x V
[ ‘ [T 11 ‘ [T 11 ‘ [T T ‘ [T T 1 ‘ [T

-60 ——— T

5 10 15 20 25 30 35 40
Fréquence(GHz)

Figure II1.11: Réponse en transmission de plusieurs résonateurs de Minkowski

Nous remarquons que la miniaturisation par itération fractale nous permet dans ce cas de
supprimer le premier harmonique et d’introduire un zéro de transmission. L'évolution du
facteur de qualité a vide des résonateurs fractals de la figure précédente est reportée dans le
tableau II1.2: le résonateur 2 présente un facteur de qualité a vide supérieur a celui du
résonateur 1, bien qu'il soit plus petit que ce dernier. Normalement, la miniaturisation d'un
résonateur s'effectue au dépens de son facteur de qualité, puisque la densité de courant
augmente lorsque le résonateur devient plus petit. Or le résonateur 2 présente un périmetre
supérieur a celui du résonateur 1. L'énergie dans un résonateur étant essentiellement
distribuée a sa frontiere, l'augmentation du périmetre du résonateur permettrait ainsi de
compenser la dégradation du facteur de qualité causée par la miniaturisation. Les résonateurs
3 et 4 présentent un facteur de qualité a vide inférieur a celui du résonateur 2, bien que leur
périmetre soit supérieur. Il s'agit donc de trouver le meilleur compromis surface/périmeétre du

résonateur afin de garder un bon rapport miniaturisation/conservation du facteur de qualité.
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Résonateur Dimensions Périmetre Facteur de qualité a vide Q,
1 “ 6.68%6.68mm> 47.04mm 398
2 :H : 5.82*5.82mm” 48.56mm 425.8
3 x 5.7*%5.7mm’ 51.6mm 403.4
4 ﬂ 4.74%4 74mm> 54.16mm 344.1

Tableau IIL.2: Evolution du facteur de qualité a vide des résonateurs de Minkowski

La figure III.12 compare un résonateur de Minkowski et un résonateur obtenu avec la

premiére itération. Ces deux résonateurs occupent la méme surface (6.76*6.76mm?’). La

deuxiéme itération améliore I’atténuation au niveau du premier harmonique. Le tableau I11.3

compare les facteurs de qualité a vide de ces deux résonateurs. Le résonateur 2 présente un

périmetre supérieur a celui du résonateur 1 et un meilleur facteur de qualité¢ a vide. Une

optimisation du remplissage de l'espace occupé par le résonateur permet donc d'améliorer ses

caractéristiques.
Résonateur Dimensions Périmeétre Facteur de qualité a vide Q,
1 6.76*6.76mm> 40.48mm 4243
2 6.76%6.76mm?> 45.68mm 445.6

Tableau I11.3: Comparaison des facteurs de qualité a vide des résonateurs de la figure I11.12
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5 10 15 20 25 30 35 40
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Figure II1.12: Comparaison d’un résonateur obtenu par une premiére itération et d’un résonateur fractal

Enfin nous comparons les réponses en transmission du résonateur carré de départ, d’un
résonateur obtenu avec une premiere itération et d’un résonateur fractal de Minkowski (figure
III.13). Le résonateur fractal permet un gain de surface d’environ 31% par rapport au

résonateur carré et une meilleure réjection hors-bande.

0

S21(dB)
\

<5.82mm»

-50

Fréquence(GHz)

Figure II1.13: Réponse en transmission du résonateur carré, d’un résonateur obtenu par une premiére
itération et d’un résonateur fractal
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Plusieurs méthodes sont utilisées pour résoudre le probléme du premier harmonique dans

les structures a lignes couplées.

Une premiere méthode consiste a égaliser les vitesses de phase des modes pair et impair
grace a la compensation des longueurs électriques de ces deux modes en jouant sur les
dimensions des résonateurs. D’autres méthodes utilisent des composants actifs ou des
structures a bande interdite photonique (BIP) (Photonic Bandgap)[161]. Une variante des
structures périodiques est la DGS (Defected Ground Structure) qui consiste a créer des motifs
dans le plan de masse afin d’améliorer la réjection. La réjection peut aussi étre améliorée
grace a l'utilisation d’une couche de diélectrique qui permet d’absorber les harmoniques
supérieurs [162]. Mais comme nous I’avons signalé dans le premier chapitre, la mise en ceuvre
des structures périodiques est délicate. En effet, la périodicit¢ des motifs doit Etre
reproductible sur toute la structure, afin d'obtenir de bonnes performances électroniques, et il
est difficile d’intégrer ces structures avec d’autres composants dont le plan de masse est

uniforme.

11 est donc préférable de travailler sur la topologie des résonateurs. La figure II1.14 montre
quelques exemples de structures de filtrage modifiées afin de supprimer le premier

harmonique.

Dans le premier exemple [163] (figure II1.14.a), des “perturbations” carrées sont insérées
dans la zone de couplage. Dans le deuxiéme exemple [164] (figure II1.14.b), une
transformation sinusoidale est appliquée sur la largeur des lignes couplées. Le troisiéme
exemple [165] (figure I11.14.c) utilise les couplages entre les résonateurs non-adjacents afin
d’annuler le premier harmonique. D’autres filtres utilisent les résonateurs a pas d’impédance
(SIR : Stepped Impedance Resonator) [166] pour annuler le premier harmonique. Le but de
toutes ces transformations est de réduire la différence entre les constantes de phase des modes

pair et impair, S et S, , car c’est cette différence qui crée le premier harmonique. Ces

transformations permettent de fournir des longueurs électriques différentes pour les modes

pair et impair, afin d’égaliser les vitesses de phase de ces modes.

127



Chapitre3-Miniaturisation des Résonateurs Planaires par Itération Fractale

Figure II1.14: Exemples de topologies de filtrage permettant la suppression du premier harmonique

Dans le cas des résonateurs de Minkowski, 1’itération fractale permet de compenser les
longueurs ¢lectriques des modes de propagation puisque le périmetre du résonateur augmente
avec D’itération. Lorsque la fréquence augmente (la longueur d’onde diminue), la longueur
¢lectrique effective augmente. Une autre méthode qui permet d’expliquer le comportement
des résonateurs de Minkowski au niveau des harmoniques serait de les voir comme des
résonateurs a pas d’impédance, les sections de faible largeur étant des sections inductives et

les sections plus larges étant des sections capacitives.
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111.4.4 Evolution du facteur de qualité a vide des résonateurs de Minkowski

Le tableau I11.4 retrace I’évolution du facteur de qualité a vide des trois résonateurs de la
figure II1.13. La procédure d'extraction du facteur de qualité¢ a vide des résonateurs est

présentée en Annexe 2.

Résonateur Taille Périmétre Qo
8.54*8.54mm?> 34.16mm 353.84
6.76*6.76mm?> 40.48mm 4243

x 5.82%5.82mm’ 48.56mm 425.8

Tableau I11.4: Evolution du facteur de qualité a vide avec l'itération de Minkowski

Nous observons que bien que la taille du résonateur diminue avec I’itération fractale, le
facteur de qualit¢ a vide du résonateur augmente considérablement. Lorsque la taille du
résonateur diminue, les pertes par radiation diminuent mais les pertes par conduction
augmentent puisque la densité¢ de courant augmente. Le facteur de qualité a vide d'un
résonateur devrait diminuer lorsqu'il est miniaturisé. Cependant, le résonateur fractal présente
un périmetre 42% supérieur a celui du résonateur carré. L’énergie emmagasinée dans un
résonateur est essentiellement distribuée a sa frontiere (phénoméne de localisation) ce qui
permet d’améliorer le facteur de qualité a vide du résonateur fractal par rapport au résonateur

carré. En effet, le facteur de qualité d'un résonateur peut aussi étre défini par la relation

Energie emmagasinée dans le résonateur

0 =27 —

Energie Dissipée
ou fy est la fréquence de résonance du résonateur. La figure II1.15 montre la distribution du
courant a la résonance des trois résonateurs précédents. On observe bien que le courant est

essentiellement distribué sur la frontiére des résonateurs.
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Figure II1.15: Distribution du courant dans les résonateurs a leurs fréquences de résonance

111.4.5 Etude de la sensibilité des résonateurs de Minkowski

Un des inconvénients de la technologie du substrat suspendu est la mise en boitier et la
tolérance de fabrication. Nous nous sommes donc intéressés a 1’influence des parametres
technologiques sur la fréquence de résonance des résonateurs bi-modes. La figure II1.16
montre I'évolution de la fréquence de résonance de trois résonateurs en fonction de la hauteur
de la cavité supérieure du substrat suspendu. Pour une variation de Hg,, de 0.2mm, le décalage
de la fréquence de résonance est de 1.78% autour de 14 GHz pour le résonateur carré, 1.15%

pour le résonateur obtenu par la premiére itération et 0.96% pour le résonateur fractal.
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Figure I11.16: Sensibilité des résonateurs en fonction de la hauteur supérieure du boitier

130



Chapitre3-Miniaturisation des Résonateurs Planaires par Itération Fractale

Les variations de la fréquence de résonance en fonction de Hiyr ont été calculées pour les
trois résonateurs précédents (figure II1.17).Dans ce cas, et pour une variation de Hj,r de
0.2mm, le décalage en fréquence est de 0.59% pour le résonateur carré, 0.31% pour le

résonateur obtenu par la premicre itération et 0.29% pour le résonateur fractal.
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Figure I11.17: Sensibilité des résonateurs en fonction de la hauteur inférieure du boitier

Nous avons également observé les variations de la fréquence de résonance en fonction de

I’épaisseur du substrat. Dans ce cas peu de différences existent entre les trois résonateurs

(figure I11.18).
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Figure II1.18: Sensibilité des résonateurs en fonction de I’épaisseur du substrat

Ces résultats montrent que les résonateurs fractals peuvent étre particulierement
intéressants pour le substrat suspendu, étant donnée leur faible sensibilité par rapport aux

parametres géométriques de cette technologie.
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111.4.6 Application a la conception de filtres

Les résonateurs duaux sont intéressants pour la conception de filtres compacts puisqu’ils
permettent de diviser par deux le nombre de résonateurs nécessaires pour un filtre d’ordre
donné. Par ailleurs, de par leur configuration, ces résonateurs acceptent des signaux de forte

puissance [167].

Nous avons dans un premier temps congu des filtres d’ordre deux avec un seul résonateur
dual: le premier filtre avec un résonateur carré, le deuxiéme un résonateur obtenu avec la
premiére itération de Minkowski et le troisieme filtre avec un résonateur fractal (résonateurs
de la figure III.13). La figure III.19 montre la topologie des filtres ainsi que leurs

caractéristiques de propagation.
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Figure II1.19: Filtres utilisant les trois types de résonateurs duaux
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L’encoche au coin de chaque résonateur introduit une dissymétrie dans la topologie du
résonateur et permet donc de contrdler le couplage entre les deux modes orthogonaux. Cette
topologie de filtrage permet aussi d’introduire un zéro de transmission de chaque coté de la
bande passante, renforcant ainsi la sélectivité du filtre. Nous avons donc des filtres d’ordre
deux avec deux zéros de transmission. Par ailleurs, nous remarquons que lorsqu’on applique
I’itération de Minkowski au résonateur, la bande passante du filtre diminue en raison des
couplages plus faibles et les zéros sont rapprochés de la bande passante. Les pertes d'insertion
sont de 1.8 dB pour le filtre carré, 1.68 dB pour le filtre avec la premiére itération et 1.85 dB

pour le filtre fractal.

La figure II1.20 montre la réponse large bande des filtres ou I’on voit 1’atténuation au
niveau du premier harmonique. Par ailleurs, la miniaturisation du résonateur dual permet de le
placer dans un boitier de taille réduite, dont la fréquence de résonance est €levée, et donc plus

¢loignée de la bande passante du filtre.
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Figure II1.20: Comparaison large bande des réponses en transmission des filtres
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La synthése que nous avons développée dans le chapitre 2 permet d’obtenir les circuits
équivalents de tels filtres. Il s’agit de deux résonateurs avec chacun un rétro-couplage qui

introduit un zéro de transmission.

La figure III.21 montre le circuit équivalent d'un filtre d'ordre deux avec deux zéros de
transmission. Chaque résonateur (L, C) représente un mode de propagation du résonateur
dual. Le filtre est centré a 14 GHz, sa bande passante est de 200 MHz et les zéros de
transmission sont placés respectivement a 13.7 GHz et 14.3 GHz. Le couplage J; est négatif.
Il va créer le zéro de transmission & gauche de la bande passante. Le couplage J, est positif et

va créer le zéro de transmission a droite de la bande passante.
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Figure I11.21: Prototype passe-bande et caractéristiques de transfert d’un filtre d’ordre deux avec deux
zéros de transmission

La position du zéro de transmission a gauche de la bande passante peut étre contrélée en
faisant varier J;, comme le montre la figure II1.22. De méme, la position du zéro de
transmission a droite de la bande passante peut étre contrdlée en faisant varier J,, comme le
montre la figure I11.23.Ces résultats montrent qu'il est possible de contrdler la position des

zéros indépendamment 1'un de I'autre.
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Figure II1.22: Evolution de la position du zéro a gauche de la bande passante en fonction de J;
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Figure I11.23: Evolution de la position du zéro a droite de la bande passante en fonction de J,

En pratique, il est tres difficile de contrdler la position des zéros de transmission en raison
de la dépendance des couplages entre les deux modes de propagation du résonateur et les
lignes d’entrée-sortie. Pour le filtre de la figure I11.24, régler J; revient a régler le couplage
entre la ligne d'entrée et le mode de propagation 2, et régler J, revient a régler le couplage
entre le mode 1 et la ligne de sortie. Les gaps d’entrée et de sortie g;, et g,,, permettent de

régler le facteur de qualité externe du filtre.
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Figure I11.24: Topologie du filtre dual

Les deux figures suivantes présentent le déplacement des zéros en fonction d’un

déplacement latéral des lignes d’acces d’entrée et de sortie. Elles montrent la difficulté de

controler indépendamment les positions des zéros de transmission.
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Figure II1.25: Controle de la position des zéros en fonction de d;,
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Figure I11.26: Controle de la position des zéros en fonction de d,,,
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111.5 Etude du résonateur de Hilbert

La figure I11.27 montre 1’itération de Hilbert:

Itération 0 Itération 1 Itération 2

Figure I11.27: Itération de Hilbert
Répétée a I’infini, la courbe de Hilbert remplit complétement le carré qu’elle délimite.
Autrement dit, grace a la courbe de Hilbert, il est possible de contenir une ligne de longueur

infinie dans un carré¢ de surface finie, ce qui montre la propriété¢ de remplissage d’espace

exceptionnelle que possede la courbe de Hilbert.

I11.5.1 Application de l'itération de Hilbert a un résonateur linéique

Nous nous intéressons a présent au comportement d'un résonateur linéique 1/2 auquel on
applique l'itération de Hilbert (figure II1.28). Comme pour les résonateurs de Minkowski,
cette itération est accompagnée d'une miniaturisation du résonateur afin de garder la méme
fréquence de résonance. Pour des raisons de faisabilité, nous nous arrétons a l'itération d'ordre

deux. Ces résonateurs ont été dimensionnés pour une résonance a 9.78 GHz (figure I11.29).

-—5.19mm—» <«—43mm—»

? T --23mm»
- 12.8mm—» L: £ f
ﬁ> : :> ; :> :
g "‘; £
bt < C
' v

Résonateur linéique Résonateur carré Premiére itération Deuxiéme itération

Figure I11.28: Itération de Hilbert appliquée a un résonateur A/2
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Figure II1.29: Réponses en transmission des résonateurs a 9.78 GHz

Pour le résonateur linéique et le résonateur carré, le premier harmonique apparait a 2f,.

La premicere itération de Hilbert permet d'introduire un zéro de transmission dans la réponse

en transmission du résonateur. Le premier harmonique est décalé¢ au dela de 2f,. La

deuxieéme itération de Hilbert permet de rapprocher le zéro de transmission de la bande
passante du résonateur, augmentant ainsi sa sélectivité. Par ailleurs, on retrouve une

atténuation supérieure a 30dB a 2f, et la premicre remontée harmonique est observée a 23

GHz. Cependant la largeur du résonateur dans le cas de la deuxiéme itération de Hilbert est

réduite afin de pouvoir le miniaturiser, ce qui augmente les pertes ohmiques.

Nous nous sommes aussi intéressés a la comparaison de différentes topologies de
résonateurs linéiques a 6.9 GHz. Dans ce cas tous les résonateurs présentent la méme largeur
de ligne, soit 0.2 mm. La figure II1.30 montre leurs réponses en transmission. Pour le
résonateur 3, un zéro de transmission est créé a 9.18 GHz. Par contre, les pertes d'insertion du
résonateur augmentent lors de sa miniaturisation, en raison de la diminution de leur facteur de

qualité a vide.
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Figure II1.30: Réponses en transmission des résonateurs a 6.9 GHz

La figure III.31 montre plusieurs résonateurs de Hilbert du second ordre ainsi que

l'atténuation au niveau du premier harmonique que permet cette itération.
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Figure I11.31: Réponses en transmission des résonateurs de Hilbert
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I11.5.2 Evolution du facteur de qualité a vide des résonateurs de Hilbert

Nous ¢étudions ici 1'évolution du facteur de qualité a vide des résonateurs 1, 2 et 3
présentés dans la figure I11.30. Les pertes de la structure sont métalliques (boitier en laiton,

circuit en cuivre) et diélectriques (substrat).

La conductivité du cuivre (o =5.8.10"S.m™") caractérise les pertes métalliques. Les
pertes diélectriques correspondent a la tangente de pertes du substrat (tanc =9.107"). La
constante diélectrique du substrat est de 2.2 et son épaisseur est 254um . Les hauteurs
supérieure et inférieure de la cavité sont de Imm. La largeur de la ligne constituant les
résonateurs est de 2mm. Le tableau II1.5 regroupe 1'évolution du facteur de qualité a vide des

différents résonateurs.

<« 4mm—»

<+ 3mm >

< WG9 »

- WGy »
< 3.4mm»

- 65mm >

0, =103 0, =89 Q, =83

Tableau II1.5: Evolution du facteur de qualité du résonateur de Hilbert

L'itération de Hilbert permet une miniaturisation de pres de 75% par rapport au résonateur
carré. Cette miniaturisation s'accompagne bien entendu d'une réduction du facteur de qualité a
vide des résonateurs. En effet, miniaturiser un résonateur planaire tout en gardant sa fréquence
de résonance constante réduit son facteur de qualité puisque la densité de courant augmente,

augmentant ainsi les pertes métalliques.

Le tableau II1.6 compare les facteurs de qualité et les fréquences de résonance de trois
résonateurs occupant la méme surface et la méme longueur de ligne. Le premier résonateur en

"épingle" résonne a 5.48 GHz avec un facteur de qualité a vide Q, =93, le résonateur de

Hilbert résonne a 6.9 GHz avec O, =88 et le résonateur hairpin résonne a 7.57 GHz avec

0,=75.
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< 3mm—» < 3mm—» < 3mm—»

<« 34mm-—»
<« 34 mm—»
<« 34 mm—»

f, =5.48GHz f, = 6.90GHz f, =7.57GHz

0, =93 0, =88 0,=175

Tableau II1.6: Comparaison des facteurs de qualité de trois résonateurs de méme taille

Cette différence entre les fréquences de résonance des résonateurs, surtout entre le
résonateur en "épingle" et le résonateur de Hilbert peut étre expliquée en formulant
I'hypothése de "raccourcis" produits par les couplages entre les méandres a l'intérieur du
résonateur de Hilbert. Sa longueur effective est donc plus faible, ce qui explique sa résonance

a une fréquence supérieure a celle qu'on pouvait attendre.

Ces résultats montrent que le résonateur de Hilbert présente un bon compromis entre la
miniaturisation et la conservation d'un bon facteur de qualité a vide nécessaire pour minimiser

les pertes d'insertion lors de la conception de filtres.

Les valeurs relativement faibles des facteurs de qualité obtenus s'expliquent notamment
par l'utilisation du cuivre comme métal ainsi qu'une épaisseur relativement élevée pour le
substrat, ce qui augmente les pertes métalliques et diélectriques du circuit. L'utilisation de 1'or
comme conducteur, ainsi qu'un substrat moins épais ou avec une tangente de pertes plus faible
permet d'améliorer considérablement les performances des résonateurs. Par ailleurs, la
miniaturisation par itération fractale peut étre utilisée avec d'autres technologies qui
permettent une amélioration significative des facteurs de qualités a vide des résonateurs,
comme le micro-usinage ou la supraconductivité. La miniaturisation par itération fractale est
surtout intéressante dans ces cas puisque le colt du substrat est élevé et que les techniques de
fabrication ne permettent pas la conception de substrats dont la surface soit supérieure a

quelques cm”.
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111.5.3 Etude de la sensibilité des résonateurs de Hilbert

Comme pour les résonateurs de Minkowski, nous nous sommes intéressé€s I’influence des
parametres technologiques sur la fréquence de résonance des résonateurs. La figure II1.32
montre les variations de la fréquence de résonance d'un résonateur linéique, d'un résonateur
carré et d'un résonateur de Hilbert. Lorsque les hauteurs des cavités sont égales a Imm et
I'épaisseur du substrat est 0.254mm, les trois résonateurs ont la méme fréquence de

résonance f, =9.778 GHz . Ces résultats montrent que le résonateur de Hilbert est le moins

sensible aux variations des hauteurs de la cavité et de 1'épaisseur du substrat.

Nous avons aussi comparé la sensibilit¢ d'un résonateur de Hilbert du premier ordre
(premiére itération) et d'un résonateur de Hilbert du deuxiéme ordre (deuxiéme itération) a

fo =9.364 GHz (figure 1I1.33). Dans ce cas aussi, l'itération de Hilbert permet d'avoir un

résonateur moins sensible aux tolérances de fabrication du substrat suspendu.
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Figure I11.32: Etude de la sensibilité du résonateur linéique et des résonateurs linéaires
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Figure I11.33: Etude de la sensibilité des résonateurs de Hilbert
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I11.6 Application a la conception de filtres

La conception de filtres utilisant les résonateurs de Hilbert débute par la synthése du
réseau prototype présenté dans le chapitre 2. L'extraction des parameétres de ce réseau nous
permet d'obtenir la matrice des coefficients de couplage entre les résonateurs. Enfin, la
détermination des coefficients de couplage entre les résonateurs en fonction des gaps qui les

séparent nous permet de dimensionner le filtre.

I11.6.1 Filtre d'ordre deux utilisant le résonateur de Hilbert du premier ordre

La topologie du filtre est présentée figure I11.34. Il est constitué de deux résonateurs de
Hilbert du premier ordre. Les lignes d'accés d'entrée/sortie sont dimensionnées grace au
logiciel LineCalc (Agilent) qui détermine la largeur correspondant a une impédance
caractéristique de 50 Ohms en fonction des paramétres géométriques du substrat suspendu,

soit dans ce cas 3.11mm.

1635mm——— P

a2 £20

Figure I11.34: Filtre d'ordre 2 utilisant les résonateurs de Hilbert du premier ordre

umg—— g

La fréquence centrale du filtre est 9.9 GHz (bande X) et sa bande passante est de 80 MHz.
La figure II1.35 regroupe les valeurs des ¢éléments du prototype passe-bande, la matrice de
couplage, le facteur de qualité externe et les caractéristiques de propagation théoriques du

filtre.
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Figure II1.35: Réseau prototype passe-bande, matrice de couplage et fonction de transfert
théorique du filtre d'ordre deux

Une premicere estimation des gaps d'entrée/sortie ainsi que du gap inter-résonateurs nous a
permis de fixer la longueur du boitier a 16.35 mm. La largeur du boitier a été fixée a 8mm.

Dans ce cas, la résonance du boitier se produit a 20.2 GHz, soit autour de 2 £, ce qui permet

de limiter la remontée au niveau du premier harmonique. Ensuite nous avons calculé les
variations des coefficients de couplage en fonction des gaps entre les résonateurs. La figure
II1.36 montre les variations du coefficient de qualité externe en fonction du gap d'entrée/sortie
ainsi que les variations du couplage inter-résonateurs en fonction du gap qui les sépare. A
partir de ces courbes et de la matrice théorique des coefficients de couplages, nous pouvons

dimensionner le filtre afin d'avoir la fonction de transfert souhaitée.

110 0.027
-
[0]
100,—‘ 101.02 %1)
E 2
y . 0.182 mm o ]
<] —>d12<—
80 =
R R
70 | | | | £ o000
0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0213 0.65 075 0.85 095 1.05 1.15 125 135 145
diy(mm) djy(mm)

Figure I11.36: Variations du coefficient de couplage et du facteur de qualité externe
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La simulation de la structure totale du filtre a partir des valeurs extraites montre que les
couplages réels sont plus forts que les couplages théoriques. Un ajustement des gaps afin de
retrouver les bons couplages est donc nécessaire. Les dimensions initiales du filtre, les

dimensions finales et les réponses en transmission et en réflexion sont montrées figure I11.37.

Dimensions initiales Dimensions apres réglages
. - doui=d;, =0.182mm doui=din =0.2mm
d12=1.26mm d12=1.35mm

—» <— —V dlz 47
m Ol,l[

0 0 —

] 1dB Sii
104 104 —Filtre avec pertes
-20 -20-

] 1 Filtre idéal
=307 -304 sans pertes
-40- | | | | -40- | | | |

9.5 9.7 9.9 10.1 10.310.4 9.5 9.7 9.9 10.1 10.310.4

Fréquence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure II1.37: Réponses en transmission et en réflexion du filtre final

Lorsqu'on tient compte des pertes dues au circuit et au boitier, les pertes d'insertion dans la
bande atteignent 3.4 dB et les pertes par retour dans la bande -18.5dB. La simulation large
bande du filtre (figure I11.38) montre la présence d'un zéro de transmission a 11.63 GHz et une
atténuation supérieure a 60 dB jusqu'a 18 GHz. La résonance du boitier apparait a 20.2055
GHz. Momentum ne peut pas simuler la réponse du filtre sur une bande de fréquence autour
de la fréquence de résonance du boitier, c'est pour cela qu'une discontinuité apparait dans la

réponse en transmission du filtre autour de 20.2055 GHz.

A titre de comparaison, nous avons aussi congu un filtre ayant les mémes caractéristiques

utilisant des résonateurs 1/2 droits. Le boitier mesure 32.8 mm*8mm et résonne & 18.68 GHz

et 20.19 GHz. La figure I11.39 compare les réponses en transmission des deux filtres.
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Figure I11.38: Réponse large bande du filtre de Hilbert d'ordre deux
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Figure I11.39: Comparaison des réponses large bande du filtre de Hilbert et du filtre
a résonateurs linéiques

Les pertes d'insertion du filtre linéique sont de 2 dB. On constate que la configuration de
Hilbert permet une meilleure sélectivité du filtre autour de sa bande passante, ainsi qu'une
meilleure réjection hors bande passante. Par contre les pertes d'insertion dans la bande
passante (3.1 dB) sont supérieures a celle du filtre linéique, du fait de la diminution du facteur
de qualité des résonateurs de Hilbert lors de la miniaturisation. L'atténuation au niveau du
premier harmonique est améliorée. Par ailleurs, le filtre de Hilbert est 50% plus petit que le

filtre linéique.

148



Chapitre3-Miniaturisation des Résonateurs Planaires par Itération Fractale

I11.6.2 Filtre d'ordre trois utilisant le résonateur de Hilbert du premier ordre

La topologie du filtre est présentée figure I11.40. Ce filtre est constitué de trois résonateurs
de Hilbert du premier ordre.
- 23.44 mm >

ull & B

Figure I11.40: Filtre d'ordre trois utilisant des résonateurs de Hilbert du premier ordre

La fréquence centrale du filtre est 9.9 GHz avec une bande passante de 100 MHz. La
figure I11.41 regroupe les valeurs des éléments du prototype passe-bande, la matrice de
couplage, le facteur de qualité externe et les caractéristiques de propagation théoriques du

filtre.

) 0
Prototype passe-bande [an Sy,
EE MO T 1
- C] L/ - C; L,— C3 L3 B
40|
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[K]=l0.001 0 o001 0,=99 2 e e B B
0 001 0 K 10 11
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Figure I11.41: Réseau prototype passe-bande, matrice de couplage et fonction de transfert
théorique du filtre d'ordre trois
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Une premiére estimation des gaps d'entrée/sortie ainsi que du gap inter résonateur nous a
permis de fixer la longueur du boitier a 23.44 mm. La largeur du boitier a été fixée a 10mm.
Dans ce cas, les résonances du boitier se produisent a 15.7865 GHz et 19.0868 GHz. La figure
I11.42 montre les variations du coefficient de qualité externe en fonction du gap d'entrée/sortie
ainsi que les variations des couplages inter-résonateurs en fonction du gap qui les sépare. A
partir de ces courbes et de la matrice théorique des coefficients de couplages, nous pouvons

dimensionner le filtre afin d'avoir la fonction de transfert souhaitée.
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Figure I11.42: Variations du coefficient de couplage et du facteur de qualité externe

Une fois que les valeurs des gaps sont extraites, nous procédons a quelques réglages afin
de retrouver les bonnes valeurs des couplages. Les dimensions initiales du filtre, les
dimensions finales et les réponses en transmission et en réflexion sont montrées figure I11.43.
Lorsqu'on considére les pertes dues au circuit et au boitier, les pertes d'insertion dans la bande
atteignent 5.8 dB et les pertes par retour dans la bande -15dB. La simulation large bande du
filtre (figure I11.44) montre a présence d'un zéro de transmission a gauche de la bande

passante, a 5.7 GHz et une atténuation supérieure a 30 dB au niveau du premier harmonique.
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Dimensions initiales Dimensions aprés réglages
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Figure I11.43: Réponses en transmission et en réflexion du filtre final apreés réglages
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Figure I11.44: Réponse large bande du filtre de Hilbert d'ordre trois
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I11.6.3 Filtre d'ordre trois avec un zéro de transmission a droite de la bande passante

La topologie du filtre est présentée figure I11.45. 11 est constitué¢ de trois résonateurs de
Hilbert du premier ordre. Le couplage entre les résonateurs 1 et 3 va créer un zéro de
transmission a droite de la bande passante grace au couplage magnétique entre ces deux
résonateurs.

-« 17 72mm————————— P

15.08mm——— P

Figure II1.45: Filtre d'ordre trois avec un zéro de transmission a droite de la bande passante

La fréquence centrale du filtre est 9.9 GHz (bande X) et sa bande passante est de 100
MHz. Le zéro de transmission est placé a 10.12 GHz. La figure I11.46 regroupe les valeurs des
valeurs des ¢éléments du prototype passe-bande, la matrice de couplage, le facteur de qualité

externe et les caractéristiques de propagation théoriques du filtre.
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10 \
], ] \
— T 20 — \
, ) )
JEEEL -~
, ) “
L CI L[ - C2 Lg_ C3 L3 40 SZI 4 \\\
C, =C, =1.554nF C, =2.422nF 1 S~
J,=0451 |50~ .
L,=L,=0.162pH L,=0.133pH . S,
-60
0 0.01 0.001 70
[K]=| 0001 0 o001 Q,=99 1
0.001 0.0 0 -80 L i L

Fréquence(GHz)

Figure II1.46: Réseau prototype passe-bande, matrice de couplage et fonction de transfert
théorique du filtre d'ordre trois a réponse asymétrique

152



Chapitre3-Miniaturisation des Résonateurs Planaires par Itération Fractale

Le rétro-couplage J> représente le couplage entre les résonateurs 1 et 3. Il va créer un zéro

a droite de la bande passante puisqu'il est positif. La longueur du boitier est fixée a 17.72 mm

et sa largeur est de 15.08mm. Dans ce cas, les résonances du boitier se produisent a 12.64

GHz, 19 GHz et 20.92 GHz. La figure II1.47 montre les variations du coefficient de qualité

externe en fonction du gap d'entrée/sortie ainsi que les variations des couplages inter-

résonateurs en fonction du gap qui les sépare.
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Figure I11.47: Variations des coefficients de couplage et du facteur de qualité externe

du filtre a réponse asymétrique
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Une fois que les valeurs des gaps sont extraites, nous procédons a quelques réglages afin
de retrouver les bonnes valeurs des couplages. Les dimensions initiales du filtre, les
dimensions finales et les réponses en transmission et en réflexion sont montrées figure I11.48.
Lorsqu'on considere les pertes dues au circuit et au boitier, les pertes d'insertion dans la bande

atteignent 5.3 dB et les pertes par retour dans la bande -14dB.

H I Dimensions initiales Dimensions apres réglages
2

,,,,,,,, dip=dy; dou=din =0.158mm dou=din =0.17mm

d12=d23=1.18mm d12=d23=1.23mm
F+ d di3=2.67mm d;3=2.82mm
din:dout
0 7\ 0
|dB j | Sy
-10 — Filtre idéal . -5
| Filtre avec
=20 — pertes -10 —
-30 — -15
40 — -20 —
-50 — I -25
'60 T T ‘ T T \v T T T T '30 T T T ‘ T T T T ‘ T T T T ‘ T T T T
9.0 9.5 ld.O 16.5 11.0 9.0 9.5 10.0 10.5 11.0
Fréquence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure I11.48: Réponses en transmission et en réflexion du filtre a réponse asymétrique aprés réglages

Le zéro de transmission est placé a 10.12 GHz. La variation de d;; permet de déplacer ce

zéro. C'est donc bien le couplage entre les résonateurs 1 et 3 qui crée ce zéro (figure 111.49).

0 __
20 —
-40 — Déplacement du zéro
| lorsque d;; augmente
Ld,
-60 — §
-80 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T [ ‘ T ‘ T

95 96 97 98 99 100 10.1 102 103
Fréquence(GHz)

Figure I11.49: Déplacement du zéro de transmission lorsque d;; augmente
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La simulation de la distribution du courant dans le filtre a 10.12 GHz (figure II1.50)
montre que le courant est essentiellement concentré a l'extérieur de la zone de couplage. Par

conséquent, ce couplage est "magnétique".

Distribution du courant @10.12 GHz

iy

Zone de couplage magnétique

Figure II1.50: Distribution du courant a 10.12 GHz

La simulation large bande du filtre montre la présence d'un deuxiéme zéro de transmission
a 12.2 GHz et une atténuation supérieure a 20 dB au niveau du premier harmonique a 20 GHz

(figure I11.51).

Résonances du boitier

4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
Fréquence(GHz)

Figure I11.51: Réponse large bande du filtre a réponse asymétrique
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111.6.4 Filtre d'ordre trois utilisant le résonateur de Hilbert du second ordre

La topologie du filtre est présentée figure II1.52. 11 est constitué de trois résonateurs de

Hilbert du second ordre. Le couplage entre les résonateurs 1 et 3 va créer un zéro de

transmission a droite de la bande passante du filtre

- 1426 mm

(0 (3)
E‘EE%.

Figure II1.52: Topologie du filtre fractal de Hilbert

- - [P

Le filtre est centré a 9.63 GHz avec une bande passante de 200 MHz. Le zéro de
transmission est placé a 9.9 GHz. Les valeurs des ¢éléments du prototype passe-bande ainsi

que la matrice de couplage et les caractéristiques de propagation théoriques sont présentées

figure I11.53.

Prototype passe-bande
h
il |
T T T \ //i ”"\\‘75\21
SOl G L Gl | —
C,=C,=0.65InF C,=0.943nF
J,=0373
L=L,=0420pH | L,=0.286 pH
0 0020 00053 10
[K]=| 0.021 0 0021 Q.=4438 -80 ‘
9 10 11
Fréquence(GHz)

0.0053 0.021 0

Figure II1.53: Réseau prototype passe-bande, matrice de couplage et fonction de transfert
théorique du filtre fractal de Hilbert
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Une premiére estimation du couplage entre les résonateurs 1 et 3 nous a permis de fixer la
longueur du boitier a 14.26mm. La largeur est fixée a 11 mm. Les variations des différents
coefficients de couplages ainsi que du facteur de qualité externe en fonction des gaps inter-

résonateurs sont présentées figure I111.54.
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Figure I11.54: Variations des coefficients de couplage et du facteur de qualité externe
du filtre fractal de Hilbert
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Lorsque les valeurs des gaps sont extraites, nous procédons a quelques réglages afin de
retrouver les bonnes valeurs des couplages. Les dimensions initiales du filtre, les dimensions

finales et les réponses en transmission et en réflexion sont montrées figure I11.55.

Dimensions initiales Dimensions apres réglages

2 9T d=dy=0.117mm dou=d;, =0.12mm
d12 :d23:O. 17mm dlz =d23=0.26mm
d13=1.69mm d13=1.96mm
0
| dB S
-10+ Filtre avec pertes
220
-30
40 Filtre idéal
'80 T T ‘ T T T T -50 T T T T T T T T T ‘ T T T T T T T T T
10 11 9 10 11
Fréquence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure IIL.55: Réponses en transmission et en réflexion du filtre fractal de Hilbert aprés réglages

Les différences entre les valeurs initiales des gaps et leurs valeurs finales s'expliquent
notamment par les couplages internes du résonateur fractal et qui sont créés par le processus
de miniaturisation. Par ailleurs, pour le réglage de d;;, la configuration des lignes d'acces
entrée/sortie crée un couplage entre ces lignes qui augmente fortement le couplage entre les
résonateurs 1 et 3, ce qui explique I'écart entre la valeur initiale de d;3 (1.69mm) et sa valeur

finale (1.96mm).

Lorsqu'on considere les pertes dues au circuit et au boitier, les pertes d'insertion dans la
bande atteignent 7.2 dB et les pertes par retour dans la bande -14dB. Ces pertes relativement
importantes sont un effet de la miniaturisation et sont notamment dues aux pertes métalliques
(cuivre) et diélectriques. Le choix de l'or comme métallisation et d'un substrat moins épais et
dont la tangente de pertes est plus faible que celle du Duroid5880 permet d'améliorer ces

résultats, tout en bénéficiant de 1'importante miniaturisation produite par l'itération de Hilbert.
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Le zéro de transmission est placé a 9.9 GHz. La variation de d;; permet de régler la
position de ce zéro. En effet, lorsque d;; augmente, le couplage entre les résonateurs 1 et 3
diminue et le zéro de transmission est déplacé vers les fréquences supérieures. C'est donc bien

le couplage entre les résonateurs 1 et 3 qui crée ce zéro (figure I11.56).

Déplacement du zéro
lorsque d;: augmente

'1°°||||||||||||||
9.0 92 9.4 9.6 9.8 10.0 102 104

Fréquence(GHz)

Figure II1.56: Déplacement du zéro de transmission du filtre fractal lorsque d;; augmente

La simulation de la distribution du courant dans le filtre 4 9.9 GHz (figure I11.57.a) montre
que le courant est essentiellement concentré a I'extérieur de la zone de couplage. Par
conséquent, ce couplage est "magnétique". La simulation large bande (figure II1.57.b) montre
une remontée harmonique a 20.5 GHz, avec une réjection hors-bande supérieure a 25dB entre

10 et 20 GHz, et supérieure a 35 dB entre 5 et 9 GHz.

0
1 dB
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Figure II1.57: Distribution du courant 2 9.9 GHz et simulation large bande du filtre fractal de Hilbert
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II1.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudi¢ l'effet de plusieurs itérations fractales sur le
comportement de résonateurs A/2 ou duaux. Nous avons vu que l'itération fractale peut étre

un bon compromis entre la miniaturisation et la conservation d'un bon facteur de qualité a
vide des résonateurs, ce qui est nécessaire pour la conception de filtres compacts avec de
faibles pertes. Par ailleurs, 1'itération fractale permet aussi d'améliorer la réjection hors bande
passante des filtres, que ce soit autour de la bande passante par l'introduction de zéros de
transmission ou au niveau du premier harmonique en le déplagant vers les fréquences
supérieures ou en l'atténuant. Par ailleurs, ces résonateurs se révelent étre moins sensibles aux
parametres technologiques du substrat suspendu, comme 1’ont montré les variations des

fréquences de résonances en fonctions des hauteurs des cavités et de I’épaisseur du substrat.

La synthése développée dans le chapitre 2 a été appliquée a la conception de filtres
utilisant des résonateurs a topologie fractale. Les résultats des simulations montrent la
possibilité d'obtenir des filtres compacts, avec des pertes plus ou moins importantes selon
I'ordre de l'itération fractale. Cependant, ces résultats peuvent étre largement améliorés en
utilisant des technologies plus adaptées aux résonateurs miniaturisés, comme les technologies
du micro-usinage, multicouches ou de la supraconductivité et qui peuvent bénéficier des

avantages des fractales en raison du cotit relativement élevé du substrat.

Le chapitre suivant montre plus d'exemples de filtres en substrat suspendu utilisant des
résonateurs classiques et des résonateurs a topologies fractales. Nous détaillerons les

contraintes technologiques liées a la conception et a la fabrication des circuits et des boitiers.
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Conception
et Réalisations de Filtres
en Substrat Suspendu

Chapitre

Dans ce chapitre, nous présentons des réalisations de filtres en substrat suspendu qui
utilisent les résonateurs définis dans le chapitre 3. Les circuits ont été fabriqués par la
société Atlantec (Nantes) et les boitiers ont été concus a I' XL (CNRS UMR 5818).
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IV.1 Introduction

Nous présentons dans ce chapitre cinq réalisations de filtres utilisant les différents
résonateurs ¢tudiés dans le chapitre 3. Une des préoccupations principales pour la fabrication
du filtre est son colit. En effet, la sensibilité aux dimensions des structures de filtrage nécessite
des tolérances faibles. Les boitiers sont donc taillés a l'aide de fraises qui ne sont pas
disponibles pour tous les diamétres. Leur rayon fini est source d'imperfections aux niveaux
des arétes des cavités. Si une cavité parallélépipédique est requise, le fraisage ne permet

d'obtenir qu'une forme aux coins arrondis (figure IV.I).

Arrondis dus au rayon
fini des fraises

Figure IV.1: Imperfection des arétes

Par ailleurs, afin de diminuer les pertes par conduction, l'intérieur des cavités pourrait étre
recouvert d'une fine couche d'or ou d'argent, qui sont des métaux ayant des conductivités
électriques €levées. Les boitiers ont été réalisés au laboratoire dans des blocs de laiton, plus

facile a usiner que le cuivre. En revanche, sa conductivité électrique est moins bonne.

Concernant les circuits, le cuivre a été choisi pour des raisons de colt. La aussi
l'utilisation de 1'or permettrait de diminuer les pertes. L'assemblage des filtres a été effectué au
laboratoire. Beaucoup de précautions ont ¢été nécessaires afin de ne pas tordre le substrat

souple lors de la pause des connecteurs SMA.

La figure IV.2 montre que le plan de coupe du boitier est horizontal, et les deux parties ne
s'encastrent pas. Le contact n'est donc pas parfait, ce qui perturbe la propagation

¢lectromagnétique dans la structure.
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***************************

Substrat

Connecteur

Connecteur

Figure IV.2: Plan de coupe horizontal des boitiers
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IV.2 Filtres d'ordre trois en bande C a caractéristiques asymétriques

Dans un premier temps et afin de valider la synthése des filtres pseudo-elliptiques, nous
avons concu deux filtres d'ordre trois a réponses asymétriques en utilisant les résonateurs
présentés en premicre partie du chapitre trois. Le premier filtre présente un zéro de
transmission a droite de la bande passante grace a un couplage magnétique entre les
résonateurs 1 et 3. Le deuxieme filtre présente un zéro de transmission a gauche de la bande

passante grace a un couplage électrique entre les résonateurs 1 et 3.

IV.2.1 Filtre d'ordre trois avec un zéro de transmission a droite de la bande passante

IV.2.1.1 Synthése du filtre

La topologie du filtre est présentée dans la figure IV.3. Chaque résonateur est constitué
d'une ligne 4, / 2 (A, ¢tant la longueur d'onde guidée) de largeur /=0.5mm. Le facteur de
qualité a vide de ce résonateur est O, = 259. Le filtre est centré a 7.28 GHz avec une bande

passante de 100 MHz (1.37%). Le rétro-couplage (couplage non minimum) entre les

résonateurs 1 et 3 va créer un zéro de transmission a droite de la bande passante a 7.4 GHz.

Y

Figure IV.3: Topologie du filtre d'ordre trois avec un zéro de transmission a droite de la bande passante

L'adaptation des lignes d'entrée/sortie a 50 Ohms se fait grice a un transformateur
d'impédance. La conception du filtre débute par la synthése du réseau prototype passe-bande

capable de générer la fonction de transfert souhaitée.
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La figure IV.4 présente les prototypes passe-bas et passe-bande ainsi que les valeurs de
leurs ¢éléments a partir desquels nous déduisons la matrice des inductances mutuelles de
couplage /M] ainsi la matrice des coefficients de couplage /K]. Le couplage J, représente le
couplage entre les résonateurs 1 et 3. Le réglage de d;; permet de régler la fréquence du zéro

de transmission.

Prototype passe-bas o
| 1dB
) -10{
— —_ M -20
| £ | L 1 L 1 ]
T T T -307
— GpjB T Gp jBr Gp jBs ] Sa1
-40
C,=C,=0.878903 C,=1.299182 1
J,=0.391694 -507
B, =B, =0.095206 B, =0.565022 ]
-60+———— T T L

70 7.1 72 13 74 15 176 7.7

Prototype passe-bande Fréquence(GHz)

0 1.018 0.229

] T ] T ] T M]=|1018 0 1018
1 T 1 T% 1 T% 1 0.229 1.018 0
— C/L, —CiLy— CiL3
0 00111 0.0025
C',=C',=1.399nF C',=2.06InF - =674
=G : "E | 0301604 KI=|00111 0 oo Q=67
L' =L',=0.341pH L',=0.23pH 0.0025 0.0111 0

Figure IV.4: Prototypes passe-bas et passe-bande du filtre, réponse théorique et matrices de couplages

IV.2.1.2 Dimensionnement du boitier et calcul des modes de propagation

Le boitier dans lequel le substrat est suspendu est une cavité ou se propagent des modes
TEM dont les fréquences de résonance peuvent perturber le fonctionnement du filtre si elles
sont proches de la bande passante. Il est donc impératif de bien dimensionner le boitier afin
d’avoir les caractéristiques de propagation voulues. La fréquence de résonance d’un mode

TE,,, dans un boitier de longueur L, de largeur / est donnée par la formule suivante :

c mz\ (nz)’
oz (%)
o Eeq [ L

Les différents parameétres de cette formule ont été présentés dans le chapitre 2.
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Si on fixe la longueur du circuit, il est possible de déterminer la largeur adéquate afin que
les modes propagés ne perturbent pas les caractéristiques du filtre. En posant R=L// (rapport

longueur/largeur), la fréquence de résonance des modes 7E,,, devient :

c 2 2p2

Jmp=——F—=—=\Vn"+m
"L Jeeq

La longueur du boitier dépend surtout de la valeur de d;; qui permet de régler le couplage
k3. Une premiére estimation de ce couplage en fonction de d;; et sans présence de boitier
nous permet de fixer la longueur du circuit & 16.68 mm. La figure IV.5 montre les résonances

des différents modes de propagation TE,,, en fonction de R.

Freq(GHz)
307
TEy;
2]

TE,
20 e

Résonance du

1 boitier @12.2 GHz TEq;
15:@/_/_,_/—/—/—’_/
101

]

5: T T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1

1 1.1 12 13 14

R=L/I

Figure IV.5: Distribution des modes de propagation en fonction de R

Le rapport R a été fixé a 1.02, ce qui correspond a une largeur /=176.27 mm. Dans ce cas, la
premiere résonance du boitier se produit a 12.2 GHz, suffisamment loin de la bande passante

du filtre afin de ne pas perturber ses caractéristiques de propagation.

Lorsque les dimensions du boitier sont fixées, nous pouvons procéder a un calcul précis
des coefficients de couplage inter-résonateurs ainsi qu'au calcul du facteur de qualité externe

du filtre.
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IV.2.1.3 Etude des coefficients de couplage

Nous commengons par I'é¢tude du couplage k3 qui permet de fixer la position du zéro de
transmission a 7.4 GHz. Ce couplage dépend de d;;. La figure IV.6 montre I'évolution de k;;
en fonction de d;;. D'aprés la matrice théorique des coefficients de couplage, il faut avoir

k13:0.0025.

0.012
k13

0.008;
d]3

0.004 d=2.92mm
—‘ k=0.0025

0 T T T T T T T T T T T T T T
2 212223242526272829 3 3132333435

dj3(mm)

Figure IV.6: Courbe de variation de k;; en fonction de d;;

D'aprés la courbe précédente, la valeur de d;; qui permet d'atteindre le couplage théorique

k13=0.0025 est d;3=2.92mm.

Lorsque la distance entre les résonateurs 1 et 3 est fixée, nous pouvons passer a 1'étude du
couplage k;, (k;2=k»3) en fonction de d;,. La figure IV.7 montre I'évolution du coefficient de
couplage k;, en fonction de la distance entre les résonateurs 1 et 2. D'apres cette courbe, la

valeur de d;, pouvant réaliser un couplage théorique k;,=k,3=0.0111 est d;;=d>;=1.32mm.

0.06 :

ki :
0.054 ‘
0.04, v di
0.03- i i
0.02 2.9jmm

d]2:1.32mm
0.014 k=0.0111
0
0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6

d]z(mm)
Figure IV.7: Courbe de variation de k;, en fonction de d;,
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Enfin nous passons a la détermination du facteur de qualité externe Q. du filtre et qui
définit le couplage entre la ligne d'acces d'entrée du filtre et le premier résonateur (et
respectivement le couplage entre le dernier résonateur du filtre et la ligne de sortie). La figure
IV.8 montre les variations du facteur de qualité externe O, en fonction du gap entre la ligne

d'acceés d'entrée et le résonateur 1.

130
120 | Qe
110 |
100 |
90 - d
80 -
70 -

60 H Q=674 ‘

50+
40 \
30 ‘ ‘ ‘ T
0.1 0.15 0.2 0.25 0.3
d(mm)

Figure IV.8: Courbe de variation du facteur de qualité externe Q, en fonction de d

D'apres la courbe précédente, il faut une distance d=0.163mm pour atteindre le facteur de

qualité externe théorique Q.=67.4.

IV.2.1.4 Réponses a partir des valeurs initiales et réglages des dimensions

Les caractéristiques de propagation du filtre a partir des valeurs extraites des gaps inter-
résonateurs sont données par la figure IV.9. Ils montrent que les couplages réels sont plus
forts que les couplages théoriques, ce qui se traduit par une bande passante plus large et des
pertes par retour dans la bande inférieures a 20 dB. Nous procédons donc a des réglages afin
de retrouver les réponses souhaitées. Les dimensions initiales des gaps ainsi que les
dimensions finales apres réglage sont montrées figure IV.9. Le réglage de d,3 nous permet par
ailleurs de placer le zéro de transmission a la bonne fréquence. La figure IV.10 montre le
déplacement du zéro de transmission lorsque d;; varie, preuve qu'il est du au couplage entre
les résonateurs 1 et 3 comme nous l'avons suggéré lors de la synthése du filtre. Ce couplage
est magnétique (positif) comme le montre la distribution du courant dans le filtre a 7.4 GHz

(figure IV.11).
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Dimensions initiales Dimensions aprés réglages
da d=d;=0.163mm d.=d;=0.195mm
3 di;=d»;=1.32mm di;=d;=1.49mm
d;3=2.92mm d;3=3.25mm
M_.

0
dB Réponses a partir

7] des valeurs extraites
220 —
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Fréquence(GHz)
Figure IV.9: Dimensions et réponses initiales et finales du filtre
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Figure IV.10: Déplacement du zéro de transmission en fonction de d;;
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Distribution du courant @7.4 GHz

l Zone de couplage magnétique l

Figure IV.11: Distribution du courant a 7.4 GHz

La figure IV.12 montre la réponse du filtre en tenant compte des pertes métalliques dues
au circuit (cuivre) et au boitier (laiton) ainsi que les pertes di¢lectriques dues au substrat. Les

pertes dans la bande sont de 6.3 dB et les pertes par retour dans la bande atteignent -17dB.

0
- Filtre sans pertes
-20—
40—
Filtre avec pertes
-60—
-80 LRI L L L L L L L L L I L LB LB
7.0 7.1 7.2 7.3 7.4 7.5 7.6 7.7

Fréquence(GHz)

Figure IV.12: Réponse du filtre avec pertes

Enfin la figure IV.13 montre la réponse large bande du filtre. La fréquence de résonance
du boitier calculée par Momentum est 12.46 GHz. On observe une atténuation supérieure a 50
dB entre 7.5 GHz et 12 GHz, ainsi qu'une atténuation supérieure a 40 dB au niveau du

premier harmonique.
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Figure IV.13: Réponse large bande du filtre

IV.2.1.5 Comparaison avec une structure de filtrage classique

A titre de comparaison, nous avons congu un filtre ayant les mémes caractéristiques que le
filtre précédent mais avec des résonateurs A/2 rectilignes. La topologie du filtre et ses

dimensions sont présentées figure IV.14.

\J

45.31mm

A

w9 ——h

Figure IV.14: Topologie du filtre d'ordre trois avec des résonateurs rectilignes

Le calcul des couplages inter-résonateurs ainsi que des gaps d'entrée/sortie se fait grace a
la méthode exposée dans le chapitre deux. La figure IV.15 compare les réponses en
transmission des deux filtres. Les résultats montrent qu'en plus de la réduction significative de
la taille du filtre, la miniaturisation du résonateur linéique par repliement permet aussi
d'améliorer la réponse hors bande passante du filtre, et surtout la réjection au niveau du zéro
de transmission. Par ailleurs, la miniaturisation permet aussi d'augmenter la réjection au
niveau du premier harmonique. Cependant, les pertes d'insertion dans la bande passante sont

augmentées (6.3 dB contre 4.1 dB pour le filtre a résonateurs linéiques).
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Figure IV.15: Comparaison des réponses en transmission des deux filtres

1V.2.1.6 Fabrication du filtre et résultats des mesures

La structure du substrat suspendu simulée par Momentum est montrée figure IV.16.a. En
pratique, le boitier présente des rainures sur lesquelles le substrat sera posé (figure IV.16.b).
La présence de ces rainures peut avoir des effets inattendus lorsqu'on ne prend pas les
précautions nécessaires dans le choix des dimensions du boitier et de ces rainures. Ce
parameétre est encore plus critique lorsqu'on travaille dans le domaine millimétrique. La figure
IV.17 montre 1'effet des variations des dimensions des rainures sur 1'impédance caractéristique

du stripline suspendu [132].

£
hsup W |
I v o4 ‘ \—*t
b -
l hiar [« a q l hiur [« a q
¢ H
“d> «d»i

-(a)- -(b)-

Figure IV.16: a-Structure du substrat suspendu simulée par Momentum
b-Structure réelle
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Figure IV.17: Variations de I'impédance caractéristique en fonction des dimensions du substrat suspendu

Les dimensions de la structure ont été¢ choisies en considérant les valeurs d'impédance
caractéristique les plus communes, soit 5002 et 75Q. Le substrat utilisé est le Duroid (¢=2.2) et

les dimensions utilisées sont les suivantes:

%=1 %=0.4 %=0.2 %=0.4 1=0.0 %=0.2~0.9 %=0.0~0.5

On remarque que lorsque la profondeur d des rainures augmente, l'impédance
caractéristique augmente aussi. Mais cet effet disparait pour des valeurs de d élevées. En effet
la présence de rainures est significative pour une faible profondeur des rainures et son effet ne
peut étre négligé lors de la conception d'un filtre trés précis. Pour éviter ces effets indésirables
il faut avoir bh<<a, sans oublier que la largeur a du boitier intervient dans le calcul de la

fréquence de coupure.

Par ailleurs on se rend compte que 1'impédance caractéristique ne dépend quasiment plus

des dimensions des rainures a partir de %>O.] 5.

Dans notre cas, nous avons b=2.254mm <<[6.27mm et la profondeur des rainures est
fixée a d=Imm (d/b=1/2.254=0.44 >0.15). Les conditions de bon fonctionnement du boitier

sont donc vérifiées.
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Le filtre avec la cavité supérieure ouverte est montré figure IV.18. Le boitier a été fabriqué

au laboratoire IXL et le circuit par la société¢ Atlantec. La réponse du filtre a été mesurée sur

un analyseur de réseaux HP8720. Elle est représentée sur la figure IV.19.

Figure IV.18: Photographie du filtre d'ordre trois avec un zéro a droite de la bande passante
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Figure IV.19: Comparaison des réponses simulées et mesurées

Le tableau IV.1 regroupe les différents parameétres des réponses simulées et mesurées.

Caractéristiques du filtre Simulation Mesure
Fréquence centrale 7.28 GHz 7.37 GHz
Bande passante 100 MHz 112 MHz
Pertes d'insertion -6.3dB -6 dB
Pertes par retour dans la bande <-17dB <-15dB
Zéro de transmission 7.4 GHz 7.51 GHz

Tableau IV.1: Comparaison des résultats des mesures et des simulations
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La figure IV.20 compare les réponses en transmission simulée et mesurée sur une large
bande de fréquence. Les résultats de mesure montrent une réjection supérieure a 48 dB entre 5
et 7 GHz et une réjection supérieure a 40 dB entre 7.5 et 12 GHz. A la fréquence
2fy =14.74 GHz la réjection est de 38 dB. La premiére remontée harmonique se produit a

15.84 GHz. Enfin la résonance du boitier se produit a 12.23 GHz, contre 12.46 GHz pour le

boitier théorique.

0
: dB S21
-10 - ““\ Résonance mesurée
1 | @ 12.23 GHz
1 it ‘ \‘
20 5 “\‘ “ | \‘
] | |
30 il i A
i \
1 J
-40 ] Mesure

Résonance du boitier simulé
@ 12.46 GHz

Simulation

-70 R e e

5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
Fréquence(GHz)

Figure IV.20: Comparaison des réponses simulées et mesurées sur une large bande de fréquence

Les résultats de mesure montrent un décalage de la fréquence centrale du filtre vers les
hautes fréquences. De plus, la bande passante mesurée est plus grande que celle du filtre
simulé, ce qui signifie que les couplages réels sont plus forts que les couplages théoriques.
Suite a I’étude du coefficient de couplage en fonction des parametres géométriques de la
structure du substrat suspendu menée dans le chapitre 2, on pourrait conclure que les hauteurs
de la cavité fabriquée sont supérieures a celles de la cavité simulée. Par ailleurs, nous avons
aussi montré que le facteur de qualité a vide d’un résonateur augmente lorsque les hauteurs
des cavités augmentent, ce qui diminue les pertes d’insertion. Les pertes d’insertion mesurées
sont effectivement inférieures a celles simulées. La fréquence de résonance du boitier fabriqué
est inférieure a celle du boitier simulé, ce qui laisse penser qu’il est plus grand que le boitier
théorique. Nous allons donc effectuer des rétro-simulations afin de mieux expliquer les

résultats de mesure observés.
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Influence des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre

Nous avons appliqué des tolérances de + 0.1mm sur les hauteurs des cavités supérieure et

inférieure. Les résultats sont reportés dans la figure I[V.21.

0
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20 / / Mesure
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| hgp=hjp=1.1mm -

7.0 7.2 7.4 7.6
Fréquence(GHz)

Figure IV.21: Influence des hauteurs des cavités sur les caractéristiques de transfert du filtre
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Nous remarquons que lorsque les hauteurs des cavités augmentent, la réponse du filtre est
décalée vers les fréquences supérieures. Ce décalage s’accompagne d’une augmentation de la
bande passante du filtre, puisque les coefficients de couplages augmentent lorsque les
hauteurs des cavités augmentent. Par ailleurs, les pertes d’insertion diminuent et la réponse en
réflexion est améliorée, puisque le facteur de qualité a vide des résonateurs augmente avec

I’accroissement des hauteurs des cavités.

Influence de I’épaisseur du substrat

Nous avons appliqué des tolérances de +0.04mm sur 1’épaisseur du substrat. Les hauteurs
des cavités sont fixées a Imm. L’évolution des réponses en transmission et en réflexion est
reportée figure IV.22. On constate qu'une diminution de 1’épaisseur du substrat produit un
décalage de la réponse du filtre vers les fréquences supérieures.
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Figure IV.22: Influence de I'épaisseur du substrat sur les caractéristiques de transfert du filtre
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Influence du maillage du filtre pendant la simulation

Pour effectuer une simulation électromagnétique d'une structure quelconque, le logiciel
Momentum décompose celle-ci en cellules élémentaires rectangulaires ou triangulaires.
Ensuite il calcule les caractéristiques de propagation dans chacune d'elles avant de restituer la
réponse globale de la structure simulée. Plus le maillage est fin, plus les résultats de
simulation sont précis et proches des résultats réels. En revanche, le temps de simulation
augmente puisque le nombre de cellules augmente. La densité du maillage est exprimée en
nombre de cellules/longueur d'onde. En général, une densité de maillage de 30 cellules/A est
considérée comme un bon compromis précision/rapidité. Nous avons aussi simulé le filtre en
utilisant des densités de maillage de 40 puis 50 cellules/A. Les simulations sont effectuées sur
un ordinateur doté d'un processeur Pentium IV avec 1Go de RAM. La figure IV.23 montre les
réponses correspondantes ainsi que le temps nécessaire a la simulation du filtre. Les résultats
montrent qu'une augmentation de la densité du maillage décale la réponse du filtre vers les
fréquences supérieures. Il n'est donc pas surprenant que les résultats de mesure soient aussi
décalés par rapport aux résultats de simulations, puisqu'une densité de maillage de 30 cellules/

A ne semble pas suffisante pour la précision souhaitée.

Conclusion

Les mesures du filtre ne sont pas en parfait accord avec les simulations effectuées. D’apres
les rétro-simulations on peut supposer que le substrat est plus fin que celui simulé. Par ailleurs
on peut penser que les hauteurs des cavités réalisées sont supérieures a celles simulées, ce qui
explique que la fréquence de résonance du boitier soit inférieure a la fréquence de résonance
théorique. Pour plus de précision, un maillage fin est nécessaire méme si cela se fait au dépens
du temps de simulation. D’autre part les connecteurs SMA introduisent des pertes
supplémentaires. Comme nous 1’avons dit dans le chapitre 2, les tolérances de fabrication et la

mise en boitier sont les principaux inconvénients de la technologie du substrat suspendu.

Toutefois, la réjection hors-bande passante et la sélectivité sont intéressantes pour un filtre
d'ordre trois seulement. La premiére remontée harmonique est observée au dela de 2 £, . Les
pertes d'insertion et les pertes par réflexion peuvent étre diminuées en utilisant de meilleurs

conducteurs. L’intérieur du boitier sera alors recouvert d’une couche d'or ou d’argent et le

circuit recouvert d'une fine pellicule d'or.
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Figure IV.23: Influence de la densité du maillage sur les caractéristiques de transfert du filtre
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IV.2.2 Filtre d'ordre trois avec un zéro de transmission a gauche de la bande passante

IV.2.2.1 Synthése du filtre

La topologie du filtre est présentée dans la figure IV.24. Chaque résonateur est constitué

d'une ligne 4, /2 (4, ¢tant la longueur d'onde guidée) de largeur /=0.5mm. Le facteur de

qualité a vide de ce résonateur est O, = 259. De méme que pour le filtre précédent, le filtre

est centré a 7.28 GHz avec une bande passante de 100 MHz (1.37%). Le couplage négatif
entre les résonateurs 1 et 3 va maintenant créer un zéro de transmission a gauche de la bande

passante a 7.2 GHz.

Figure 1V.24: Topologie du filtre d'ordre trois avec un zéro a gauche de la bande passante

L'adaptation des lignes d'entrée/sortie a 50Q se fait grdce a un transformateur
d'impédance. La conception du filtre débute par la syntheése du réseau prototype passe-bande
capable de générer la fonction de transfert souhaitée. La figure IV.25 présente les prototypes
passe-bas et passe-bande ainsi que les valeurs de leurs éléments a partir desquels nous
déduisons la matrice des inductances mutuelles de couplage /M] et la matrice des coefficients
de couplage /K]. Le couplage J; représente le couplage entre les résonateurs 1 et 3. Le réglage

de d;; permet de régler la fréquence du zéro de transmission.
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Figure IV.25: Prototypes passe-bas et passe-bande du filtre, réponse théorique et matrices de couplages

IV.2.2.2 Dimensionnement du boitier et calcul des modes de propagation

Nous avons choisi de suspendre le filtre dans le méme boitier que pour le filtre précédent.
Rappelons que les dimensions du boitier sont L= 16.68mm et [=16.27mm. Dans ce cas, la
premicere résonance du boitier se produit a 12.2 GHz, suffisamment loin de la bande passante

du filtre afin de ne pas perturber ses caractéristiques de propagation.

1V.2.2.3 Etude des coefficients de couplage

Nous commencons par 1'étude du couplage 4,3 qui permet de fixer la position du zéro de
transmission a 7.2 GHz. Ce couplage dépend de d;;. D'aprés la matrice théorique des
coefficients de couplage, il faut avoir k;3=-0.0066. La valeur "négative" du couplage sera
assurée par couplage électrique entre les résonateurs 1 et 3. La figure IV.26 montre I'évolution

de k;3 en fonction de d;;.
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Figure 1V.26: Courbe de variation de |k;;| en fonction de d;;

D'apres la courbe ci-dessus, la valeur de d;; qui permet d'atteindre le couplage théorique

|k13| =0.0066 est d;3=1.63mm.

Lorsque la distance entre les résonateurs 1 et 3 est fixée, nous pouvons passer a 1'étude du
couplage k> (k;2=k3) en fonction de d;,. La figure IV.27 montre 1'évolution du coefficient de
couplage k> en fonction de la distance entre les résonateurs 1 et 2. D'apres cette courbe, la

valeur de d;, pouvant réaliser un couplage théorique k;,=k,3=0.0134 est d;;=d>;=1.29mm.

0.04
0.03]
$d12

0.021

—1 k=0.0134
0.0 |

0 : ‘ :
0.5 1 1.5 2
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Figure IV.27: Courbe de variation de k;, en fonction de d;,

Enfin nous passons a la détermination du facteur de qualité externe du filtre et qui définit
le couplage entre la ligne d'acces d'entrée du filtre et le premier résonateur. La figure IV.28
montre les variations du facteur de qualité externe Q, en fonction du gap entre la ligne d'acces
d'entrée et le résonateur 1. D'aprés la courbe précédente, il faut d=0.42mm pour atteindre le

facteur de qualité externe théorique Q.=67.4.
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Figure IV.28: Courbe de variation du facteur de qualité externe Q, en fonction de d

IV.2.2.4 Réponses a partir des valeurs initiales et réglages des dimensions

Comme pour le filtre précédent, les caractéristiques de propagation obtenues a partir des

valeurs extraites des gaps inter-résonateurs sont montrées figure IV.29. Ils montrent que les

couplages réels sont plus forts que les couplages théoriques, ce qui se traduit par une bande

passante plus large et des pertes par retour dans la bande inférieures a -20dB. Nous procédons

donc a des réglages afin de retrouver les réponses souhaitées. Les dimensions initiales des

gaps ainsi que les dimensions finales apres réglage sont montrées figure IV.29. Le réglage de

d;; nous permet par ailleurs de placer le zéro de transmission a la bonne fréquence. Par

ailleurs nous remarquons la présence de deux zéros de transmission supplémentaires, non

prévus par la synthese, a 6.75 et 7.87 GHz.
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Figure IV.29: Dimensions et réponses initiales et finales du filtre
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Nous remarquons que le couplage qui nécessite le plus de réglage est k3. En effet il est
fortement perturbé par le couplage qui existe entre les lignes d'acces du filtre du fait de leur
proximité (distance D). Ce dernier augmente le couplage 4,3, ce qui nécessite I'augmentation

de d;; pour retrouver la bonne valeur de &;;.

Par ailleurs, c'est le couplage entre les lignes d'acces du filtre qui crée les deux zéros de
transmission supplémentaires de part et d'autre de la bande passante du filtre, a 6.75 GHz et
7.87GHz respectivement. La figure IV.30 montre la distribution du courant dans le filtre a ces
deux fréquences, ce qui nous permet de voir la résonance des lignes d'entrée/sortie. La
variation de D permet de régler la position de ces deux zéros sans affecter la position du zéro
a 7.2 GHz. Le couplage entre les lignes d'entrée/sortie est donc a l'origine de 'apparition de

ces deux zéros supplémentaires.
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Figure IV.30: Zéros dus au couplage entre les ligne d'entrée/sortie du filtre

Le zéro de transmission a 7.2 GHz est dii au couplage ¢électrique entre les résonateurs 1 et
3, comme le montre la figure IV.31.a. La variation de d,; permet de régler le couplage k;; et
donc de positionner correctement le zéro de transmission, comme le montre la figure IV.31.b.
La figure IV.32 compare la réponse idéale du filtre et la réponse réelle qui tient compte des
pertes métalliques et di¢lectriques du filtre. Les pertes dans la bande passante atteignent 4.3

dB et les pertes par retour dans la bande sont inférieures a -20 dB.
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Figure IV.32: Réponse du filtre tenant compte des pertes métalliques et diélectriques
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Figure IV.33: Réponse large bande du filtre
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1V.2.2.5 Fabrication du filtre et résultats des mesures

Le filtre avec la cavité supérieure ouverte est montré figure IV.34. La réponse mesurée du

filtre représentée sur la figure I'V.35.

Figure IV.34: Photographie du filtre d'ordre trois avec un zéro a gauche de la bande passante

0 0

dB Sai / 1dB Sni
-10 ’; Mesure

E Simulation

20 -
-80 T T ‘ T T ‘ T T ‘ T T -30 1 T T ‘ T T ‘ T T ‘ T T
6.0 6.5 7.0 7.5 8.0 6.0 6.5 7.0 7.5 8.0
Fréquence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure IV.35: Comparaison des réponses simulées et mesurées

Le tableau IV.2 regroupe les différents parameétres des réponses simulées et mesurées.

Caractéristiques du filtre Simulation Mesure
Fréquence centrale 7.28 GHz 7.37 GHz
Bande passante 98 MHz 105 MHz
Pertes d'insertion -43dB -5dB
Pertes par retour dans la bande <20 dB <-13dB
Zéro de transmission 7.18 GHz 7.26 GHz

Tableau IV.2: Comparaison des résultats des mesures et des simulations
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La figure IV.36 compare les réponses en transmission simulée et mesurée sur une large
bande de fréquence. Les résultats de mesure montrent une réjection supérieure a 48 dB entre 5
et 7 GHz et une réjection supérieure a 40 dB entre 7.5 et 12 GHz. A la fréquence
2fy =14.74 GHz la réjection est de 38 dB. La premiére remontée harmonique se produit a
15.84 GHz. Enfin la résonance du boitier se produit a 12.23 GHz, contre 12.46 GHz pour le

boitier théorique.

dB

Résonance mesurée
@ 12.23 GHz

230 Mesure

Résonanéé du boitier simulé
@ 12.46 GHz

'90 rrrr vt rrrr [ rrr o[ o[t T T T 1 [ T T T T [ T T T T [ T T T T T T 1T
5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16

Fréquence(GHz)

Figure IV.36: Comparaison large bande de la réponse en transmission simulée et mesurée

Les résultats de mesure montrent un décalage de la fréquence centrale du filtre vers les
hautes fréquences. La bande passante mesurée est plus large que celle du filtre simulé, ce qui
signifie que les couplages réels sont plus forts que les couplages théoriques. Les pertes
d’insertion mesurées sont supérieures a celles simulées. La fréquence de résonance du boitier
fabriqué est inférieure a celle du boitier simulé, ce qui laisse penser que le boitier usiné est
plus grand que le boitier théorique. Nous allons donc effectuer des rétro-simulations afin de

mieux expliquer les résultats de mesure observés.
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Influence des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre

Des tolérances de *+0.1mm sur les hauteurs des cavités supérieure et inférieure sont
appliquées afin de voir I'effet des variations des hauteurs sur la réponse du filtre. Les résultats

sont reportés dans la figure IV.37.

hgyp=hine=1.1mm

hsup:hinf: Imm

hgup=hin=0.9mm

7.0 7.5 8.0
Fréquence(GHz)
0

| dB ) Sy
10—

i hgp=hine=1.1mm
20|

N hsup:hinf: Imm
30

hgp=hin=0.9mm

-50 |

7.0 7.5 8.0
Fréquence(GHz)

Figure IV.37: Influence des hauteurs des cavités sur les caractéristiques de transfert
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De méme que pour le filtre précédent, la réponse du filtre est décalée vers les fréquences
supérieures lorsque les hauteurs des cavités augmentent. Ce décalage s’accompagne d’une
augmentation de la bande passante du filtre, puisque les coefficients de couplages augmentent
lorsque les hauteurs des cavités augmentent. Par ailleurs, les pertes d’insertion diminuent
puisque le facteur de qualité a vide des résonateurs augmente avec 1’accroissement des

hauteurs des cavités.

Influence de I’épaisseur du substrat

Nous avons appliqué des tolérances de +0.04mm sur 1’épaisseur du substrat. Les hauteurs
des cavités sont fixées a Imm. L’évolution des réponses en transmission et en réflexion est
reportée figure IV.38. On constate qu'une diminution de 1’épaisseur du substrat produit un

décalage de la réponse du filtre vers les fréquences supérieures.

0
-10—] hgubstra=0.25 8mm
hsubstreu:O .254mm
-20— ~__
- hsubstrat:0~25mm
30—
40—
-50 : ‘
7.0 Fréquence(GHz) 75
0
JaB
-10—
hsubstreu:O 258mm
-20— hsubstrat:O.254ml"ﬁ
: hgustra=0.25mm ]
-30 : ‘

7.0 Fréquence(GHz) 75

Figure IV.38: Influence de I'épaisseur du substrat sur les caractéristiques de transfert
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Influence du maillage du filtre pendant la simulation

La figure IV.39 montre les caractéristiques de transfert du filtre pour des densités de
maillage de 30 cellules/A, 40 cellules/A et 50 cellules/A, ainsi que le temps nécessaire a la
simulation du filtre. Une augmentation de la densité du maillage décale la réponse du filtre

vers les fréquences supérieures.

0
dB S
30 cellules/ A
19min42s
10|
1 40 cellules/ A
2minls |
20| minls -
30|

50 cellules/ A
23min34s

7.0 7.2 7.4 7.6 7.8
Fréquence(GHz)
0
|dB -
B 30 cellules/ A\
N 19min42s |
-10— A
i \‘
— 40 cellules/ A \
- 2lminls m
| |
\
20| \
_ \\ / 50 cellules/ A
_ \ )f ~ 23min34s
_ \
]/
— \y\/
-30 \ \
7.0 Fréquence(GHz) 7.5

Figure IV.39: Influence de la densité du maillage sur les caractéristiques de transfert
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Conclusion

Comme pour le premier filtre, les mesures du filtre avec un zéro de transmission a gauche
de la bande passante ne sont pas en parfait accord avec les simulations effectuées. D’apres les
rétro-simulations on peut supposer que le substrat est plus fin que celui simulé. Par ailleurs on
peut penser que les hauteurs des cavités réalisées sont supérieures a celles simulées, ce qui
explique que la fréquence de résonance du boitier soit inférieure a la fréquence de résonance
théorique. Pour plus de précision, un maillage fin est nécessaire méme si cela se fait au dépens
du temps de simulation. D’autre part les connecteurs SMA introduisent des pertes
supplémentaires. Comme nous I’avons dit dans le chapitre 2, les tolérances de fabrication et la

mise en boitier sont les principaux inconvénients de la technologie du substrat suspendu.

Toutefois, la réjection hors-bande passante et la sélectivité sont intéressantes pour un filtre
d'ordre trois seulement. La premiere remontée harmonique est observée au dela de 2 f,,. Par

ailleurs, nous avons vu qu'il est possible de créer deux zéros de transmission supplémentaires

en exploitant le couplage entre les lignes d'acces du filtre.
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IV.3 Filtre en bande K, utilisant les résonateurs duaux de Minkowski

Le filtre a concevoir est un filtre pour répéteur satellite en bande K,,. Sa fréquence centrale

est 14.125 GHz et sa bande passante est de 250 MHz.

Nous nous sommes inspirés des topologies des filtres utilisant les résonateurs duaux
(chapitre 1) pour concevoir un filtre pseudo-elliptique d’ordre quatre avec deux résonateurs

duaux fractals de Minkowski. La topologie du filtre est montrée figure IV.40.

Boitier

Liéne de Perturbation

couplage

Figure IV.40: Topologie du filtre d'ordre quatre utilisant les résonateurs de Minkowski

Le couplage mixte entre les deux modes orthogonaux d’un résonateur est réalisé grace a
I’encoche placée au coin du résonateur. Cette encoche introduit une dissymétrie dans la
géométrie du résonateur et permet de séparer les fréquences de résonance des deux modes
orthogonaux. Le couplage entre les deux polarisations du résonateur dual peut donc étre réglé
en jouant sur les dimensions de cette encoche. La ligne en U permet de régler le couplage
entre les modes 2 et 3. La distance entre les deux résonateurs duaux est déterminée par le
couplage entre les modes 1 et 4. Par ailleurs, ce dernier va créer un zéro de transmission de

chaque coté de la bande passante.

Les lignes d’excitation ont une impédance caractéristique de 50Q et excitent les

polarisations 1 et 4.
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IV.3.1 Synthése du filtre

Le prototype passe-bande permettant la syntheése d'un tel filtre est présenté par la figure
IV.41. Le couplage J entre les résonateurs 1 et 4 va créer un zéro de transmission de chaque

coté de la bande passante.

1%%1

Lj _ C4 L4

% i

1

% |

2

O
O
Rl o

~

Figure IV.41: Réseau passe-bande pseudo-elliptique équivalent du filtre de Minkowski

La synthése développée dans le chapitre 2 ne permet pas la synthése directe d'un tel réseau
prototype puisque le rétro-couplage J doit étre placé entre les résonateurs 1 et 3 ou alors entre
les résonateurs 2 et 4. Nous allons donc commencer par la synthése d'un réseau prototype d'un
filtre de Chebyshev d'ordre quatre, centré a 14.125 GHz avec une bande passante de 250
MHz. La synthése présentée dans le chapitre 2 permet d'extraire les valeurs des éléments du
prototype passe-bande. La figure IV.42 montre le circuit équivalent ainsi que les valeurs

extraites de ses éléments.

3[]=3[] 3] 73]

1 — C, Ly — Cij_ Cy Ly

O

C,=0453nF C,=0.764nF  C;=0.764nF = C,=0.453nF
L, =0279pH @ L,=0.166pH L;=0.166pH L, =0.279pH

Figure 1V.42: Prototype passe-bande du filtre de Chebyshev

Ensuite, nous rajoutons le rétro-couplage J afin d'introduire les zéros de transmission. Le
réglage de J permet, sans modifier les valeurs des ¢léments des résonateurs (Ci, L;), de
positionner les zéros de transmission sans dégrader la réponse du filtre. La figure 1V.43
montre les valeurs des éléments du prototype pseudo-elliptique et compare sa réponse avec

celle du réseau de Chebyshev.
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Prototype passe-bande du filtre pseudo-ellipitique
[ 1

|
-

EialafaEg

CILI_ C, L,— C3L3_ C4L4

C,=0453nF | C,=0.764nF | C;=0.764nF | C,=0.453nF
L, =0279pH @ L,=0166pH Ly=0.166pH  L,=0279pH |/ =-016
0
20 | \
20— “ \
~ -40 — \ / T
m
@ 1 1 < \‘ \\
A -60-] N A
] Pseudo-elliptique T
Chebyshey | B Pseudo-elliptique
-80 -80 7 Chebyshev
—100 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T -100 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T
134 13.6 138 140 142 144 146 148 15.0 134 13.6 13.8 140 142 144 146 148 150
Fréquence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure IV.43: Prototype passe-bande pseudo-elliptique du filtre de Minkowski
Comparaison avec le filtre de Chebyshev

Pour J=-0.16, les zéros de transmission sont placés de manicre symétrique respectivement
a 13.82 et 14.4 GHz. La matrice des inductances mutuelles de couplage /M] ainsi que la
matrice des coefficients de couplage /K] peuvent étre calculées grace aux équations fournies

en [45]. Elles sont fournies figure [V.44.

0 0.856 0o =022 0 0.0151 0 -0.0039

[M]: 0.856 0 0.786 0 [K]: 0.0151 0 0.0139 0
0 0.786 0 0.856 0 0.0139 0 0.0151

-022 0 0856 0 -0.0039 0 0.0151 0

Figure IV.44: Matrice des mutuelles inductances de couplage et matrice des coefficients de couplage
du filtre de Minkowski

Une fois la matrice des coefficients de couplage calculée, nous pouvons passer au
dimensionnement du filtre de Minkowski et au calcul des couplages inter-résonateurs en

fonction des paramétres géométriques du filtre.
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IV.3.2 Calcul de la longueur de la ligne en U (ligne de couplage)

La ligne de couplage qui relie les deux résonateurs duaux permet de coupler les modes de
propagation verticaux (figure IV.45). Ce couplage dépend de la valeur de d;. Cette ligne doit

créer un couplage positif et de valeur k,;=0.0139.

Boitier

Figure IV.45: Couplage entre les modes de résonance verticaux grace a la ligne en U

Afin de calculer la longueur de ligne susceptible de créer un couplage positif, nous allons
considérer la matrice ABCD d’une ligne sans pertes et d’impédance caractéristique Zy, utilisée
pour coupler deux résonateurs caractérisés par leurs impédances respectives Z; et Z,. Ce
schéma est équivalent au modele général de couplage entre deux modes de propagation ou

deux résonateurs (figure I'V.46)

| I] .- L,Z(] A 12 I’] ...... kM\ ...... I’Q
— | — :
V“U Z, le VZU Z, H vnH z %% 2z HV’Z
— — ......

Figure 1V.46: Equivalence entre le couplage créé par une ligne de transmission et le couplage créé par
mutuelle inductance
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La matrice ABCD d’une ligne de transmission sans pertes et d’impédance caractéristique

Zy et de longueur L est :

A4 B| | cospL  jZ,sinpfL
C D| jYysin L cos L

f est la constante de propagation ( S = i—” , A, est lalongueur d’onde guidée) et¥, = 1/Z, .
4

e o

I, =—jYysinBL.V; +cosBL.I; (1)

Sachant que

Ona

Cette ligne de transmission va créer un couplage entre les deux résonateurs. On peut donc
I’identifier a une inductance mutuelle (transformateur idéal) entre deux résonateurs, ce qui

conduit a la matrice suivante:

V’] Z,] JCOCO I’] . '
= . @V,]:Z,] I!]‘f“]COCOMIZ (2)
V'2 Jww 2'2 1'2

L’équation (1) donne:

Vo= cotgfo / +j;1
! Y, 0y oSinpi ?

cotgfo
0

y

. . 1
a=Vi+Zi SV =(-] +Z )+ j——1, (3)
Y ysinpi

L’identification des équations (2) et (3) avec I; =1 } et I,=-1 '2 donne:

ZO
wsin L

.cotgfL
; gps

0

et M =—
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De la méme fagon on a:

, .cotgfL
Zy,=2,-]
YO

L’identification des deux circuits est seulement possible lorsque:

A
cotgfL=0< L =2k +1)Tg 4)
Dans ce cas:
k+1 Zo
M =17 = (5)
@
ou k est en entier naturel.
Sachant que I'on veut un couplage positif, & doit étre un entier impair. En prenant k=1, on

obtient finalement :

34

L=—"0©
M=% @
(4

Pour que la ligne de couplage crée un couplage positif, la plus petite valeur de L pouvant

satisfaire a celaest L = Tg , soit L =14.49mm .
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1V.3.3 Dimensionnement du boitier

Une premicre estimation des couplages inter résonateurs nous a permis de fixer la
longueur du boitier a 20mm. Par ailleurs le boitier doit étre suffisamment large pour que la
ligne de couplage en U ne soit pas trés proche de ses parois, ce qui risquerait de modifier le

couplage qu'elle réalise entre les deux résonateurs de Minkowski.

Lorsque la longueur du boitier est fixée, il est possible de tracer les variations des
fréquences de résonance des modes TE,,, en fonction du rapport R=L/I (longueur/largeur du
boitier) comme indiqué dans le chapitre 2 (figure IV.47). Nous remarquons que pour R variant
de 1 a 1.32, et pour f variant de 12 a 16 GHz (zone hachurée), aucun mode ne se propage dans
le boitier. Nous avons donc fixé la largeur du boitier & 17mm, ce qui correspond a R=1.176.
Dans ce cas le boitier résonne a 11.2 GHz et 16.8 GHz, suffisamment loin de la fréquence

centrale du filtre (14.125 GHz) pour ne pas perturber son fonctionnement.

a0 5
251
i R=1.32
] R=1.176 TEy;

N - f

% 204 Résonance du boitier /

\Q-; : @ 16.8 GHz TE,
% i [P
=
5
= 15 I

] TEq;
101
- TE o
: Résonance du boitier
- @ 11.2 GHz
5 | | I I | I I | | I | | I I | I | | 1
1 1,1 1.2 1.3 1.4
R=L/I

Figure IV.47: Résonances des modes TE,,, du boitier en fonction de R
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IV.3.4 Calcul des coefficients de couplage du filtre de Minkowski

IV.3.4.1 Calcul du couplage d'entré/sortie

Sachant que le résonateur patch présente deux modes de résonance orthogonaux, deux
configurations de couplage sont possibles: la polarisation horizontale et la polarisation

verticale (figure IV.48).

1804 Phase—S,, (deg)

-90
-135 Af

-180-

~V

.
»

Polarisation horizontale Polarisation verticale

Figure 1V.48: Calcul du couplage d'entrée/sortie du filtre de Minkowski

Le facteur de qualité externe est calculé expérimentalement grice a Momentum. Le

couplage d’entrée/sortie est li¢ au facteur de qualité externe Q... Dans ce cas, il est déterminé

a partir de la bande passante Af correspondant a un déphasage de +90° autour de la fréquence

de résonance du résonateur f,, .

_Jo
Qext - Af

Une autre méthode de calcul du facteur de qualité externe consiste a déterminer la réponse
en transmission du résonateur excité en entrée et en sortie par deux lignes d’acces (figure

IV.49).

x| 5./ (@B)

/
j J _ ‘A, f
g g

Figure IV.49: Calcul du couplage d'entrée/sortie du filtre de Minkowski pour un résonateur excité par
deux lignes d'accés

w O
~ v
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Dans ce cas, le facteur de qualité externe est:

Jo

=20',,=2 .
Qext Qext A,f

Le résonateur est excité par une ligne d’impédance caractéristique 50Q2. La largeur de la
ligne est déterminée grace a 1’outil LineCalc de ADS (Agilent). Elle dépend des hauteurs des

cavités, de 1’épaisseur et de la permittivit¢ du substrat suspendu. Dans notre cas, une

impédance caractéristique de 50Q correspond a une ligne de largeur 3.11mm.

La réponse en phase du coefficient de réflexion S;; de la structure nous permet d’extraire
le facteur de qualité externe en fonction du gap g qui sépare la ligne d’excitation du résonateur
patch. Les résultats sont montrés figure IV.50. Le facteur de qualité externe Q.,=55.33

obtenu a partir de la matrice de couplage est atteint lorsque g=0.117mm.

80
707
g
Ql 0.117 mm
60
55.33
50 ‘ \ ‘ ; ‘
0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
g(mm)
-(a)- -(b)-

Figure IV.50: a- Configuration du calcul du facteur de qualité externe
b- Variations de Q,,, en fonction de g
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IV.3.4.2 Calcul du couplage indirect k;4

Le circuit est inséré dans le boitier précédemment défini. Le couplage k;4 dépend du gap
inter-résonateurs d;4 (figure IV.51). Les résonateurs sont excités par deux lignes
d'entrée/sortie placées suffisamment loin des résonateurs pour ne pas perturber le couplage
ki4. Nous présentons sur la figure 1V.52.a I’évolution des fréquences de résonances des
résonateurs couplés lorsque la distance inter-résonateurs varie. La figure IV.52.b présente

I’évolution du coefficient de couplage en fonction de la distance d;4 entre les résonateurs.

Entrée Sortie
1 4
dy

Figure IV.51: Topologie de calcul du couplage k;,

0 S5 (dB) 0.048

| Evolution de f; et £ lorsque d;, augmente

-20— b 0.036 i i
7 )

-40— 4 0004 I
] / /‘ > d|4‘ ‘

-60-] 0.012
i ] 0.0039 2.684 mm

80 : : : : 0 ‘ ‘ ‘ B — ‘
14.0 Fréquence(GHz) 14.5 0.9 1.3 1.7 2.1 25 2.9 33

di4(mm)

-(a)- ‘ -(b)-

Figure IV.52: a- Evolution des fréquences de résonance des résonateurs de Minkowski en fonction de d;,
b- Evolution du coefficient de couplage k;, en fonction de d;,

La distance inter-résonateurs nécessaire pour réaliser un couplage £k;,=0.0039 est

d14:2. 684mm.
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IV.3.4.3 Calcul du couplage direct k;;

La seconde étape consiste a obtenir les variations du couplage k3. Ce couplage est obtenu

grace a la ligne de couplage de longueur34, /4. Le couplage est ajusté en jouant sur la

distance entre la ligne et le centre du résonateur, comme le montre la figure IV.53.a.

0.036
0.03
0.024
§ 00184 2.6 mm
0.0139
0.012-

0.006

2 24 2.8 32
dy3(mm)

-(a)- -(b)-

Figure IV.53: a- Topologie de calcul du couplage direct k5;
b- Evolution du coefficient de couplage k,; en fonction de d>;

La courbe représentant les variations du coefficient de couplage suivant la valeur du gap
d>; est montrée figure IV.53.b. Le gap qui permet de réaliser le coefficient de couplage

souhaité (k,3=0.0139) est d,;=2.6mm.

IV.3.4.4 Calcul du couplage mixte k;,=k;z,

Le couplage mixte est le couplage entre les deux modes orthogonaux du résonateur patch,
et il est défini par les coefficients k;, et k3, de la matrice de couplage (k;,=k3,=0.0151). Afin
de coupler ces deux modes, une dissymétrie diagonale est introduite dans le coin du
résonateur. Le couplage mixte est ainsi ajust¢ en fonction de la dimension a de cette
perturbation comme le montre la figure IV.54.a. La figure IV.54.b montre I'évolution de 4, en

fonction de a. Les couplages mixtes (k;> = k34=0.0151) sont atteints lorsque a=0.48mm.
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0.024
oo [ 048 mm |
. — 00151
A7 0.012
0.006-
0 ‘ ‘ ; ; ;
0.2 025 03 035 04 0.45 05
a(mm)
-(a)- -(b)-

Figure IV.54: a- Topologie de calcul du couplage mixte k;,
b- Evolution du coefficient de couplage k;, en fonction de a

IV.3.5 Réponse a partir des valeurs extraites et réglage des couplages

Nous avons simulé le filtre dimensionné a partir des valeurs des gaps précédemment
extraites. Nous remarquons que les couplages réels sont plus forts que les couplages
souhaités, ce qui se traduit par des pertes d'insertion et des pertes par retour dans la bande trés
importantes. Nous avons donc procédé¢ a un réglage des couplages en variant les valeurs de 4.,
ds, a, d»; et d;4 afin de retrouver les bonnes caractéristiques de propagation du filtre. La figure

IV.55 montre les valeurs initiales et finales des gaps ainsi que les réponses qui leur sont

associées.
Dimensions initiales Dimensions aprés réglages
a d.=d;=0.117mm d.=d;=0.13mm
a=0.48mm a=0.729mm
77777777 d23=2.6mm d23=2.65mm
F d14=2.684mm d23=2.904mm
de
0 0
dB {dB
i, 10+
=20+ Réponse -204
initiale e N /
) -304 Réponse \\\ H
\ / 7 initiale
- o u
: | \s‘ - W
\‘\‘4—1Réponse apres réglages “ -564 Réponse aprés réglages }—"
60 T AL P -60 ; ; ; : :
13.5 13.7 13.9 14.1 14.3 14.5 135 1'3 7 1|3 9 1|4 | l|4 3 145
Fréquen Hz : ' iy y ' ’
équence(GHz) Fréquence(GHz)

Figure IV.55: Réponses a partir des valeur extraites et réponses aprés réglages du filtre de Minkowski
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La figure IV.56 montre la réponse en transmission du filtre de Minkowski. Nous
retrouvons les résonances du boitier, calculées par Momentum a 11.2105 GHz et 16.846 GHz.
Un troisieme zéro de transmission apparait a 15.64 GHz et la ligne de couplage résonne
autour de 16.35 GHz. Nous observons une atténuation supérieure a 34.8 et 32.2 dB au niveau
des zéros de transmission. La figure IV.57 montre la réponse en transmission large bande du
filtre. Les zones discontinues correspondent aux multiples résonances du boitier et qui ne

peuvent étre simulées par Momentum.
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Figure IV.56: Réponse en transmission du filtre de Minkowski
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Figure IV.57: Réponse large bande du filtre de Minkowski
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Comme nous l'avons précisé précédemment, le couplage k;4, déterminé par d;4 (voir figure
IV.51), régle la position des zéros de transmission. Il est possible de régler le couplage k;4 en
ajoutant une ligne de couplage de longueur L entre les deux résonateurs fractals de
Minkowski, comme le montre la figure IV.58. Le réglage de L permet de jouer sur la valeur
de k;4 et ainsi régler la position des zéros de transmission. En effet, lorsque L diminue, le

couplage k;4, diminue et les zéros sont ¢loignés de la bande passante du filtre.

0
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20— -
e
30 yi N N
o ///\ L \‘ Hc
= 1) Deépl t des 7€ \5"
w = ~’7/ éplacement des zéros
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-50
| | | | |
13.5 13.7 13.9 14.1 14.3 14.5
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Figure IV.58: Réglage de la position des zéros de transmission
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1V.3.6 Fabrication et mesures du filtre de Minkowski

La figure IV.59 compare la réponse idéale du filtre avec sa réponse réelle obtenue en
tenant compte des pertes métalliques du circuit et du boitier et des pertes diélectriques du
substrat. Dans ce cas, les pertes d'insertion dans la bande sont de 2 dB et les pertes par retour

dans la bande sont inférieures a -17 dB. La figure IV.60 montre le filtre de Minkowski avec le

capot supérieur ouvert.
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Figure IV.59: Réponses simulées du filtre de Minkowski en tenant compte des pertes du circuit

Figure IV.60: Photographie du filtre de Minkowski réalisé
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La figure IV.61 compare les réponses en transmission et en réflexion simulées et

mesurées.
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Figure IV.61: Comparaison des caractéristiques de transfert théoriques et mesurées du filtre de
Minkowski
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Le tableau IV.3 compare les principales caractéristiques du filtre simulé et mesuré:

Caractéristiques du filtre Simulation Mesure
Fréquence centrale 14.125 GHz 14.38 GHz
Bande passante 250 MHz 352 MHz

Pertes d'insertion -2 dB -3.1dB

Pertes par retour dans la bande <-17 dB <-15dB
Zérol 13.82 GHz 14.09 GHz
Zéro 2 14.38 GHz 14.68 GHz
Résonance du mode TE; 11.21 GHz 10.95 GHz
Résonance du mode TE, 16.8 GHz 16.7 GHz

Tableau I'V.3: Comparaison des résultats des mesures et des simulations du filtre de Minkowski

Comme pour les filtres précédents, on constate que le filtre de Minkowski présente un
décalage vers les fréquences supérieures. La bande passante mesurée est plus large que la
bande passante théorique. Ceci s'explique en partie par des cavités réelles plus hautes que les
cavités théoriques, un substrat plus fin et une densité de maillage insuffisante lors des

simulations.

La figure IV.62 montre les caractéristiques de transfert du filtre lorsque les hauteurs des
cavités varient. Contrairement aux filtres précédents, on observe un décalage de la réponse du
filtre vers les fréquences inférieures lorsque les hauteurs des cavités augmentent. Dans ce cas,

la bande passante du filtre augmente du fait de I'augmentation des coefficients de couplage.

La figure IV.63 montre 1'évolution des caractéristiques de transfert du filtre lorsque
'épaisseur du substrat varie. Nous constatons une remontée de la réponse du filtre vers les

fréquences supérieures lorsque 1'épaisseur du substrat diminue

211




Chapitre4- Conception et Réalisations de Filtres en Substrat Suspendu

Influence des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre de Minkowski

dB

210 hgyp=hin=1.Imm

Mesure

40—
} hSUp:hinf: 1mm
13.5 14.0 s -
Fréquence(GHz)
S 11
0—
-10—|
hgp=hin=1.1mm
] \ N <« Mesure
20—
N P \)
1 // ‘ ~ -
B hsup:hinf:lmm/ hgyp=hin=0.9mm
13.5 14.0 14.5 15.0
Fréquence(GHz)

Figure IV.62: Influence des hauteurs des cavités sur les caractéristiques de transfert du filtre de
Minkowski
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Influence de I'épaisseur du substrat sur la réponse du filtre de Minkowski
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Figure IV.63: Influence de I'épaisseur du substrat sur les caractéristiques de transfert du filtre de
Minkowski
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Influence de la densité du maillage sur réponse du filtre de Minkowski

Nous avons étudié¢ l'influence de la densité de maillage sur la réponse du filtre de
Minkowski. Lors de la synthése nous avons choisi une densité¢ de maillage de 35 cellules/A. La
figure IV.64 montre les réponses du filtre pour des densités de maillages de 45 et 55
cellules/A. Les résultats montrent un décalage de la réponse du filtre vers les fréquences
supérieures lorsque la densité de maillage augmente. En revanche le temps de simulation est
considérablement augmenté. La densité de maillage se révele étre un paramétre trés important
surtout lorsqu'il s'agit de la miniaturisation des résonateurs fractals afin d'obtenir des résultats

aussi précis que possible.
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Figure IV.64: Influence de la densité du maillage sur la réponse du filtre de Minkowski
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Influence des pertes des connecteurs SMA

Le comportement des connecteurs SMA est d'autant plus importants que la fréquence
centrale du filtre est élevée. Nous avons donc étudié l'effet de pertes introduites par les
connecteurs sur la réponse du filtre. Ces pertes sont modélisées sous formes de capacités
parasites comme le montre la figure 1V.65.a. La figure 1V.65.b montre la réponse en
transmission du filtre pour plusieurs valeurs de C,. Nous observons une nette dégradation de
la réponse du filtre notamment dans sa bande passante. La connectique est donc primordiale

pour effectuer des mesures précises et fiables.
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p p
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Figure IV.65: Influence des pertes des connecteurs sur la réponse en transmission du filtre de Minkowski
a- Modélisation des pertes b-Réponses en transmission du filtre
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Conclusion sur le filtre de MinkowsKki

Les mesures du filtre de Minkowski ont surtout montré un décalage vers les fréquences
supérieures ainsi qu'une bande passante plus large que celle attendue. Ces résultats pourraient
étre attribués a des cavités plus hautes que celles simulées (les fréquences de résonances
mesurées du boitier sont inférieures a celles calculées par Momentum) ainsi qu'un substrat
plus fin que le substrat théorique. Par ailleurs, les connecteurs se révelent étre d'une
importance primordiale. Pour plus de précision dans les mesures, les connecteurs K sont
préférables puisqu'ils présentent des performances supérieures aux connecteurs SMA
classiques. En effet, l'interface du connecteur K présente des dimensions plus précises qu'un
SMA et une broche male trés courte de sorte que les corps du connecteur et du cable de
mesure s'alignent avant qu'il n'y ait contact. Par ailleurs la densit¢ de maillage lors des
simulations est un parametre primordial surtout lorsqu'il s'agit de résonateurs miniaturisés

pour un meilleur accord entre les simulations et les mesures.

IV.4 Filtre de Hilbert avec un zéro de transmission a droite de la bande passante

IV.4.1 Topologie et synthése du filtre

La topologie du filtre est présentée figure IV.66. Le filtre est centré a 10 GHz (bande X)
avec une bande passante de 100 MHz (1%). Le facteur de qualité¢ a vide du résonateur est

0,=218.4. Le couplage entre les résonateurs 1 et 3 va créer un zéro de transmission a droite

de la bande passante a 10.15 GHz.

I di> I da3

|

de

Figure IV.66: Topologie du filtre de Hilbert avec un zéro de transmission a droite de la bande passante
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La conception du filtre débute par la syntheése du réseau prototype passe-bande capable de

générer la fonction de transfert souhaitée. La figure IV.67 présente les prototypes passe-bas et

passe-bande ainsi que les valeurs de leurs ¢léments a partir desquels nous déduisons la matrice

des inductances mutuelles de couplage /M] et la matrice des coefficients de couplage /K/. Le

couplage J, représente le couplage entre les résonateurs 1 et 3. Le réglage de d;; permet de

régler la fréquence du zéro de transmission.
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Figure IV.67: Prototypes du filtre de Hilbert, réponse théorique et matrices de couplages

La longueur et la largeur du bofitier sont respectivement fixées a 17.53mm et 14.64mm.

Dans ce cas la résonance du boitier est calculée par Momentum a 12.92 GHz. Lorsque les

dimensions du boitier sont fixées, nous pouvons procéder a un calcul précis des ccefficients de

couplage inter-résonateurs ainsi qu'au calcul du facteur de qualité externe du filtre.
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IV.4.2 Calcul des coefficients de couplage et dimensionnement du filtre de Hilbert

La figure IV.68 montre 1'évolution des coefficients de couplages en fonction des gaps

inter-résonateurs ainsi que les valeurs extraites a partir de la matrice de couplage théorique.
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Figure IV.68: Evolution des coefficients de couplage en fonction des gaps inter-résonateurs
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Les dimensions initiales des gaps ainsi que les dimensions finales aprés réglage sont
montrées figure IV.69. Le réglage de d;; nous permet par ailleurs de placer le zéro de
transmission a la bonne fréquence. La figure IV.70 montre que ce zéro est du au couplage
magnétique (positif) entre les résonateurs 1 et 3. La figure IV.71 montre le déplacement du
zéro de transmission lorsque d;; varie, preuve qu'il est du au couplage entre les résonateurs 1

et 3 comme nous l'avons suggéré lors de la synthése du filtre.

Dimensions initiales

Dimensions apres réglages

de=d;=0.174mm

de=d;=0.2mm

d|2=d23 =0.67mm

d12:d23 =0.74mm

d13=2.45mm

d13=2.53mm

9.0 9.4 9.8 10.2 10.6 11.0

Fréquence(GHz)
Figure IV.69: Caractéristiques de transfert du filtre de Hilbert aprés réglage des gaps inter-résonateurs

Distribution du courant @10.15 GHz

Zone de couplage magnétique

Figure IV.70: Distribution du courant dans le filtre de Hilbert a 10.15 GHz
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Figure IV.71: Déplacement du zéro de transmission en fonction du couplage k3

1V.4.3 Fabrication du filtre de Hilbert et résultats de mesure

La figure IV.72 montre les caractéristiques de transfert du filtre lorsqu'on tient compte des
pertes métalliques du circuit et du boitier et des pertes diélectriques du substrat. Dans ce cas,
les pertes d'insertion dans la bande sont de 5.4 dB et les pertes par retour dans la bande sont

inférieures a -15 dB.
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Figure IV.72: Réponse simulée du filtre de Hilbert en tenant compte des pertes du circuit
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La figure IV.73 montre le filtre de Hilbert dans son boitier avec le capot supérieur ouvert.

Figure IV.73: Photographie du filtre de Hilbert avec un zéro a droite de la bande passante

Les résultats de mesure sont reportés sur la figure IV.74. Ils sont comparés aux résultats

de simulation. Le tableau IV.4 compare les principales caractéristiques du filtre simulé et

mesuré.

Caractéristiques du filtre Simulation Mesure
Fréquence centrale 10 GHz 10.12 GHz

Bande passante 100 MHz 142 MHz

Pertes d'insertion -5.4 dB -3.75dB

Pertes par retour dans la bande >-15dB >-17dB
Zéro de transmission 10.145 GHz 10.33 GHz
Résonance du boitier 12.92 GHz 12.59 GHz

Tableau I'V.4: Comparaison des résultats des mesures et des simulations du filtre de Hilbert

Les mesures montrent un décalage de la fréquence centrale du filtre vers les fréquences
supérieures ainsi que des pertes d'insertion nettement plus faibles que celles obtenues lors des
simulations. La fréquence de résonance mesurée du boitier est inférieure a celle calculée par
Momentum, ce qui laisse supposer un boitier de dimensions plus grandes que le boitier
théorique. Nous allons effectuer des rétro-simulations afin de mieux expliquer les résultats de

mesure.
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Figure IV.74: Comparaison des simulations et des mesures du filtre de Hilbert

222



Chapitre4- Conception et Réalisations de Filtres en Substrat Suspendu

Influence des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre

L'accroissement des hauteurs des cavités provoque un décalage de la réponse du filtre vers
les fréquences supérieures (figure IV.75). Les pertes d'insertion sont diminuées puisque le
facteur de qualité a vide des résonateurs augmente et la bande passante du filtre augmente

avec l'augmentation des ceefficients de couplage inter-résonateurs.
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Figure IV.75: Effet des variations des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre de Hilbert
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Influence de I'épaisseur du substrat
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Figure IV.76: Effet des variations de 1'épaisseur du substrat sur la réponse du filtre de Hilbert

La diminution de 1'épaisseur du substrat provoque elle aussi, mais dans une moindre

mesure, un décalage de la réponse du filtre vers les fréquences supérieures (figure [V.76).
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Influence de la densité du maillage

Lors de la conception du filtre nous avons appliqué une densit¢ de maillage de 35
cellules/A. Nous avons aussi simulé le filtre avec une densité de maillage de 45 cellules/A. Les
réponses du filtre et les temps de simulation sont reportés figure IV.77. Dans ce cas la réponse

du filtre est légérement décalée vers les fréquences supérieures.
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Figure IV.77: Effet des variations de la densité du maillage sur la réponse du filtre de Hilbert
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IV.5 Filtre de Hilbert avec un zéro de transmission a gauche de la bande passante

IV.5.1 Topologie et synthése du filtre

La figure IV.78 montre la topologie du filtre. Il est constitué de trois résonateurs de
Hilbert du premier ordre. Le filtre est centré a 10 GHz avec une bande passante de 150 MHz.
Le couplage ¢€lectrique entre les résonateurs 1 et 3 va créer un zéro de transmission a gauche
de la bande passante du filtre, & 9.87 GHz. La figure IV.79 montre les prototypes passe-bas et
passe bande du filtre de Hilbert, ainsi que les valeurs extraites de leurs ¢léments. Ceci nous
permet de tracer la fonction de transfert théorique du filtre et de calculer les couplages inter-

résonateurs et le facteur de qualité externe.
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Figure IV.79: Prototypes passe-bas et passe-bande du filtre, réponse théorique et matrices de couplages
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IV.5.1 Dimensionnement du boitier

Une premicre estimation du gap d;3 qui permet de réaliser le couplage k;3=-0.006 nous a
permis de fixer la longueur du boitier a L=15.55 mm. La figure V.80 montre la distribution
des modes de propagation et leurs fréquences de résonance en fonction du rapport R=L/I.
Pour R=1.029, ce qui correspond a une largeur du boitier /=15./mm, la premicre résonance se
produit & 13.45 GHz, suffisamment loin de la fréquence centrale du filtre pour ne pas

perturber son fonctionnement.
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Figure IV.80: Résonances des modes TE,,, en fonction de R=L//

IV.5.2 Calcul des coefficients de couplage du filtre de Hilbert

Nous commencons par I'é¢tude du couplage k;; qui permet de fixer la position du zéro de
transmission a 9.87 GHz. D'aprés la matrice théorique des coefficients de couplage, il faut
avoir |k;3/=0.006. La figure IV.81 montre I'évolution de k;; en fonction de d;3. Le gap d;; qui
permet d'atteindre |k;3|=0.006 est d;;= 1.04 mm.

La figure IV.82 montre 1'évolution du coefficient de couplage k;» en fonction de la
distance entre les résonateurs 1 et 2. D'apres cette courbe, la valeur de d;, pouvant réaliser un

couplage théorique k;,=k,;=0.015 est d;,=d>;=0.95mm.
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Figure IV.81: Evolution du couplage |k;;| en fonction de d;;
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Figure IV.82: Evolution du couplage k;, en fonction de d;,
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Figure IV.83: Evolution du facteur de qualité externe en fonction de d,
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Enfin la figure IV.83 montre 1'évolution du facteur de qualité externe en fonction du gap
d'entrée d,. La valeur souhaitée de Q.=62 est atteinte quand d.=0.148mm. Lorsque la structure
entiere du filtre est simulée, nous procédons a quelques réglages afin de retrouver les bonnes
réponses en transmission et en réflexion. La figure IV.84 montre les dimensions initiales et
finales du filtre ainsi que la réponse théorique idéale du filtre. La figure IV.85 montre le

couplage électrique entre les résonateurs 1 et 3 a 9.87 GHz et qui crée le zéro de transmission

a gauche de la bande passante du filtre.

Dimensions initiales Dimensions apres réglages
d=d;=0.148mm de=d;=0.18mm
di»=d»;=0.95mm di;=d»;=1.03mm

d3=1.04mm di3=1.19mm

‘ I
9.5 10.0 10.5
Fréquence(GHz)

Figure IV.84: Dimensions initiales et finales et réponse théorique du filtre de Hilbert

Zone de couplage électrique

Figure IV.85: Distribution du courant a 9.87 GHz
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I1V.5.3 Fabrication du filtre de Hilbert et résultats des mesures

La figure IV.86 montre le filtre de Hilbert avec la cavité supérieure ouverte. Les mesures
ont ét¢ effectuées grace a I'analyseur de réseaux HP8720D. Le tableau IV.5 regroupe les
différents parametres des réponses simulées et mesurées. La figure IV.87 montre les réponses

en transmission en en réflexion simulées et mesurées.

Figure 1V.86: Filtre de Hilbert avec le boitier ouvert

La mesure du filtre montre un décalage de la fréquence centrale de 1’ordre de 4% vers les
hautes fréquences. Par ailleurs la bande passante mesurée est plus grande que celle du filtre
simulé, ce qui signifie que les couplages réels sont plus forts que les couplages théoriques.
Suite a I’étude du coefficient de couplage en fonction des paramétres géométriques de la
structure du substrat suspendu menée dans le chapitre 2, on pourrait conclure que les hauteurs
de la cavité fabriquée sont supérieures a celles de la cavité simulée. Par ailleurs, nous avons
aussi montré que le facteur de qualité¢ a vide d’un résonateur augmente lorsque les hauteurs
des cavités augmentent, ce qui explique que les pertes d'insertion mesurées sont inférieures a

celles simulées.

Caractéristiques du filtre Simulation Mesure
Fréquence centrale 10 GHz 10.18 GHz
Bande passante 150 MHz 164 MHz

Pertes d'insertion -6.9 dB -6.3 dB

Pertes par retour dans la bande <-15dB <-19dB
Zéro de transmission 9.87 GHz 9.99 GHz
Résonance du boitier 13.4 GHz 13.11 GHz

Tableau IV.5: Comparaison des différents paramétres simulés et mesurés
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S
0
dB N
| \\
20 \
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Figure IV.87: Comparaison des réponses simulées et mesurées du filtre
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La figure IV.88 montre que la résonance du boitier fabriqué se produit a 13.11 GHz, alors
que selon les simulations elle devrait se produire a 13.4043 GHz. Le boitier fabriqué est donc

plus grand que le boitier théorique.

-5
dB Sai /\
-154 N Résonance mesurée
@ 13.11 GHz
-351 Mesure
Simulation
-551
M\N‘f
1 y
[
-754
Résonance du boitier simulé
@ 13.4043 GHz
295 |
-115 :
5 10 15

Fréquence(GHz)

Figure IV.88: Comparaison des réponses en transmission simulée et mesurée
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Influence des hauteurs des cavités sur la réponse du filtre

Nous avons appliqué des tolérances de +0.1mm sur les hauteurs des cavités supérieure et
inférieure. Les résultats sont reportés dans la figure IV.89. Nous remarquons que lorsque les
hauteurs des cavités augmentent, la réponse du filtre est décalée vers les fréquences
supérieures. Ce décalage s’accompagne d’une augmentation de la bande passante du filtre,
puisque les coefficients de couplages augmentent lorsque les hauteurs des cavités augmentent.
Par ailleurs, les pertes d’insertion diminuent et la réponse en réflexion est améliorée, puisque

le facteur de qualité a vide des résonateurs augmente avec 1’accroissement des hauteurs.

0
dB S

hyyp=hip=1mm

-80 —

hgyy=hin=1.1mm

-100
9 10 11 12
Fréquence(GHz)
01;\# TN S 72 Jj
dB F*\\11 ( //_’_A
5 hgyp=hin=0.9mm - ,. ‘ 5;/
| hgp=hi=1mm ul
hsup:hinle.lmm —
-104
Mesure
-15 4
220
-25 —
9 10 1

Fréquence(GHz)

Figure IV.89: Influence des hauteurs des cavités sur les réponses du filtre de Hilbert
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Influence de I’épaisseur du substrat

Nous avons appliqué des tolérances de + 0.04mm sur 1’épaisseur du substrat. La réponse
en transmission du filtre est reportée figure IV.90. Une diminution de 1’épaisseur du substrat

produit un décalage de la réponse du filtre vers les fréquences supérieures.

dB Sy

— Hsubstrat: 0.258mm

Hubstra™ 0.254mm ——

20— (
Hsubslrat: O 25mm “,’

40|

-60

9.5 10.0 10.5
Fréquence(GHz)

Figure IV.90: Influence de I'épaisseur du substrat sur la réponse en transmission du filtre de Hilbert

Influence de la densité du maillage

La figure IV.91 montre la réponse en transmission du filtre pour des densités de maillage
de 35 et 45 cellules/A. La réponse du filtre est 1égerement décalée vers la droite lorsqu'on

augmente la densité de maillage et les pertes d'insertion du filtre augmentent.

0 Sai
dB 35 cellules/ A
16min28s
20
45 cellules/ A

7 22min22s

-40 |

9.5 10.0 10.5

Fréquence(GHz)

Figure IV.91: Influence de la densité de maillage sur la réponse en transmission du filtre de Hilbert
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IV.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté cinq réalisations de filtres utilisant les résonateurs
miniaturisés présentés dans le chapitre 3. La synthése développée dans le chapitre 2 a permis
d'extraire les matrices des coefficients de couplage nécessaires au dimensionnement des
filtres. Les résultats des mesures ont validé les structures de filtrage et la méthode de synthése
appliquée. Ils ont aussi montré un léger décalage des réponses par rapport aux simulations.
Ces résultats pourraient s'expliquer par des dimensions des cavités supérieures a celles
simulées, un substrat plus fin que le substrat théorique et une densité de maillage insuffisante
lors des simulations. La connectique joue aussi un role prépondérant pour des mesures fiables
et précises. L'utilisation de substrats avec une meilleure tangente de pertes et de meilleurs
conducteurs pour les circuits et pour les boitiers permettraient d'améliorer les performances
des filtres. Ces filtres pourraient surtout bénéficier des avantages de la technologie de la
supra-conductivité. Par ailleurs, les niveaux de réjection obtenus révelent l'intérét des
résonateurs fractals pour la conception de filtres miniaturisés sélectifs et a bande passante trés

étroite.
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Les travaux présentés dans ce rapport ont été consacrés au développement d'un outil de
synthése de filtre pseudo-elliptiques avec des zéros de transmission et a la conception de
filtres en bande C, X et K, utilisant des résonateurs miniaturisés par itération fractale. Les

filtres réalisés utilisent la technologie du substrat suspendu.

Le premier chapitre présente une étude bibliographique des différentes technologies de
filtrage actuellement utilisées. Nous les avons regroupées en deux grandes parties: les
technologies guide d'onde et les technologies planaires. Leurs domaines d'applications ainsi
que leurs avantages et leurs inconvénients ont ét¢ mis en évidence. Nous avons choisi la

technologie du substrat suspendu pour la conception et la réalisation des filtres.

Le deuxieme chapitre est divisé en deux parties. La premiere partie présente la synthese
théorique des filtres pseudo-elliptiques a réponse asymétrique. Cette synthése permet
d'extraire les parametres des réseaux prototypes passe-bas et passe-bande du filtre ainsi que sa
matrice théorique des coefficients de couplage. Cette synthése est donc indépendante de la
technologie de filtrage choisie. La détermination des réseaux prototypes et de la matrice de

couplage constitue la premiére étape de la conception d'un filtre.

La deuxieéme partie du chapitre présente une ¢tude détaillée de la technologie du substrat
suspendu, ses avantages et ses inconvénients. Nous avons détaillé la procédure de calcul des
ccefficients de couplage entre deux résonateurs sur substrat suspendu en fonction du gap qui
les sépare. La suite de 1'étude a porté sur l'effet des parameétres du boitier sur les
caractéristiques des résonateurs: les résultats obtenues ont montré la possibilité¢ d'augmenter le
facteur de qualit¢ a vide des résonateurs en augmentant les hauteurs des cavités.
L'accroissement des hauteurs des cavités permet par ailleurs d'augmenter le coefficient de
couplage entre deux résonateurs sans modification du gap qui les sépare. La conception d'un
filtre sur substrat suspendu est donc un compromis entre les dimensions du boitier, les

performances du filtre et les coefficients de couplage afin d'éviter l'apparition des résonances

du boitier a proximité de la bande de fonctionnement du filtre.

Le troisiéme chapitre présente la miniaturisation des résonateurs planaires par itération
fractale. En effet nous nous sommes intéressés a 1'étude des effets de plusieurs itérations

fractales sur le comportement de résonateurs linéiques et duaux.
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Les résultats obtenus montrent la possibilit¢ d'un bon compromis entre le facteur de
qualité a vide d'un résonateur et sa taille, ce qui est nécessaire pour la conception de filtre
miniaturisés et performants. Par ailleurs, les itérations fractales ont montré la possibilité de
supprimer la premiere remontée harmonique a 2fy (fy étant la fréquence centrale du filtre) et
qui peut étre génante selon les applications. L'amélioration du facteur de qualité a vide de
certains résonateurs grace a la miniaturisation fractale ne peut toutefois pas étre considérée
comme une caractéristique générale des résonateurs fractals. Les principaux intéréts de ces

derniers sont surtout la miniaturisation et la suppression du premier harmonique.

Enfin, le chapitre 4 est consacré a la conception et a la réalisation de filtres sur substrat
suspendu en bandes C, X et K,. Dans un premier temps, deux filtres ont été réalisés afin de
valider la synthese développée dans le chapitre 2. Des zéros de transmission a gauche et a
droite de la bande passante ont été créés. Ensuite un filtre d'ordre quatre utilisant les
résonateurs bimodes fractals de Minkowski a été réalisé. Enfin, nous avons congu deux filtres
d'ordre trois avec les résonateurs de Hilbert. Ces exemples montrent I'intérét des résonateurs

fractals pour la conception de filtres sélectifs.

Le prolongement de cette thése serait de poursuivre l'investigation de nouvelles topologies
fractales et leurs effets sur les fonctions de filtrage. Une étude plus détaillée sur leur facteur de
qualité a vide serait nécessaire, étant donné le bon compromis entre la miniaturisation et la
conservation d'un bon facteur de qualité que nous avons pu observer pour les résonateurs de
Minkowski. L'étude des fractales pourrait étre étendue a d'autres technologies: microusinage,
supraconductivité, résonateurs fractals en 3D avec la technologie LTCC, guides d'ondes avec
des inserts diélectriques a topologie fractale, études d'iris de couplage fractals dans les filtres

en guide d'onde...etc.
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Annexe 1-Equivalence entre les Deux Réseaux Prototypes Passe-Bas

Equivalence Entre
les Deux Réseaux
Annexe Prototypes Passe-Bas

Dans cette annexe nous démontrons que I’élément fondamental du réseau prototype
passe-bas, constitué d’un résonateur paralléle (L,C) et d’un inverseur d’admittance J en
contre-réaction est «équivalent a un résonateur série (L’,C’) avec un inverseur
d’impédance K en contre-réaction.
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Un inverseur d’admittance J est caractérisé par son circuit en 7 :

'_]J
[ - L ] L
J il il
[ e ° °

La matrice ABCD d’un circuit en 7 est déterminée par les équations suivantes:

Y,
A B
C D

Y; -

Ce qui nous donne la matrice ABCD de I’inverseur d’admittance:

Y

J —

Y

Y 1
1+-—= —
Y, Y,
YY Y
Y, +Y,+—+2% I+-L
3 Y3
s
C D)\ o

Nous remplagons donc I’inverseur d’admittance par son circuit équivalent afin de calculer

la fonction de transfert du résonateur couplé:

i

- |

- jJD 1 1 ujJ

o —
oles UL L

N|(‘34||7

voles U LI L
—

vy
ooy LU

N e L

voks

Le mode pair est obtenu en plagant un circuit ouvert dans le plan de symétrie du demi-

réseau:

C/2 B2
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. ) L. . 1
L’admittance paire s’écrit alors : Y, = jJ +

_ +'7
2p J2

Le mode impair est obtenu en plagant un court-circuit dans le plan de symétrie du demi-

réseau.

L’admittance impaire s’écrit alors :

Y, =—jJ

o

Fonction de transfert du résonateur couplé

La fonction de transfert de I’ensemble s’établit a 1’aide des admittances paires et impaires:

Yy -Y
e, o

S _
21(p) ‘l+Y I1+Y ’
e (0]

iJ(pC+ jB)+1

(1)
(1—jJ){]+(1+jJ)(§p+j§ﬂ

Un inverseur d’impédance K est caractérisé par son circuit en 7 suivant:

SZI(p):

/K
[ e L4 ] 1

K K ik
@ —@ PS PY
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Le méme calcul que pour I’inverseur d’admittance nous donne la matrice ABCD de

I’inverseur d’impédance:

' —e 4 B O]K
K R D b
= —e K

Considérons un résonateur sé€rie avec un inverseur d’impédance en contre-réaction. Nous

remplagons I’inverseur d’impédance par son circuit équivalent afin de calculer la fonction de

transfert du résonateur couplé:

: /K
|

= Wi Hil- .
I Ip X | - 1| (L2X2L2K2 | - w12 X2 12 X2
I N

N
\ il i
\ \
|

J
>

Le mode pair est obtenu en placant un circuit ouvert dans le plan de symétrie du demi-

réseau:

07*’—.

’—> 1 J/K

Ye

L’admittance paire s’écrit alors : ¥, =1/ ( j/K )

Le mode impair est obtenu en plagant un court-circuit dans le plan de symétrie du demi-

réseau.

P

L2

1| -k
X/2
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L’admittance impaire s’écrit alors :

v - 1

o

i, b
2 2

Fonction de transfert du résonateur couplé

La fonction de transfert de I’ensemble s’établit a 1’aide des admittances paires et impaires:

Y —-Y
S — e 0
21(p) h+Yei1+Y0i

Soit :

Les deux fonctions de transfert (1) et (2) sont donc équivalentes si:

L=C

X=B

J=—t

K

I K

T - WMM-= =
LiFg| ! @ 1 Lp X 1
Cp jB B a
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Procédure d'Extraction du
Facteur de Qualité a Vide
des Résonateurs en
Annexe Substrat Suspendu

Dans cette annexe nous présentons la procédure d'extraction du facteur de qualité a vide
des résonateurs sur substrat suspendu. En effet, le facteur de qualité a vide d'un
résonateur influe directement sur les pertes d'insertion du filtre. Il est donc primordial
d'avoir un facteur de qualité des résonateurs élevé. Le facteur de qualité dépend des
pertes diélectriques et métalliques ainsi que de la technologie de conception.
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Afin d'extraire le facteur de qualité a vide d'un résonateur planaire sur substrat suspendu,
nous nous sommes basés sur la méthode présentée en [168]. Le facteur de qualité a vide d'un
résonateur caractérise le résonateur seul. En pratique, il est impossible d'extraire directement
le facteur de qualit¢ a vide d'un résonateur puisqu'il faut l'exciter par deux lignes
d'entrée/sortie. Les couplages introduits par ces lignes modifient le facteur de qualité a vide du
résonateur. Il est donc nécessaire que le résonateur soit faiblement couplé en entrée et en
sortie. La figure suivante montre la topologie de calcul du facteur de qualit¢ a vide d'un

résonateur bimode carré.

Gaps larges afin de minimiser les couplages d’entrée/sortie

Entrée ./

Pratiquement, les couplages d'entrée/sortie peuvent étre négligés lorsque la réponse en

transmission présente au moins 20 dB d'atténuation a la fréquence de résonance du résonateur.

S21

-22

24 e \\\
% |
= 26
o)
]
> |

-30 | |

14.52 14.54 14.56 14.58
Fréquence (GHz)
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La réponse en transmission du résonateur nous permet d'extraire le facteur de qualité du
résonateur chargeé Q.
fo
Af

ou fy est la fréquence de résonance et Af la bande passante a -3dB.

O =

Le facteur de qualité a vide du résonateur, noté Q, est extrait a partir de Q;:

O

Qu = 1-85,(/f0)

Ou 521( fo) est le module (en échelle linéaire) de la réponse en transmission du filtre

représenté dans la figure suivante:

S21
0.08

0.07— 7 N

i 7 N

0.06— E
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0.05— / e AN
07
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Mag(dB)

0'03\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\
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