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INTRODUCTION GENERALE

Largement réservé aux applications militaires a l'origine, le domaine des transmissions par
onde électromagnétique hyperfréquence s'est fortement répandu ces derniéres années avec
I'émergence de nouvelles applications. Le domaine d'activité ayant subit I'essor le plus important est
le domaine des communications, qu'elles soient fixes ou mobiles, terrestres ou spatiales. Le nombre
sans cesse grandissant d'utilisateurs du spectre de fréquence a engendré de nouvelles contraintes
sur les éléments d'extrémité des systemes de télécommunication. Des performances électriques
sans cesse améliorées, une sélectivité accrue, un encombrement et un codt réduits constituent les
contraintes principales. Devant celles-ci, la conception des filtres planaires apparait de plus en plus

comme un des points durs dans la démarche de conception.

Dans ce contexte, le développement de filtres planaires trés sélectifs, possédant de faibles
niveaux de pertes, peu encombrant et bien sir faible codt est a I'heure actuelle un domaine d'activité
d'un intérét fondamental. Lors de la conception de tels filtres, la précision (finesse de conception), qui
est directement liee au degré de sélectivité, est I'un des paramétres les plus importants. Cette
précision doit se retrouver tant au niveau de la démarche de conception qu'au niveau des moyens de

réalisation des dispositifs.

Les impératifs d’augmentation de la sélectivité ont conduit ces derniers temps a la mise en
ceuvre de topologies originales visant a améliorer les réponses électriques tant dans la bande
passante que dans la bande atténuée. En effet, la sélectivité d'un filtre est caractérisée par sa bande
passante bien entendu, mais aussi par son niveau de réjection et la largeur de bande atténuée
associée. Ainsi, parmi les topologies d'intérét, une attention particuliére a été apportée a la mise en
ceuvre de filtres présentant des zéros de transmission. En effet, de telles topologies, dites pseudo-
elliptiques, permettent de contrdler la bande atténuée en positionnant judicieusement les zéros de
transmission. Ainsi, il est possible de mettre en ceuvre un filtre présentant un niveau de réjection
important pour un ordre de filtre limité et par conséquent, un niveau de pertes réduit. Ces solutions
s’integrent donc parfaitement dans un objectif d’amélioration des performances électriques tout en

assurant une minimisation de I'encombrement.

Parmi les topologies d'intérét, les filtres a base de résonateurs en anneau présentent de
nombreux avantages. En effet, pour des raisons de dissymétries créées lors de I'excitation de
'anneau, une telle structure est susceptible de propager deux modes selon deux trajets différents.
Par conséquent, une telle structure se caractérise par deux péles et deux zéros de transmission. Le
contrdle de I'excitation permet alors d’assurer a la cellule en anneau un fonctionnement de type filtre

du second ordre.



Le travail que nous présentons dans ce mémoire concerne trois points : la mise en ceuvre
d'une nouvelle topologie de résonateur en anneau et le développement de la synthése associée,
I'exploitation de cette topologie pour le développement de nouvelles structures de filtres et la mise en

ceuvre de fonctions agiles en fréquence.

Cette étude s'articule autour de cing parties distinctes. Dans un premier temps, nous faisons
un rapide état de l'art du filtrage planaire microonde. Dans cette partie, nous décrivons les
topologies, et synthéses associées du point de vue ligne de transmission, pour les filtres planaires a
bande étroite de la littérature. Nous décrivons aussi leur mise en oceuvre dans différentes
technologies classiques. Enfin nous décrivons brievement les solutions développées pour la
réalisation de fonctions agiles en fréquence. Cet état de I'art, nécessaire, constitue le point de départ

de solutions innovantes.

Dans un second temps, nous focalisons notre attention sur la mise en ceuvre de filtres a
base de résonateurs en anneau. La topologie de résonateur en anneau consiste a exciter un anneau
dont la circonférence est égale a la longueur d’onde par deux lignes d'accés via des gaps. La
résonance duale est obtenue soit en introduisant une perturbation le long de I'anneau soit par
utilisation de points d'accés asymétriques. Ainsi, le contréle de la réponse fréquentielle se fait de
maniére a contrbler la perturbation et le couplage a ses acces. Toutefois, pour des fréquences
élevées, le manque de modele de CAO fiable de discontinuités et notamment des gaps méne
souvent a des calculs fastidieux pendant la phase de conception du résonateur en anneau. De plus,
'absence de syntheése simple pour concevoir un résonateur en anneau conduit a des réglages
empiriques des gaps et de la perturbation sur I'anneau afin d'atteindre les réponses électriques
souhaitées. Dans la topologie que nous développons, I'excitation de I'anneau se fait par lignes
couplées quart d'onde. Ainsi, il n’est pas nécessaire d'introduire de perturbations ou de dissymétries
dans I'anneau pour exciter les deux modes. De plus, l'utilisation des lignes couplées quart d’onde,
dont le modéle équivalent est bien maitrisé, ouvre des perspectives intéressantes vis a vis du
développement d’'une synthese globale du résonateur. Ainsi, les éléments de contrdle de la réponse
électrique peuvent étre identifiés et nous présentons toutes les démarches effectuées dans la
construction de la synthése permettant de déterminer les impédances des éléments constitutifs de

filtre en fonction des caractéristiques électriques a atteindre.

Le chapitre Il sera consacré a I'exploitation de cette synthése en focalisant notre attention sur
les éléments susceptibles de varier sa largeur de bande passante et ainsi définir la gamme de bande
passante accessible pour une technologie donnée. La synthése globale nous permet de plus
d’envisager des solutions pour améliorer la réponse large bande du résonateur par intégration
directe avec des fonctions passe bas. Deux cas d'intégration de fonction passe bas sont proposés a
la fin du troisieme chapitre : filtre passe bas a saut d'impédance et a stubs, qui permettent

d’augmenter le niveau de réjection dans la bande de fréquence haute du résonateur.



La synthése globale présentée dans le deuxiéeme chapitre constituera la base du
développement de topologies originales de filtres passe bande utilisant ce type de résonateur. Nous
proposons ainsi dans le chapitre 1V, plusieurs solutions utilisant la topologie du résonateur : la mise
en cascade en série ou en parallele de cellules de base, l'utilisation conjointe d'inverseurs
d'impédance et d’anneau, la substitution du résonateur en anneau a I'un des résonateurs d’'un filtre a
lignes couplées classique. Ces différentes solutions contribueront a I'augmentation de I'ordre des

filtres pour un encombrement restreint tout en minimisant les pertes des dispositifs.

Enfin, la derniére partie du ce travail de thése portera sur la mise en ceuvre de filtres agiles en
fréquence utilisant la nouvelle résonateur en anneau. L'agilité en fréquence est obtenue en intégrant
dans la topologie nominale des éléments susceptibles de modifier la longueur électrique de I'anneau.
De nombreux travaux ont déja traité de ce concept. Toutefois, ils se focalisent souvent sur la mise en
ceuvre de I'élément assurant I'accordabilité tout en négligeant I'aspect synthése pour en déterminer
sa valeur. Dans la solution proposée nous développons une synthése spécifique pour déterminer les
valeurs des composants assurant tant la maitrise des fréquences nominale et finale qu’'un niveau

d’adaptation correct quelle que soit I'excursion en fréquence recherchée.












Chapitre |

INTRODUCTION AU FILTRAGE
HYPERFREQUENCE

.1 Introduction

Le filtre est un élément essentiel des systémes de télécommunication actuels. On le retrouve
en différents points du front-end radio, pour sélectionner le signal utile, d’'une part, mais aussi pour
filtrer les harmoniques générées par les composants non linéaires (amplificateurs, oscillateurs,
mélangeurs). L'encombrement spectral et la proximité des bandes allouées ont engendré des
contraintes accrues en termes de performance de ces filtres, parmi lesquelles, un niveau de
sélectivité accrue et une réduction des pertes d'insertion sont les contraintes prépondérantes.
Devant celles-ci la conception de filtres apparait de plus en plus comme I'un des points durs lors de

la conception de systémes hyperfréquences.

En effet, la conception de filtre est en général divisée en deux grandes parties : la synthése et
la mise en ceuvre technologique. La synthése du filtre nous permet d’identifier la topologie du circuit
de filtrage et de définir les valeurs (impédances, longueurs électriques) des éléments constitutifs du
filtre en rapport avec les caractéristiques électriques a atteindre (bande passante, fréquence, niveau
de réjection, etc.). Cette étape constitue alors le point de départ de la mise en ceuvre technologique.
En effet, en fonction de la gamme d’'impédances réalisables, de la faisabilité technologique et de la
facilité d'implémentation, tant de la fonction elle-méme qu'au niveau de l'intégration systeme, le
concepteur choisira la technologie d'implantation. Dans le cas ou cette technologie est imposée on
s'interdira alors I'utilisation de certaines topologies.

C’est pourquoi, dans ce chapitre, nous nous intéresserons dans un premier temps aux
synthéses des filtres qui seront présentées dans la section |.2, et dans un deuxieme temps a la

partie technologie du filtrage hyperfréquence dans la section I.3.

Dans un souci de répondre a des cahiers des charges de plus en plus drastiques, les efforts
de recherche se sont concentrés sur le développement de nouvelles topologies de filtre présentant
de meilleures réponses en termes de sélectivité, pour un encombrement réduit du filtre ; la sélectivité
d'un filtre étant définie a partir de sa bande passante, mais aussi de son niveau de réjection. Les
topologies de filtrage décrites dans la section 1.4 présentent des zéros de transmission dans la

bande atténuée, elles contribuent donc a I'amélioration de la sélectivité et seront a la base des



travaux principaux qui ont été menés durant cette thése, qui porte sur une proposition d’'une nouvelle

topologie de résonateur en anneau.

Le nombre sans cesse grandissant d'applications multinormes a engendré des besoins en
termes de fonctions agiles en fréquence. En effet, une solution consistant a dupliquer les systéemes
pour chaque norme traitée par le systeme, si elle est facile a mettre en ceuvre, va a I'encontre des
objectifs de réduction de 'encombrement. La derniére partie traitera de I'aspect mise en ceuvre de
fonctions de filtrage agiles en fréquence pour lesquelles les développements de synthese
spécifiques incluant les éléments d’accord en fréquence ont été négligés au détriment de la mise en
ceuvre technologique.

Généralités sur les filtres

Le filtrage d'un signal consiste a séparer la bande de fréquences utiles des bandes inutiles. Il
existe quatre types de filtrage :

- filtrage passe bas

- filtrage passe haut

- filtrage passe bande

- filtrage coupe bande

L'opération de filtrage consiste donc a laisser passer une bande de fréquence permise et a
éliminer toutes les autres bandes de fréquence. Ces différents types de filtrages peuvent étre
illustrés par ses gabarits idéaux ou les bandes permises sont définies en fonction des pulsations de
coupure (figure 1.1).

H(jo) H(jo) H(jo) H(jo)

A A A A

®, W, O, O, O, O,

(a) (b) () (d)

Figure 1.1. Gabarits des filtres idéaux : (a) passe bas (b) passe haut (c) passe bande (d) coupe bande

Néanmoins, le filtre idéal est irréalisable compte tenu du principe de causalité et de la relation
de Bayard-Bode [1], [2]. Nous sommes donc contraints d’effectuer des approximations de la fonction
d’amplitude du filtre. De cette maniére, nous ne pouvons que nous approcher des réponses des
filtres illustrées dans la figure 1.1. Ainsi, a chaque application de filtrage, un cahier de charge est
associé comportant les spécifications définies par un gabarit. Les figures 1.2 et 1.3 illustrent

I'exemple de ce gabarit pour le cas de filtre passe bas et le filtre passe bande respectivement.



atténuation (dB)

®

Figure 1.2. Exemple de cahier des charges d’un filtre passe bas

atténuation (dB)

Figure 1.3. Exemple de cahier des charges d’un filtre passe bande

Pour le cas du filtre passe bande, les paramétres définis pour caractériser ses réponses
fréquentielles sont (figure 1.4):

- fréquence centrale, f,

- bande passante a I'ondulation (fcs- fco)

- fréquence de coupure a 3 dB, basse f¢; et haute fcy

- bande passante a 3 dB, (fcs- fc1), (bande passante d'intérét lorsqu’on considére les pertes)
- bande passante relative a 3 dB, (fcs- fc1) / fo

- ondulation

- perte d'insertion dans la bande, a;

- niveaux de rejection dans la bande atténuée (a; et as)
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Figure 1.4. Gabarit en amplitude d’un filtre passe -bande

1.2 Synthése des filtres par la méthode de perte d’insertion

Il existe deux méthodes principales de synthése des filtres : la méthode des paramétres image
et la méthode de perte d'insertion [3]. La méthode des paramétres image est basée sur I'étude des
propriétés des réseaux élémentaires en termes de fonctions de transfert et les impédances de leurs
images ([3], [4] et [7]). L'inconvénient de cette méthode est qu’elle est basée sur I'hypothése que le
filtre est fermé par les impédances d'images alors qu’en pratique, le filtre est le plus souvent fermé
par des résistances pures. Par conséquent, un nombre de facteurs de correction et de réseaux
d’adaptation deviennent indispensables pour assurer le bon fonctionnement du filtre final. De plus,
beaucoup de problémes de conception de filtre ne peuvent pas étre résolus par cette méthode avec

un minimum d’éléments de circuit, voire méme impossible [4].

La méthode des pertes d’insertion est basée sur le calcul des caractéristiques prédéfinies des
filtres qui sont composés par des éléments de circuits qui sont linéaires, passifs, localisés et finis.
Cette méthode, qui est la méthode principale présentée dans ce rapport, est la méthode la plus

utilisée pour la conception des filtres [3]-[7].

Premiérement, dans la méthode des pertes d'insertion, la réponse d'un filtre est représentée

par sa fonction d'atténuation, qui a pour forme :

M (w?)
N(w?)

Por =1+

(1.1)
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exprimée en fonction de la pulsation ® ou M et N sont des polyndmes réels. Cette fonction de perte
d’insertion sera assimilée a des fonctions d’approximations qui sont physiquement réalisables, par

exemple les fonctions Butterworth, Tchebychev, Elliptique etc.

Dans un second temps, un prototype de filtre passe bas, composé d'éléments localisés
capacitifs et inductifs est défini. La conception de tous les types de filtre (passe bas, passe haut,
passe bande ou coupe bande) sera basée sur ce prototype passe bas, pour lequel quelques
transformations nécessaires seront effectuées (transformation d’'impédance et de fréquence). Les
deux schémas possibles du prototype du filtre passe bas sont présentés dans la figure 1.5. lls sont
composeés alternativement par les capacités paralléles et les inductances séries. L'ordre du filtre (n
pair ou impair) imposera le nombre de composants du prototype (capacités et inductances). En
général, les éléments (g¢) du circuit du filtre prototype sont normalisés par rapport a I'impédance de
source (go = 1) et & la pulsation de coupure (o, = 1). Dans la plupart des cas, 'impédance de charge

est supposée égale a I'impédance de source (ce qui est le cas ici) d'ou gn+1 = go = 1.

go gl g3 gn-l gn
O - 0"
ou
(@) —‘—gz —‘— 9 =0 % Onnt ——0n g Onn
o n pair o n impair
9 9. 9s 9, On1
ou
(b) =0, —0; _‘7 On1 One1 = % Oni1
o n pair o n impair

Figure 1.5. Circuits prototype du filtre passe bas : (a) commengant par une self série (b) commencant par une capacité

paralléle

La conception des filtres suit donc les étapes illustrées dans la figure 1.6 :

Dé o [?etermlnatl_on de Transformation .
étermination des | 'ordre du filtre et en impédance et Mise en oeuvre
spécifications du filtre ’ son prototype ’ en ffé Lence ’ technologique

passe bas q

Figure 1.6. Etapes de conception des filtres
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[.2.1  Approximation en amplitude Butterworth

L’'approximation de Butterworth est définie par la fonction d’atténuation suivante (en dB):

2n
agg =10l0gy,| 1+ [a)iJ (1.2)
C

qui correspond a la réponse en amplitude du coefficient de transmission :

-1

2n
|312(j0))|2 = 1+(£] (1.3)
@c

avec w, = 2zf, ou f, est la fréequence de coupure. A noter que quand o = w, a = 3 dB, ou Sy, = -3 dB
(puisque Sy,45 = 20Iog|512| ). La figure 1.7 illustre la réponse en transmission de la fonction pour

différentes valeurs de n. Ce type d’approximation fournit une courbe trés plate dans la bande utile,
proportionnellement au niveau d’ordre du filtre.

-3dB

5

5

dB(S..)
1 :IT I
P wo~N

=}

o
..
.

-10
pulsation

Figure 1.7. Réponse en transmission de la fonction Butterworth pour différents ordres n.

A titre d’exemple, pour la conception d’un filtre passe bas dont les spécifications sont données
par la figure 1.2, on détermine I'ordre n nécessaire. D'apreés (1.2),

2n al
Aw: (ﬂj -10%0 _1 (1.4)
@c
2n iz
A, [ﬂj ~10%0 1 (1.5)
@c
2n a*]'
10 _
d'ou [ﬂ] - 10—21 (1.6)
W, a2
1010 _1
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La résolution de I'équation (1.6) nous donnera une valeur réelle pour n. Nous choisirons donc

comme ordre du filtre le premier entier supérieur ou égal a cette valeur de n. Les éléments gy
peuvent étre calculés par :

Ok =25in(2k2;17zj (1.7)

[.2.2  Approximation en amplitude Tchebychev

L'approximation de Tchebychev est définie par la fonction d’atténuation suivante (en dB) :

ags =10l0gy {1+ §2Tn2(a}iﬂ
C

(1.8)
avec T, est le polyndme de Thcebychev défini par :
cos(narccos(x)), X <1
T,(x) = X (1.9)
cosh(nargcosh(x)), [x|=1

et ¢ est définie par le choix du niveau d’ondulation r par :

£=V\1010 —1 (1.10)

La figure 1.8 illustre la réponse en transmission de la fonction Tchebychev pour différentes
valeurs de n. Sa réponse posséde aussi une ondulation d’amplitude dans la bande passante.

0 ~ N P 3
e 7 A
// \\\ ) /// k
AN SN _ 2
ondulation == -+ - St NS X /Y 10 log,, (1+E€).
— i
S i
2 i
m s
° L
LI
i L
L
n=5 N LY
_____ n=4 “ ‘._‘
.............. n=3 \
\
Q)
0 pulsation ¢

Figure 1.8. Réponse en transmission de la fonction Tchebychev pour différentes valeurs de n.
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Pour déterminer les gy, il faut d'abord chercher l'ordre n qu'il nous faut a partir des

spécifications données, avant d'utiliser les équations suivantes :

2 . (~«
=—sin| — .11
o2 2 1
n= sinh{larg sinh[lﬂ (1.12)
n ¢
1 2k=1 | .| 2k+1
4sin o 7 |sin o T
Ok Gk = K (1.13)
2, «in2| K7
7 +sin (j
n

Un exemple de calcul pour trouver n est comme suivant (pour les spécifications de la figure 1.2) :

Soit I'ondulation r est fixée. Nous pouvons donc déterminer les valeurs de ¢ et a.

Puisque w; = w, nous avons donc d’apres (1.8):

10|ogl{1+ ngnz(&H = (1.14)
Wy
al
10 _
> Tn(ﬂ}—m L (1.15)
oy g

et puisque w, > w1 = w, par la définition de T, (1.9),

al
T, (&J - —“0?‘1 - cosh[n arg cosh{&ﬁ (1.16)

2] 2]

al

10 _
> narg cosh(&J =argcosh yo% -1 (1.17)
Wy g
[ a1
argcosh 1010 ‘15
> n= (1.18)
arg cosh[a)zJ
i

On choisira alors n le premier entier supérieur ou égal a la valeur donnée par I'équation
(1.18).
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[.2.3  Approximation en amplitude Elliptique

L'approximation elliptique se différencie des autres par sa caractéristique d'équi-ondulation a
la fois dans la bande passante et dans la bande atténuée [3]-[5]. De plus, elle posséde des zéros de
transmission dans sa réponse électrique qui permet d’'atteindre un bon niveau de sélectivité du filtre

avec un ordre restreint. Elle est définie par sa fonction d'atténuation :

g =10logofL +£7C, % (o) (1.19)

ou la fonction C, cette fois ci est une fonction elliptique d’ordre n et £ est un paramétre qui détermine
'ondulation dans la bande passante a la pulsation de coupure w.. Son prototype de passe bas dont
le schéma est donné par la figure 1.9 est différent des cas précédents. La réponse typique du filtre

passe bas elliptique est illustrée par la figure 1.10.

[ ]

(@]
N__
O
J;__
(@]

>

HT

°

L, Ly Ly Lo Ly
S
L2 % L4 Ln_l
© s T .

Figure 1.9. Prototype passe bas du filtre elliptique

0 ——_ 27N
ondulation
2
m
©
n=5
_____ n=3
0

pulsation

Figure 1.10. Réponse du prototype passe bas elliptique
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[.2.4  Transformation de filtre a partir du prototype passe bas

Comme le prototype passe bas est normalisé par rapport a I'impédance et en fréquence pour

tous ses éléments gy, on doit dénormaliser ses éléments.

La dénormalisation en impédance se fait tout simplement en multipliant les gy représentant les
selfs en série par la résistance de charge Ry et en divisant les g, représentant des capacités

paralléles par Ry. Cette dénormalisation en impédance est illustrée par la figure 1.11 [3].

Ok Ro O«

—N—e —> TN

Ok =

Figure 1.11. Transformation en impédance

Pour pouvoir créer des filtres passe haut, passe bande ou coupe bande a partir du prototype

passe bas, on doit effectuer la transformation de fréquence.

I.2.4.1 Transformation en fréquence : passe bas - passe haut

La transformation en fréquence du plan de passe-bas (w) vers le plan de passe-haut (w’) est

définie par :

w—)—a)—?,(a}():l)
w

Dans ces conditions le prototype passe haut se déduit facilement de celui du passe bas. Pour
cela, il faut remplacer chaque self par une capacité et réciproquement. Soient les capacités Cy et
inductances L, du protoype passe-bas, alors les valeurs (dénormalisées en fréquence) pour les

capacités Cy’ et inductances L,’ du filtre passe haut sont calculées par [3]:

ch-—t -1 (1.20)

ocly  oc 9y

L-——t -1 (1.21)
ocCy @Yy

Cette transformation est illustrée dans la figure 1.12 :
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gl gS C,lzl/(mc gl) C13=l/((’oc gS)
- l l

& % L' =1/(0. )

Figure 1.12. Transformation passe bas - passe haut

I.2.4.2 Transformation en fréquence : passe bas = passe bande

Le gabarit d'un filtre passe bande est défini par :
- sa pulsation centrale, w,
- sa pulsation de coupure basse w;

- sa pulsation de coupure haute w,

Soit :
Wy = /W, (1.22)
A=P2” @ (1.23)
2
La transformation en fréquence du plan de passe-bas (w) vers le plan de passe-bande (»’) est
définie par :

a

L'obtention du filtre passe bande a partir du prototype passe bas se fait en deux étapes.
Premiérement, les inductances en série doivent étre remplacées par un circuit résonant LC en série,

avec les valeurs des éléments définies comme suit [3]:

c -4 -4 (1.24)
ol @y0y

L T (1.25)
AC()O Aa)o

La deuxieme étape consiste a remplacer les capacités en paralléles par un circuit résonant LC

en parallele, dont les valeurs sont les suivantes [3]:

Ch= Sk = G (1.26)
Awy Awy
A A

le = =
@oCy @9y

(1.27)
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Cette transformation en fréquence du filtre passe bas vers le filtre passe bande est résumée

par la figure 1.13 pour le cas d'un filtre d’ordre 3.

L’.=g/(Aw;) C’,=Al/(w,9,) L' =g/(Aw,) C’;=A/(w,9)
9, g, o aln 0 -

= C’,=0,/(Aw,)

ol
’ I =AM (0 g2)

Figure 1.13. Transformation en fréquence passe bas = passe bande.

1.2.4.3 Transformation en fréquence : passe bas = coupe bande

Pour le cas de la transformation en fréquence pour le filtre coupe bande, nous utilisons la

transformation suivante :

-1
o o

PN )
wy, o

I suffit alors pour obtenir le filtre coupe bande, de faire l'inverse du cas du filtre passe bande,

ou il faut remplacer les inductances par le circuit LC paralléle défini par :

P S (1.28)
Alywy  Agyay
L= 2he _ A% (1.29)
) W
et remplacer les capacités par le circuit LC série défini par :
Cr =25 - A% (1.30)
20 W
— ! (1.31)

) ACy ) Agyay

Toutes ces étapes de transformation en fréquence peuvent étre synthétisées dans le tableau 1.1 [3]:
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Tableau 1.1. Transformation en fréquence a partir du prototype passe bas.

Passe Bas Passe Haut Passe bande Coupe Bande
Ag/ ®,
—— 00—
g 1/w.9g g/ Aw, Alw,g
—M—e — | —m———o | ] —°
(|
If
1/ Agw,
®
1/ Agw,
g 1/o.9 Al ®,9 = g/ Ao,
Ag/w,

1.3 Mise en ceuvre des élements distribués pour le filtrage en
hyperfréquence

Nous avons vu dans la section 1.2 la mise en ceuvre de prototypes de filtres a partir d'un
gabarit passe bas issu d'une approximation de la fonction d'atténuation. Toutefois, la synthése
générale ne nous donne que des solutions de filtres en éléments localisés qui ne peuvent pas étre
appliqués dans la bande de fréquence microonde. En effet, la disponibilité des éléments localisés est
trés limitée dans cette bande de fréquence trés haute. Il est donc nécessaire de faire appel a des
éléments distribués pour pouvoir réaliser les filtres en hyperfréquence. Pour cela, plusieurs outils ont
été développés afin de pouvoir transformer les éléments localisés en éléments distribués. Nous
présentons quelques un d’entre eux dans la suite. En se basant sur ces outils de transformation,
beaucoup de topologies de filtre hyperfréquence ont été proposées pour faciliter I'étape de

conception avant de les réaliser selon une technologie choisie.

1.3.1 Outils de transformation des éléments Ilocalisés en éléments
distribués

[.3.1.1 Résonateurs quart d’'onde et demi-onde, et la transformation de Richard

Une ligne de transmission peut étre assimilée a un circuit résonant en fonction de sa longueur
et de sa charge (circuit ouvert ou en court-circuit). Le tableau 1.2 présente un résumé des

équivalences issues de la transformation de richard.
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Tableau 1.2. Circuits équivalents des lignes de transmission en circuit ouvert et en circuit fermé.

-2 =2 -2
8 4 2
! Ly = — L % Loy =——
Z ) Cow,
L L=2=0 L C 0 0
court
Z, circuit @ _"0 C _ 22,
= = 2 I V4
! 1 Laog = Loy = ——
_ C oo 1 oy | y
circui
Z ouvert I Zowo I — 4'ZO _ ”ZO
= i) . c 4

1.3.1.2

Identités de Kurod

a

Sans doute I'un des outils de transformation des lignes distribuées les plus utilisés, les

1 e.u
Z, Z
—e
— —
Z e.u
1 ZZ
 — —e
eu
E ZZ
—e
—— -
1 e.u
Z, Z,

avecn’=1+27Z/Z,

b

~
~

—~

C

~

(@)

— — 0=
eu Z, i;
? n
— —_——— e
-1
e.u 1
nzzl nzz
— 2
- 1:n
eu’z, | g S {
nz - S
-1
n’:1
—
e.u 1
nzzl nZZZ

Figure 1.14. Identités de Kuroda

identités de Kuroda permettent de séparer les éléments dans un filtre en employant des sections de

lignes appelées éléments unitaires. Les identités de Kuroda sont présentées dans la figure 1.14 [3].

La définition d’'un élément unitaire d'impédance caractéristique Z, et de longueur électrique 9

est donnée par la figure 1.15 avec sa matrice chaine :




e.u
Z,

— —e

avec la matrice chaine

de I’élément unitaire:

1 {1 zot}
-2 [tz 1
t=jtand

Figure 1.15. Elément unitaire

[.3.1.3 Les inverseurs d’'impédance et d’admittance

Un inverseur idéal, qu’il soit d'impédance ou d'admittance, est un quadripble qui est
indépendant de la fréquence. Comme son nom l'indique, un inverseur forme l'inverse de I'impédance

ou de I'admittance qui le termine. Ces opérations sont illustrées par la figure 1.16(a) [3].

inverseur d 'impédance inverseur d "admittance

— ——

K Z |—> J Y,
— ——
| @)
Zentrée = KZIZZ Yentrée = JZ/YZ
P AMA M4 R
Z,=K Y =]
0 (b) 0

Figure 1.16. (a) Opérations des inverseurs d’impédance et d’admittance (b) Exemple de réalisation des inverseurs par des

lignes distribuées quart d’onde.

Toutefois, dans la pratique, nous ne savons réaliser des inverseurs que pour une bande
limitée de fréquence, par exemple en utilisant des lignes quart d’'onde comme le montre la figure
1.16(b). Une des propriétés intéressantes des inverseurs est qu’une inductance en série fermée a
ses deux cotés par des inverseurs d'impédance peut étre assimilée a une capacité en paralléle. De
maniéere analogue, une capacité en parallele entre deux inverseurs d’admittance est équivalente a
une inductance en série (voir figure 1.17) [5]. Ces propriétés nous permettront de transformer un

circuit de filtre en une autre forme qui est plus adaptée a la mise en ceuvre des éléments distribués.
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1.3.1.4 Utilisation des lighes couplées

Le couplage électromagnétique qui se crée entre deux lignes de transmission peut étre utilisé
pour construire plusieurs types de filtres. Dans cette section, nous présentons quelques cas de

lignes couplées symétriques a deux ports avec leur schéma équivalent (voir tableau 1.3) [7].

Tableau 1.3. Schémas équivalents et paramétres des lignes couplées symétriques a 2 ports [7].

— —000—
K

*—

- C

| L
LT

—o

@)

1.
L.

L
o0

*r—

Figure 1.17. Deux des propriétés des inverseurs.

Lignes couplées Schéma équivalent Parametres du circuit
0 Zoo Zoo Z +Z
Zog s Zog Zy, =-j—%—%cotd
= 0 Z, :—jﬁcow
0 (Zoo-Zoo)I2 2
Passe bande
% Yoe / Yoe
Zoe » Zoo Y. _—.MCOIQ
I — 11=")
— VA v oy
< 0 Yy, = —j—2—% cotd
0 (Yoo'Yoe)/2 2
Passe bande
Yoo +Y,
Zoer Zoo % (Zeo+zoo)/2 Yll =] = 2 © tan
I
— Z,, = j 2200 tang
S (Vo Yoo)l2 2
Coupe tout Z;; =Y, =0
0 Zoo Zoo
Zoe s Zog / le - le = _jZOO cotd
— i Zoe = Zoo
/ Z,, =—j—=———>>=cotd
0 2212/ ©
Coupe tout
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/
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Zoe o 21 —Zyp = 2y tand
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- Zy, :T(Zoe cotd+Z, tand)
_ 2
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1.3.2 Quelques topologies de filtre passe bande

Les outils de transformation des éléments localisés en éléments distribués présentés

brievement dans la section précédente ont permit de développer plusieurs topologies de filtre passe

bande. Ces topologies sont souvent accompagnées par des équations de synthése qui facilitent

I'étape de conception et de dimensionnement des éléments du filtre avant de passer a la simulation

électromagnétique et a la réalisation.

[.3.2.1 Topologie du filtre a stubs

La synthése de la topologie du filtre a stubs découle de celle du prototype passe bas avec

inverseurs. Aprés transformation en fréquence, les inverseurs sont réalisés par des lignes quart

d'onde. Les résonateurs sont quant a eux réalisés a partir de stubs quart d’'onde court-circuités. Le

schéma en ligne idéale de cette topologie est décrit dans la figure 1.18.

z| |ma z,

Figure 1.18. Topologie du filtre & stubs.

Un tel filtre est régit par des équations de synthése [7] mettant en évidence que ce type de

topologie est plus approprié pour réaliser des filtres a large bande passante et a bande moyenne. En

effet, pour une bande passante trés sélective, les niveaux d'impédances nécessaires pour les stubs

sont tres faibles pour ce type de topologies, ce qui conduit a des problémes de faisabilité.
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1.3.2.2 Topologie du filtre avec des lignhes couplées

En utilisant les définitions des lignes couplées présentées auparavant, il est possible de
modifier le circuit passe bande en élément localisés. Ces filtres a base des lignes couplées sont
particulierement bien adaptés pour atteindre des bandes passantes étroites. En général, il existe
trois types de topologies a base des lignes couplées qui sont utilisés: filtres a lignes couplées quart
d'onde et résonateurs demi-onde, filtre interdigité, et filtre combline (figure 1.19).

La topologie de la figure 1.19(a) est construite a base des lignes couplées quart d’onde qui
sont mises en série donnant naissance a un résonateur demi-onde ([3], [5] et [7]). L'ordre du filtre est
égal a N-1 (N: nombre de lignes couplées). Parmi les topologies a lignes couplées les filtres
interdigités ou combline utilisent des réseaux de lignes couplées quart d’'onde améliorant ainsi la

compacité des dispositifs. Toutefois ces topologies ne sont régies par aucune synthése simple [7].
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Figure 1.19. Topologies des filtres a base des lignes couplées [5]: (a) Filtre a lignes couplées (b) Filtre interdigital (c) Filtre

combline

.4 Filtres a zéro de transmission

.4.1 Les filtres elliptiques

Nous avons vu dans les sections 1.2 et 1.3 comment sont congus les filtres en hyperfréquence
en partant de choix de la topologie et les déterminations des valeurs des éléments afin de répondre
a un cahier des charges imposé. Dans beaucoup d'applications, I'une des caractéristiques les plus

importantes concerne la sélectivité du filtre. Pour assurer un niveau de réjection important, la plupart
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de topologies de filtre conduisent souvent a augmenter I'ordre, ce qui accroit la complexité, les
pertes, la taille et le cout. De plus, la haute sélectivité se traduit aussi par des contraintes imposées
sur la réponse non seulement au niveau de sa caractéristique dans la bande passante mais aussi

dans la bande atténuée.

Une solution a ce probleme consiste a utiliser des topologies de filtres qui présentent des
zéros de transmission dans la bande atténuée. Les filtres elliptiques ont par nature une bonne
sélectivité sans avoir besoin d’augmenter I'ordre du filire compte tenu des ondulations constantes
dans les bandes passante et atténuée [3]-[5], [8]. Toutefois, leur conception demande des calculs
trés difficiles impliquant des fonctions elliptiques [4], [8]-[14]. De plus, I'application directe de cette
topologie fait apparaitre des problemes de réalisation des composants du filtre. Nous présentons
quelques exemples de filtre elliptiques a base des topologies interdigité [12] de combline [10] (figures
1.24 et 1.25).
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Figure 1.24. Exemple d’un filtre elliptique a base de topologie interdigité [12]
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Figure 1.25. Exemple d’un filtre elliptique a base de topologie combline [10]
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1.4.2 Les filtres pseudo-elliptiques

Il existe aussi des topologies de filtre qui présentent des zéros de transmission dans la bande
atténuée sans pour autant répondre a des fonctions d’approximation elliptiques [15]-[61]. On parle
alors de filtres pseudo-elliptiques qui sont basés soit sur des résonateurs au comportement pseudo-
elliptique, soit des couplages croisés entre plusieurs résonateurs. En se basant sur [15], Hong et
Lancaster ont proposé le concept de filtre pseudo-elliptique utilisant des couplages croisés entre
résonateurs non adjacents dans le filtre de hairpin [16]. L'idée est de modifier la topologie d'un filtre
de telle sorte qu’on favorise I'apparition de couplages entre résonateurs non adjacents. La nature du
couplage (magnétique ou électrique) va imposer le lieu ou sera créé le zéro de transmission (bande
haute ou basse). Plusieurs travaux ont déja traité de ce domaine d’application et nous montrons ici
quelques exemples de réalisation (figure 1.25 — 1.27).
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Figure 1.25. Filtre a base de topologie hairpin avec couplages croisés [16]
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Figure 1.26. Filtre d’ordre quatre a base de topologie DBR avec couplages capacitifs croisés [17]
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Figure 1.27. Filtre a lignes couplées avec couplages croisés [18]

Hong et Lancaster ont aussi présenté des travaux de conception de filtre pseudo elliptique a
base des résonateurs en boucle ouverte « open loop » [20]. Depuis, l'idée a été approfondie et
beaucoup d’autres configurations a base des boucles ouvertes ont été proposées mais toujours en
employant le concept du couplage croisé afin d'obtenir les zéros de transmission dans la bande
atténuée [21]-[35]. Néanmoins, cette topologie nécessite beaucoup d'essais et de temps de
simulation puisqu'il est trés difficile de maitriser les couplages multiples entre les boucles ainsi que
les effets de bouts de chaque boucle ouverte. L'un des travaux les plus récents traitant de cette
topologie concerne deux filtres d’ordre quatre proposés par Ahn et al. [21], dont les masques et les
réponses sont donnés a la figure 1.27. On note qu’il y a quatre boucles dans chaque filtre pour
réussir a avoir des réponses de filtre d'ordre quatre. Nous verrons par la suite qu’un ordre équivalent
peut étre obtenu par un encombrement réduit en utilisant une nouvelle topologie de résonateur en

anneau.
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Figure 1.27. Filtres a base de la topologie boucle ouverte « open loop » avec deux possibilités de couplage croisé [21]

D’autre part, l'utilisation d’anneaux pour créer des résonateurs est avantageuse compte tenu

de sa capacité a produire des zéros de transmission dans sa réponse [36]-[58]. De plus, cette

topologie de résonateur a base d'anneaux posséde une résonance duale qui la rend trés

intéressante du point de vue de la compacité. Plusieurs travaux ont été présentés sur ce sujet

incluant I'idée de cascader ces anneaux pour pouvoir augmenter I'ordre du filtre [56]-[58]. La figure

1.28 présente un cas typique du résonateur en anneau avec sa réponse en transmission, indiquant

la présence de la résonance duale et les zéros de transmission.
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Figure 1.28. Exemple du résonateur en anneau classique et sa réponse en transmission [36]

Comme nous pouvons le voir, les accés du résonateur en anneau se font par les gaps, et une
perturbation est rajoutée sur I'anneau pour faire apparaitre la résonance duale. Toutefois, le manque
de modeéles rigoureux des gaps conduit a des calculs fastidieux et augmente le temps de simulation

dans la phase de conception de ce type de résonateur.

C’est dans cette optique qu'a été développée une partie de ce travail de thése, ou nous
proposons un nouveau concept de résonateur a base d’anneaux, qui est a la fois performant en
termes de réponse électrique (présence de résonance duale et des zéros de transmission), et d’'une

configuration permettant le développement d’'une synthése globale.

1.4.3 Latopologie a base de résonateurs a comportement duaux (DBR)

La topologie DBR « dual behavior resonator » est basée sur I'utilisation de résonateur a
comportement duaux [59]-[63]. Ces résonateurs sont composés de deux structures coupe bande a
des fréquences différentes montées en parallele. Chaque coupe bande (stub) crée un zéro de
transmission et une bande passante apparait suite a un phénoméne de recombinaison constructive.
Ainsi un DBR se caractérise par un pole (fréquence centrale) et deux zéros de transmission de part
et d'autre. Cette topologie développée au LEST est régie par une synthese permettant de contrdler
indépendamment les fréquences des podles et des zéros. Un filtre DBR est composé des résonateurs
DBR séparés par des inverseurs d'impédance (figure 1.29). Chaque DBR fourni deux zéros de
transmission de part et d’'autre de la bande passante. Ces zéros peuvent étre confondus (DBR
identiques) ou disjoints (DBR différents) (figure 1.30). Ainsi cette topologie s'inscrit dans une optique

d’'amélioration de la réjection des filtres passe-bande.
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Figure 1.30. Deux types de filtre DBR (ordre 2) a 1 GHz : (a) DBR identiques (b) DBR différents

1.5 Technologies Planaires

Le domaine de hautes fréquences est caractérisé par une longueur d’onde trés courte devant
les dimensions des éléments localisés. En conséquence les lignes de transmission dans le circuit
microonde doivent étre réalisées tout en tenant compte de la propagation de ces ondes trés courtes
tout au long du circuit. Le développement des premiers circuits microondes s’est fait en technologie
guides d'onde et lignes coaxiales. Les guides d'onde sont capables de transporter des signaux de
forte puissance, et présentent un niveau de perte remarquable. Toutefois, leur encombrement et leur
poids les rendent incompatibles pour beaucoup d’applications. Quant aux lignes coaxiales, bien
gu'elles aient de trés large bande passante, il est trés difficile de réaliser des fonctions complexes

microondes (stubs, saut d'impédance).
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Des lors que le transport de fortes puissances n'est pas nécessaire, les technologies planaires
sont des alternatives intéressantes en termes de colt de production, de taille, de poids, de facilité de
réalisations des fonctions passives, et la facilité d'intégration avec des circuits actifs. Nous
présentons dans la figure 1.31 les géométries usuelles des différents types de lignes planaires :
microruban, coplanaire, lignes enterrée et ligne a fente.

ligne
coplanaire

microruban

fente
plan de ngsie « slotline »
masse (d)
plan de

ligne triplaque
« stripline »

masse

Figure 1.31. Quelques exemples de technologies planaires: (a) Microruban (b) Coplanaire (c) Ligne triplaque (d) Ligne a

fente

La technologie microruban est sans doute la technologie planaire la plus utilisée a présent,
grace a sa simplicité de fabrication. Le conducteur chaud se situe sur une des surfaces du substrat.
Si la connexion des composants en série peut se faire trés facilement, il n’en est pas de méme
lorsqu’il s’agit des connections des composants en paralléle compte tenu du plan de masse qui se
trouve en face arriere du substrat. Cette configuration impose alors I'utilisation de trous métallisés.

Dans le cas des lignes coplanaires, le conducteur chaud et la masse se situent tous les deux
sur la méme surface du substrat. Grace a cette configuration, elles possédent de nombreux
avantages :

- facilité de report de composants en paralléle ou en série.

- élimination des trous métallisés.

- souplesse de conception grace a la possibilité de réaliser une méme impédance
caractéristique avec différents dimensionnements de lignes.
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Néanmoins, l'utilisation des lignes coplanaires nécessite la réalisation des ponts pour filtrer le
mode impair (dispersif) qui coexiste avec le mode pair dans la structure, ce qui requiert un processus

technologique supplémentaire.

La ligne triplague (« stripline ») est la premiére micro ligne développée (par Barett et Barnes
en 1951) et la seule ligne homogene (un seul diélectrique) supportant un mode fondamental
réellement TEM. Les pertes diélectriques sont, en général, trés faibles comparées aux pertes dans le

conducteur, aux fréquences micro-ondes.

La ligne a fente (« slotline ») est une structure constituée d’'un substrat diélectrique métallisé
sur une seule face. La face métallisée comporte une fente étroite gravée qui constitue la ligne. Cette
structure est particulierement utile dans les circuits intégrés nécessitant des lignes a haute
impédance (il est difficile d'obtenir des impédances caractéristiques inférieures a 60 Q pour les

lignes a fente), des courts-circuits ou des combinaisons hybrides avec des lignes a microruban.

Les technologies multicouches sont composées de différents niveaux de conducteurs et de
diélectriques superposés et peuvent étre utilisés soit en technologie microruban, soit en technologie
coplanaire (voir figure 1.32). Ces technologies permettent d'augmenter la compacité des systéemes et
d’optimiser les dispositifs a stubs ou lignes couplées. Il est aussi possible dans ce cas de réaliser
des lignes partiellement couplées sur deux niveaux différents afin d'atteindre des niveaux de
couplage important. La gamme d’impédance est plus large comparée aux technologies présentées
précédemment. Nous présentons quelques exemples d'utilisation des lignes planaires multicouches
dan les figures 1.33 — 1.35.

(a) microruban multicouches
(b) coplanaire multicouches

Figure 1.32. Technologie multicouche.
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Figure 1.33. Ligne multicouche TFMS (BCB sur silicium) [62]
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Figure 1.34. Lignes multicouches TFMS et coplanaire [64]
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Figure 1.35. Transition microruban-stripline dans un environnement multicouche [65]



1.6 Filtres passe bande accordables

De plus en plus d’applications sont introduites dans un systéme de communication actuel. Ces
applications qui occupent différentes largeurs de bande et centrée sur des fréquences différentes,
doivent étre séparées par des filtres passe bande. Toutefois, la multiplication d’équipements
fonctionnant a des fréquences fixes n’est pas avantageuse en termes de codt, d’encombrement et
de poids. Une solution consistant a l'utilisation des filtres accordables qui sont a la fois performants

et compacts est plus que préférable.

1.6.1 Généralités sur les filtres accordables

Un filtre est accordable (ou agile) lorsque certaines de ses caractéristiques peuvent étre

modifiées par une commande extérieure. Il y a en général trois types d’'agilité :

- la bande passante variable avec une fréquence centrale constante
- lafréquence centrale variable sans contrainte sur la bande passante relative

- lafréquence centrale variable avec la bande passante relative constante

Sachant que ses caractéristiques sont définies par ses éléments capacitifs et inductifs, I'agilité d’'un

filtre peut se faire en modifiant la capacité ou I'inductance équivalente du résonateur.

Dans la plupart des cas d'agilité en bande passante, des topologies a base des lignes
couplées sont employées, la variation de la bande passante se fait alors en variant le niveau de

couplage des lignes couplées.

Pour TIagilité de la fréquence centrale, 'une des méthodes les plus répandues consiste a
varier la longueur électriqgue d'une ou plusieurs lignes dans le filtre. En général, il existe deux
méthodes :

- rajout de capacité ou inductance variable : ceci conduit a variation continue de la

fréquence

- modification physique de la longueur de ligne: ceci conduit a variation discréte de la

fréquence

Une illustration de ces deux types d'accordabilité est présentée a la figure 1.36 dans le cas

d’un filtre a lignes couplées.
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Figure 1.36. Exemples de filtre accordable : (a) a base des lignes couplées et capacités variées (b) a base des lignes couplées

et rajouts de longueur de ligne

Les performances en agilité dépendent beaucoup de la topologie choisie. En fonction de la

topologie, le décalage en fréquence s’accompagne d'un certain niveau de variation de bande

passante relative et/ou de variation de I'adaptation dans la bande. Il convient alors d’adopter des

topologies appropriées en fonction des contraintes a respecter et, le cas échéant, a développer de

nouvelles topologies.

1.6.2

Etat de I'art sur les filtres accordables

Il existe plusieurs types de technologies permettant d’accord en fréquence pour réaliser des

filtres agiles :

- les éléments actifs, par exemple les diodes PIN, varactors ou transistor

- les matériaux de type ferroélectrique ou magnétique ou cristaux liquides.

- les MEMS
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La technologie agile a base d'éléments discrets actifs posséde Il'avantage d’avoir une
relativement grande plage de variation, un grand choix de tension de commande et un temps de
commutation rapide. En contre partie, cette technologie présente beaucoup de bruit, de pertes et un
encombrement important. Nous présentons quelques exemples de travaux utilisant cette
technologie, appliqués a des topologies interdigitée, combline et boucle ouverte. Le premier exemple
est un filtre interdigité accordé par deux diodes PIN comme montre la figure 1.37. Il s’agit en fait d’un

filtre accordable a deux états : ON et OFF.

diode PIN 0dB[ T T TN/ [ s '
M1=-3.9873 db
1,53 mm X T 11=1,9150 GHz
\ , [ [ ) -
L& ol AN\ e
= = s521 / M2 \ _
& =102 ' '
= \ “h“_"""l—hw
h = 0,635 mm f;,, - switch on IS |
-50dBl ™ ] \
e sif  [s2] |si wl=14mm 1.5 GHz
£ w2 =1,1 mm
S (wi| [w2| |w2| |w2| s1=0,7mm frequency 2.5GHz
o s2=2,5mm =
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1=3.0879 48 M1
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Figure 1.37. Le filtre interdigital accordé par deux diodes PINS et ses réponses : état ON et OFF [66]

Un deuxiéme exemple concerne une application de la topologie combline avec des varactors,
illustré dans la figure 1.38. Deux cas d'études ont été présentés par les auteurs:
- variation de la bande passante avec fréquence centrale constante (réponse dans la figure

1.39 (a))
- variation de la fréquence centrale (réponse dans la figure 1.39 (b))

Vbias Vbias
FILTER PHYSICAL DIMENSIONS
- - - Dimension values
lengths (I1,l2,13,14) | (34.4, 444,15, 10) mm
widths (w1, ws, w) (2,1, 2y mm
w2 spacings (s1, 82, 83) (3, 8 10) mm
wl 12
iy 1
s3 s2 Ms
w3
13

Figure 1.38. Layout d’un filtre combline accordé par les varactors [67].
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Figure 1.39. Réponses du filtre de la figure 1.38: (a) variation de la bande passante avec la fréquence centrale constante (b)

variation de la fréquence centrale [67]

Il existe aussi des technologies d’accord qui sont basées sur l'utilisation de matériaux trés

spécifiques, par exemple : des matériaux ferroélectriques, cristaux liquides et milieux magnétiques,

permettant d’accorder le filtre, soit:

(0]

(0]

en modifiant la constante de propagation (en modifiant e, et/ou u;)
en modifiant I'impédance caractéristique (en modifiant ¢, et/ou y;)
en modifiant la constante de propagation sans modifier limpédance
caractéristique (en modifiant .. en maintenant y /e, constante)

la constante de

en modifiant l'impédance caractéristique sans modifier

propagation (en modifiant w/e; en maintenant .., constante)

En général les matériaux ferroélectriques permettent une forte variation de la permittivité

pouvant étre exploitée pour modifier ses constantes de propagation. Toutefois leur utilisation est

limitée tant par la nécessité d’'une tension de commande assez importante que par de fort niveau de

perte. Quant aux cristaux liquides, ils ne nécessitent que de faible tension de commande et

présentent de faible perte diélectrique. En contre partie, leur temps de réponse est important, tout

comme les matériaux a commande magnétique.

Un exemple d’'application de ce type de technologie est présenté dans la figure 1.40, ou la

topologie combline a été utilisée avec les capacités ferroélectriques pour réaliser le filtre accordable

en fréquence avec la bande passante relative constante.
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Figure 1.40. Filtre combline accordé par les capacités ferroélectriques [68]

L'agilité utilisant des éléments MEMS est basée en général sur deux types de
fonctionnement : fonctionnement a capacité variable et fonctionnement & commutateur. |l s’agit en
fait de déplacements des bras métalliques sous une certaine de tension extérieure (voir la figure
1.41). Les technologies a MEMS ont une durée de vie limitée a cause des contraintes mécaniques
de ces structures. Ces déplacements mécaniques entrainent aussi la faible vitesse d’accord du filtre.
Toutefois, cette technologie présente quelques avantages incluant: une consommation de

puissance presque nulle, un trés faible bruit, une bonne isolation et des pertes faibles.

capacité
variable

%

commutateur

Figure 1.41. Les bras de MEMS

Deux exemples sont présentés dans les figures 1.42 et 1.43. Le premier exemple concerne un
filtre avec une agilité quasi-continue pour le systéme, en employant les capacités MEMS. Alors que
dans le deuxiéme exemple d'application, la topologie de résonateurs en boucle ouvertes a été
utilisée pour réaliser un filtre accordable a deux états : ON et OFF.

38



TABLE 1

ELEMENT VALUES FOR THE TUNABLE LumpeD FILTER

fo (GHz) | 65— 10 || Cp(asas) (pF) | 0.42

Zy (Q) 100 Criatiny (PF) | 0.14

k 0.072 Car(arar) (PF) | 0.21

Ly (nH) 1.4 Caratiny (PF) | 0.09
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Figure 1.42. Filtre a agilité continue 8 MEMS [69]
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TABLE IV

MEASURED AND SIMULATED VALUES FOR THE 5.15-5.70-GHz
SWITCHABLE FILTER

10

-10

JolGHz) | I.L.(dB) | BW(%) Q

up-state | 5.69/5.70 | 1.4/1.3 5.0/4.9

(285 MHz)

150/160

down-state | 5.14/5.15 1.5/1.4 5.0/4.8

(257 M Hz)

140/150

Figure 1.43. Filtre accordable a MEMS avec la topologie boucle ouverte [70]
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1.6.3 Synthese du filtre accordable

Depuis les premiéres réalisations des filtres accordables, lintérét s'est porté plus
particulierement sur I'aspect technologique et technique de mise en ceuvre de I'élément assurant
I'accord en fréquence. Peu de travaux sur les filtres accordables ont été présentés incluant la prise
en compte des éléments agiles au niveau de la synthése. En effet, ces travaux ont plutt consisté a
identifier les éléments a rajouter a la topologie de filtre choisie, afin de varier la fréquence centrale ou
la bande passante du filtre. De cette maniére, peu de synthéses ont été développées afin de prédire
I'agilité du filtre en fonction des éléments réactifs rajoutés. Ceci rend le travail difficile et peu
reproductible pour d’autres domaines de fréquence ou dans d’autre technologies. Le développement

de synthése spécifique aux filtres accordables fera I'objet du dernier chapitre de ce manuscrit.

1.7 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons établi un bref état de I'art du filtrage microonde planaire. Nous
avons mis en évidence l'intérét des topologies répondant a des fonctions d'approximation pseudo
elliptiques. En effet la présence des zéros de transmission offre un avantage non négligeable vis-a-
vis de la réduction de I'encombrement et de I'amélioration des caractéristiques électriques hors
bande (niveau de réjection accru). Parmi ces solutions, la topologie en anneau de par sa capacité a
créer simultanément deux zéros et deux pdles est une structure qui présente de nombreux

avantages.

A la base de toute conception, I'aspect synthése est primordial. Il convient donc de mettre en
ceuvre des techniques de synthéses adaptées a la topologie développée. C'est pourquoi dans le

cadre de cette thése nous mettons en ceuvre une synthése pour une topologie de filtre en anneau.

Cette syntheése sera mise a contribution pour le développement de nouvelles topologies de
filtres passe bande, qu'ils soient a fréquences fixes ou agiles en fréquence. Pour ces derniers nous
améliorerons notre synthése en incluant directement les éléments d’'accord en fréquence mais aussi
les éléments assurant a notre filtre un caractére auto-adaptif quelle que soit I'excursion en

fréquence.
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Chapitre 11

NOUVELLE TOPOLOGIE DE RESONATEUR
EN ANNEAU A ACCES LATERAUX

1.1 Introduction

Le résonateur en anneau est une topologie qui a été présentée en premier par Troughton pour
la mesure de la vitesse de phase des circuits microruban [1]. Depuis, son utilisation s’est généralisée
a de nombreuses applications telles que le filtrage, les oscillateurs, les mélangeurs entre autre [1]-
[12].

Le résonateur en anneau est un circuit trés simple qui ne supporte que des signaux dont la
longueur d'onde est égale a des multiples de la longueur de l'anneau [12]. L'avantage le plus
important de ce genre de résonateur est sa capacité de supporter deux modes dégénérés, a
condition d’avoir soit des accés asymétriques, soit au moins une perturbation le long de I'anneau.
Ceci donne naissance a une résonance duale qui est intéressante dans une optique de
miniaturisation des composants. De plus, sa réponse fréquentielle posséde un zéro de transmission

de part et d'autre de la bande passante ce qui contribue a améliorer de la sélectivité.

En effet, la construction du résonateur consiste a coupler son anneau a une paire de lignes
d’'acceés via des gaps. Ensuite, la résonance duale du résonateur est obtenue soit en introduisant une
perturbation sur l'anneau (de type notch ou stub), soit par [l'utilisation des lignes d'acces
asymeétriques [13]. La capacité des gaps et la perturbation sur 'anneau sont alors a ajuster pour
contrbler la puissance couplée et les caractéristiques de la réponse fréquentielle. Toutefois, le
manque de modéles fiables de gaps dans les bibliothéques des outils de simulation circuit conduit a
des difficultés de maitrise de conception. Ainsi, a ce jour, il n'existe toujours pas de synthése simple
pour concevoir un résonateur en anneau. Tout se fait par un réglage empirique des gaps, tout en
jouant avec le type de couplage (couplage de bout ou couplage latéral), afin de contréler le niveau

de couplage.

L'un des apports important dans ce travail de thése est le développement d’'un nouveau
concept de résonateur en anneau qui est couplé latéralement par deux lignes quart d'onde. Le
premier avantage de ce concept est que la résonance duale peut se faire sans avoir besoin
d’introduire de perturbations le long de I'anneau, alors que la réponse fréquentielle présente toujours

un zéro de transmission de part et d’autre de la bande passante. Un avantage supplémentaire de ce
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concept est que l'utilisation des lignes couplées quart d'onde aux acces de I'anneau simplifie la

conception du résonateur.

Dans ce chapitre, nous effectuons un état de I'art des topologies de résonateurs en anneau et
de leurs modes d’excitation. Nous proposons par la suite une topologie dont les acces seront gérés
par des lignes couplées quart d'onde. Pour cette topologie, nous développons une synthése
spécifiqgue permettant de déterminer les impédances caractéristiques des éléments constitutifs de
'anneau afin d'atteindre des spécifications en fréquence centrale, en fréquence des zéros et
ondulation dans la bande. Deux synthéses seront présentées pour deux types d’acces : symétrique

et asymeétrique.

1.2 Les résonateurs en anneau

[1.2.1 Généralités sur le résonateur en anneau et ses modes dégénérés

Le résonateur en anneau est tout simplement une ligne de transmission qui se ferme sur elle-
méme [12-14]. La cellule de base est formée par un anneau, deux lignes d’acces et deux gaps. Une
possibilité de configuration d’un circuit du résonateur en anneau est illustrée a dans la figure 2.1. La
puissance est couplée des lignes d'accées a I'anneau via les gaps. Il est important de s'assurer que la
distance entre les lignes d'accés et I'anneau soit assez large afin de ne pas affecter la fréquence de
résonances de l'anneau. Ainsi le couplage généré par le gap doit rester faible. Ceci explique
I'importance de tenir compte de la capacité des gaps dans la conception de ce type de résonateur.
La résonance est obtenue quand la longueur de I'anneau est égale a des multiples de longueur

d’'onde guidée, soit :
2ar=ndq, avecn=1,2,3,... (1.2)

ou r et 4y sont la longueur physique de I'anneau et la longueur d’onde guidée, respectivement. A4
étant fonction de la fréquence, la fréquence de résonance peut donc étre calculée a partir de
I'équation (11.1).

'anneau

l/ ligne d’acces

\\

gap

Figure 2.1. Résonateur micro-ruban en anneau

Les travaux de Wolff ont montré la capacité du résonateur a supporter deux modes dégénérés

[13]. Ces modes coexistent dans I'anneau et sont indépendants I'un de l'autre. Si le résonateur est
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construit par un anneau symétrique et couplé par deux lignes colinéaires comme dans la Figure 2.1,
un seul des modes va étre excité. Wolff a aussi démontré que si les accés sont placés
asymétriquement, deux modes vont étre obtenus. Une autre méthode pour obtenir les deux modes
dans le résonateur consiste a perturber la symétrie de l'anneau. Wolff a démontré ceci par
I'introduction d’'un « notch » dans I'anneau. Les deux méthodes d’excitation des deux modes dans le

résonateur sont illustrées a la figure 2.2.

| ‘ |
Figure 2.2. Résonateur micro-ruban en anneau : avec lignes d’accés asymétrique et avec un « notch »

I1.2.2 Modélisation du résonateur en anneau en micro-ruban

[1.2.2.1 Modéle simple par le mur magnétique

En premiére approche I'anneau peut étre considéré comme une cavité résonante refermée par
les murs électriques en dessus et en dessous, et par les murs magnétiqgues a ses cotés, comme
lillustre la figure 2.3 [14,15].

: élé/murélectrique
m: ; I z :D mur magnétique

Figure 2.3. Modélisation par le mur magnétique de I’anneau
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On consideére que les champs électromagnétiques sont confinés dans le diélectrique limité par
ces murs électriqgues et magnétiques. On considére aussi qu'il n'y a pas de variation selon z et les
champs sont transverses magnétiques dans la direction de z. Une solution en coordonnées
cylindriques des équations de Maxwell est donnée par :

E, = {AJ, (kr) + BN, (kr)}cos(ng) (11.2)

H, =— k {AJ, (kr) + BN, (kr)}sin(ng) (1.3)
Joppr

Hy,=- k {AJ', (kr) + BN', (kr)}cos(ng) (1.4)
Jopr

avec

A, B :constantes

k . constante de propagation

Jn : fonction de Bessel de premiére espéce d’'ordre n

N : fonction de Bessel de deuxiéme espece d’ordre n

J’, . dérivé de fonction de Bessel de premiere espéce d'ordre n

N’, :dérivé de fonction de Bessel de deuxiéme espece d'ordre n
Les conditions aux limites qui s’appliquent sont :

H,=0 a r=r; (11.5)
H;,=0 a r=re (11.6)

ou r; et r, sont les rayons intérieur et extérieur de I'anneau, respectivement. L'application des

conditions aux limites nous mene a I'’équation suivante :

I (k)N (ki) =37, (kr)N", (kre ) =0 (I1.7)

avec

K =w,&,801 (1.8)

Pour des valeurs de r; et r, données, la fréquence de résonance peut étre calculée en
résolvant les équations (lI1.7) et (11.8).

[1.2.2.2 Modélisation du résonateur par des lignes de transmission microrubans

La méthode de modélisation par les murs magnétiques néglige les effets de bords des rubans
bien qu’elle résolve le probleme de courbure tout au long de I'anneau. De plus, cette modélisation ne
tient pas compte des gaps qui sont présents aux acces de I'anneau. Pour étendre plus loin I'étude du
résonateur, la modélisation par des lignes de transmission a été proposée par Chang tout en tenant

compte des gaps aux accés de I'anneau [16]. Dans cette méthode, le résonateur est représenté par
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un circuit électrique équivalent. L'impédance d’entrée de ce dernier peut donc étre calculée par des
techniques classiques d'analyse de circuit. Ceci permet le calcul de la fréquence de résonance a

partir de I'impédance d’entrée du circuit.

Une ligne de transmission idéale de longueur | peut étre représentée par son circuit équivalent

comme décrit a la figure 2.4, avec Z, et Z, données par [17] :

Z,= jZOtan% (1.9)

Z,=—]jZ, csc% (1.10)

A
\

Zy

Figure 2.4. Circuit équivalent en & d’une ligne de transmission idéale de longueur | et d’impédance Z,.

Quant au gap, sa représentation par un circuit équivalent est un peu plus complexe. En effet,
le couplage de I'anneau est de type du couplage entre un bout de ligne avec un coté latéral d’'une
autre ligne (voir figure 2.5). Toutefois, la discontinuité au niveau du gap dans ce cas est un probléeme
difficile a modéliser car elle ne peut pas étre réduite a un probleme a deux dimensions. Ceci dit, une
approximation peut étre effectuée en considérant un couplage entre deux bouts de lignes, qui peut

étre représenté par le circuit équivalent de la figure 2.6.

N

gap

ligne d’accés

Figure 2.5. Couplage entre bout de ligne avec coté latéral

Dans le circuit équivalent du couplage entre deux lignes de la figure 2.6, la capacité C, est due

a I'accumulation des charges entre les deux rubans, alors que C; est la capacité propre entre le
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ruban et la masse [18]. Il existe deux excitations possibles dans ce cas : excitations paire et impaire.
La premiére méne a la capacité totale appelée C,, et la deuxiéme nous donnera Cimpair. LES Circuits

équivalents pour les deux cas sont illustrés dan la figure 2.7.

C

C,

Figure 2.6. Couplage entre deux bouts de ligne et son circuit équivalent

mode pair mode impair
gap gap
— — —>] —

R e e e o e e o e e e e ke N eteteletetetetutetute e ke ke
[ I | |
: :
| |
1 1
1 1
I I
court circuit court circuit
électrique magnétique

CZ

TTET IV = L k=l I
TT = _ T -ITT TT T7T

Figure 2.7. Circuits équivalents pour les deux cas d’excitation paire et impaire.

Les équations qui relient les capacités C;, C, Cpair €t Cimpair SONt données par :

1

C; =Ecpair (1.12)
1 1

C, :E(Cimpair _ECpair\J (1.12)

Il reste maintenant & trouver Cp,ir €t Cimpair. EN utilisant les définitions des potentiels et des
distributions des charges, on montre que, pour une valeur précise de ¢ égale a 9.6, les capacités

Cpair €t Cimpair PEUVENt étre calculées a partir des équations suivantes [14] :

S mimpair k. .
Cimpa1ir(9.6) :\A{Wj e (1.13)

S mpair K.
C pair(9.6) :12“{W] e (11.14)
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avec

& =9.6
0.5<w/h<20 (11.15)
Miogir = (W/h)0.619log(w/h)—0.3853

mpsir = (W/ 1) gw/h) ) 0.1<s/w<1.0 (11.16)
Kimpair = 4.26 —1.453log(w/ h)
M iy = 0.8675

0.1<s/w<0.3 .17

K pair = 2.043(w/h)** } (117
m. i = (1.565/(w/h)*®)-1

pair ( (w/h) ) } 0.3<s/w<1.0 (1.18)
K pair =1.97 —(0.03/(w/))

w : la largeur du ruban
s : la distance du gap

h : la hauteur du substrat

Pour les autres valeurs de ¢, comprise entre 2,5 et 15, ces capacités Cy,ir €t Cimpair peUvent étre

calculées en utilisant les équations suivantes :

0.8
&
Cimpair(gr) = Cimpair(g.G) (%] (1.19)
& 0.8
Cpair((s'r) = Cpair(9.6) ﬁ (11.20)

En utilisant la représentation des gaps et des lignes idéales, le circuit équivalent complet du
résonateur se ramene a la schématique illustrée a la figure 2.8 :

C,

C:1_ _Cl

RIS

Figure 2.8. Circuit équivalent complet du résonateur en anneau

L'impédance d’entrée du circuit équivalent du résonateur est donnée par :

Zin = Rjp + jXjs (1.22)
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avec

c(C, +C,)(C, +C,)-wb(c? + 2¢,C, )+ (D(C, + C,) - 0t fwcc? + 2¢,C, )
((c:l +C,)— wD(cf +2C,C, ))2 + (a)C (cf +2C,C, ))2

R, = (11.22)

(D(Cl +Cp)- a’_lX(C1 +Cp)- CUD(Clz + 2C1C2))+ (D(Cl +C,)-aC?(C +C, )(Clz + 2C1C2))

in = (. +c,)-aplc? +2¢, ) +(eclc? +2cc, |f (2
¢= (2AY? +(zAaZ—§28 -2, ) (1.24)

& (e e~ 2

- (C,+C, +(Z§(22cf +26,G, | 2
_(6,+C,)+?R2(CE +2C,C, )C, 4 C,) 1.27)

o(C, +C, ) + w(wR(cf +2C,C, ))2

ou R est la résistance de charge. La fréquence de résonance peut donc étre définie en résolvant X;,
=0 de I'équation (I1.23).

[1.2.3 Les modes, perturbations et méthode de couplage du résonateur en

anneau

Le résonateur en anneau est capable de supporter deux modes dégénérés qui sont
indépendants I'un et de I'autre. Plusieurs méthodes ont été employées pour faire apparaitre ces deux
modes simultanément dans I'anneau. La figure 2.9 illustre les cas les plus connus d’excitation de

modes dégénérés dans I'anneau [14].

Dans le premier cas (figure 2.9(a)), les acces sont placés de fagon asymétrique. La deuxieme
possibilité consiste a faire varier 'impédance de ligne de I'anneau (figure 2.9(b)). L'utilisation d'un
« notch » (figure 2.9(c)) consiste a insérer une courte ligne de haute impédance pour perturber les
champs dans I'anneau. Quant a la figure 2.9(d), elle montre la perturbation de forme d'une ligne
courte de basse impédance, de type patch ou stub. On peut aussi introduire un gap au point ou le
champ est maximal dans I'anneau pour générer les deux modes, comme dans la figure 2.9(e). Enfin,
plusieurs techniques peuvent aussi étre employées simultanément comme illustre la figure 2.9(f).
Dans tous les cas, le schéma électrique équivalent du résonateur doit étre redéfini (par exemple, a
partir du schéma de la figure 2.8) pour tenir compte de la perturbation qui a été introduite dans

'anneau.
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- ------- | |
acces asymétriques
(d)
(@) e

patch/stub

\
— — [ ] 93P N ma——
(b) (e)

variation d'impédance

|
— — ®
acces asymétriques
() +
patch/stub

Figure 2.9. Techniques d’excitation des modes dégénérés d’un anneau

Un sujet essentiel a aborder lors de la conception de résonateurs en anneau concerne la
méthode de couplage de I'anneau. En effet, c’est 'un des problemes les plus difficiles a gérer
puisque la modélisation des gaps ne se fait rigoureusement que par I'étude électromagnétique de la
structure. La représentation par le circuit équivalent qui a été présentée dans la section précédente
n'est qu’une approximation et n’est valable que pour le cas précis ou le couplage se fait par une ligne
microruban couplée ponctuellement. Or, le type de couplage a employer dépend du niveau de
couplage a atteindre. Pour chaque type de couplage, une modélisation spécifique devrait étre
développée pour rendre compte de I'effet du couplage, ce qui n'est pas toujours simple a mettre en

oceuvre.

En dépit de ce probleme de modélisation de gaps, plusieurs techniques de couplage ont été
proposées pour la conception du résonateur en anneau [19], [20]. La plupart d’entre elles ont pour
but d’obtenir une grande plage de niveau de couplage afin d’avoir plus de contréle sur la réponse du
résonateur. Par exemple, comme le couplage simple par gap (figure 2.5) n'apporte pas un niveau de
couplage satisfaisant, quelques modifications ont été effectuées sur I'anneau pour augmenter la
surface de couplage (voir figures 2.10(a), (b) et (c)). Puis, le couplage de type latéral, illustré a la
figure 2.10(d), est censé produire plus de couplage. Enfin, la figure 2.10(e) montre la combinaison

des deux types de couplage.
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Figure 2.10. Variations de couplage avancé

1.3 Nouvelle topologie du résonateur en anneaux . résonateur
en anneaux a acces couplés latéraux

[1.3.1 Topologie du résonateur

Dans la topologie de résonateur étudiée (voir figure 2.11), la longueur totale de I'anneau est
égale a la longueur d’onde guidée a la fréquence f,, et le couplage de I'anneau se fait par des lignes
guart d'onde couplées latéralement a I'anneau. Les parameétres impliqués dans le contrble de la
réponse fréquentielle sont Iimpédance caractéristigue de [l'anneau, et les impédances

caractéristiques des modes pair et impair des lignes couplées.

N

oe

N

. D 4
00

>
=~
i
1
L
N N

00

Figure 2.11. Topologie du résonateur en anneau & accés latéraux quart d’onde

L'utilisation de lignes paralleles couplées pour alimenter I'anneau nous permet de simuler
simplement en utilisant les modéles de lignes idéales qu'offrent des logiciels de simulation comme
ADS. La figure 2.12 illustre un exemple de réponse du résonateur simulé sous ADS pour les valeurs
dez,=54Q,2,=97QetZ,,=32Q.
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premiére harmonique a 3f, _\

0 ,
résonance duale

zéros de
transmission

-

=~
N

-
~

dB(S.)
dB(S,) -------

A

o

=1

I WS

Fréquence (Ghz)

Figure 2.12. Simulation en lignes idéales et la réponse fréquentielle du résonateur

La résonance duale du résonateur est centrée a la fréquence centrale f, = 1 GHz et un zéro de
transmission est observé de part et d’autre de la bande passante. La premiére harmonique se trouve
a 3 fy (3 GHz). Le résonateur est coupe bande aux harmoniques paires avec un autre zéro de
transmission. Le contrdle de la largeur de bande, du niveau de réjection hors bande passante, du
niveau d’adaptation dans la bande et des positions des zéros de transmission peut étre effectué en
agissant directement sur les niveaux d'impédance caractéristique Z;, Z, et Z,,. La figure 2.13 nous

montre les variations des caractéristiques de la réponse du résonateur pour certaines variations des

parametres Z,, Zo et Zy,.
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Figure 2.13.Variations des caractéristiques du résonateur en fonctions des parametres (a) Zr, (b) Zoe et (c) Zoo



11.3.2 Schéma équivalent des lignes paralléles couplées a trois ports

Afin de pouvoir mener a bien le développement de la synthése de la nouvelle topologie de
résonateur en anneau, il faut d’abord définir un schéma équivalent des lignes paralléles couplées qui
constituent une partie du résonateur. Ceci se fait a partir de solutions qui ont été proposées par [21],
[22] et [23]. En effet, une paire des lignes couplées symétriques de longueur | peuvent étre
représentées par la matrice d’admittance qui est donnée par [24] :

Y Y Yo hos? mxll—sz_
S S

Yip Yo Y -2 Yu o2

S 5 S S (11.35)

Yu -2 Yo f-g2 Yio Y

S S S S

avec
Yo = (Yoo +Yoe )/ 2 =Yy, (1.36)
Yip = (Yoo =Yoo )/ 2 =Yy (1.37)
s= jtan(af /21,) (11.38)

D’apres [22], on peut représenter ces lignes couplées par leur schéma équivalent comme le
montre la figure 2.14 ou l'inductance utilisée représente un stub court-circuité de longueur |. Dans
d’autres figures des tableaux 1 et 2, la capacité est utilisé pour représenter un stub en circuit ouvert.

Chaque ligne en gras indiquée dans la figure 2.14(b) et (c) représente un élément unitaire longueur 1.

Zoo = 1Y, @ O

Zoo = 1/YOO
Ry o IY“
Y - @

(@)

Il
~
N

Figure 2.14. Schéma équivalent d’un paire de lignes couplées de longueur L. Dans la figure (c), toutes les lignes ne sont pas

couplées.

Dans notre topologie, I'un des accés de la ligne couplée est en circuit ouvert, le schéma de la
figure 2.15 va étre simplifié en utilisant la méthode graphique proposée dans [22] dont quelques
transformations de réseau sont présentées dans le tableau 1.
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Tableau 1. Transformations de réseau de quelques circuits distribués multiports [22]

Circuit original

Circuit équivalent

(Y1Y)(Y1+Y5)

———

1Y, 1Y,
Yy /(Y1+Y)
Y Yas %(Yza"'Ya) (¥ +Y2)
@D o ® 23 2tY3 .®
Y2 Vs VY
:%’ %3 (YoatYa)[Yo(Y st Ya)+Ya(VostYio)]
23 2
Y3
Yip Y3 YlZYLY23 Yiz YIZYLY23 Yz
0
@o — Q) (@) 2 ®
Y, YY1, V1Y
Yo Yo
Yo=Y+ Yp5tY,
Y +Y.
e

YiYs
Yo

©)]

Yo=Y +YpHYs
Yi+Y,
°®

YO’ Y3

YO

Yo=Y Yy +Ya+Y,
Yo =YY+,

Yo=Y +Y,+Y5+Y,
Yo' =Y +Y,+Y,
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Comme l'indique la figure 2.11, la topologie du résonateur comporte des lignes couplées dont
'un des ports est en terminaison circuit ouvert. Le tableau 2 illustre les différentes étapes de
simplification du schéma équivalent de cette ligne couplée. A partir du schéma équivalent présenté a
la figure 2.14 et de la transformation (4) du tableau 1, une partie du circuit peut étre modifiée comme
illustre I'étape (@’). Le circuit résultant de cette étape est inséré dans le schéma initial conduisant au
schéma de I'étape (b). A ce niveau la mise en paralléle de lignes conduit a la simplification illustrée a
I'étape (c) ou les admittances des lignes résultantes sont la somme des admittances du schéma
initial. De nouveau, on fait appel a la transformation du tableau 1(1) pour simplifier une partie du
circuit (étape (c’)). Le schéma (d) illustre le résultat de la manipulation de I'étape précédente. Enfin,
les deux inductances paralléles dont les admittances sont opposées s’annulent conduisant donc au

schéma équivalent final illustré dans I'étape (e).

Tableau 2. Transformations des lignes couplées a 3 ports

Etapes de transformation des lignes couplées a trois ports

ZOE = 1/YOE Y]_l
Z, =1y, ©;

(a) 1o ] Y., Y.,
2o to3 =" o

YZZ
VY
@ Yn @ n 12
R Yo = ilz(Y -Y15) Y12
@) or, d'aprés le tableau 1 (4), 7R Yy e :
© © ® : ®
Vi
Y].'l

(b)

(©)
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_le
W
@) YyYo,
. 1Y, MYy,
’ 1 P = OiH TG
(©) d’aprés le tableau 1 (1), @ Yy ®
Y
@ Tf(Yn'le)
Y12
00—
_Y12
0
Yzz'Lzz
@ | gelqp el R
= Y11 @ @
v Y22
oo 1:v, v, 2 Vu 5
© | . ?

.4  Synthese de la cellule de base du résonateur en anneaux a
acces couplés latéraux quart d’onde

La simplicité de ce nouveau concept de résonateur en anneau s’appuie principalement sur la
facilité a contréler les caractéristiques de sa réponse fréquentielle par les paramétres Z,, Z, et Zy,
des éléments constitutifs du résonateur. L'idée suivante est de chercher les relations exactes qui
lient ces impédances aux caractéristiques électriques du filtre (bande passante, fréquence centrale,

fréquence des zéros) afin de pouvoir réduire les degrés de liberté impliqués.

I1.4.1 Modele circuit équivalent du résonateur

Pour commencer I'étude de synthése du résonateur, les lignes paralleles couplées doivent
d’'abord étre modélisées. Ozaki avait présenté dans son papier, un modéle circuit simple de lignes
paralleles couplées [24]. Dans le cas plus particulier de ce résonateur, le schéma électrique
équivalent pour les lignes paralléles couplées a trois ports a été simplifié dans la section précédente

et présenté de nouveau a la figure 2.15 :
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oe
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1 7T élément
1e unitaire

Figure 2.15. Schéma équivalent des lignes paralléles couplées a trois ports

Les définitions des termes utilisés sont les suivant :

1 s/Y
A“e:(’{vues 1}
Y122
Yie =Y22 ?
1
. 1-s2
s=jtand
0=n 121,
Yo =sYyy
T=Y;1 /Yy,

Y = (Yoo +Yoe )/2

Y, = (Yoo —Yoe )/2

Yoo =1/Z,

Yoo = 1/200

(11.39)

(11.40)

(11.41)

(1.42)
(11.43)
(11.44)
(11.45)
(11.46)
(11.47)
(11.48)
(11.49)

Ae et Y, sont la matrice chaine de I'élément unitaire et son admittance caractéristique,

respectivement. On peut donc compléter le schéma équivalent du résonateur comme illustré a la

figure 2.16.

Zy
1
| |
M4
o¢ A M4 oe
[ (]
A4
f — f
| E—
Zy
Yue ZR Yue
—— {1+
élément Ma élément
unitaire unitaire
A4
Zg

Figure 2.16. Schéma équivalent du résonateur
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[1.4.2 Fréguences des zéros de transmission

dans sa réponse fréquentielle. Ces zéros seront d’autant plus intéressants si nous avons la liberté de
les placer ou I'on souhaite. Ainsi, la synthése du résonateur a été développée en imposant la
fréquence des zéros de transmission. D’aprés la figure 2.13, on voit que la position de ces zéros
dépendent a la fois des trois parametres Z,, Z,. et Z,,. Mais grace au schéma électrique équivalent du

résonateur montré dans la figure 2.16, on arrive a identifier les éléments essentiels qui fixent ces

L'une des caractéristiques importante du résonateur est |'existence de zéros de transmission

positions.
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u.e A4 ue 3 : i
Yie F{ Ze F Vee v
Yo Yo @
— — =
Z @: {
L=R | m [
= =2 A4 £ 2 o !
(c) sans les transformateurs | —— circuit (c)
i [ circuit (a)
'60 | L L. ! ! | | |
0 Slf\m : :
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Figure 2.17. Réponses du circuit équivalent du résonateur pour plusieurs cas : (a) circuit complet (b) circuit sans les

capacités d’admittance Y (c) circuit sans les transformateurs (d) circuit sans les capacités Y¢, ni les transformateurs



La figure 2.17 illustre les réponses du circuit équivalent pour plusieurs cas :
a) le circuit complet
b) le circuit sans les capacités d’admittance Yc,
c) le circuit sans les transformateurs,
d) et le circuit sans les capacités Y, ni les transformateurs

Ainsi on met en évidence que la présence des capacités Y. et des transformateurs n'a a
aucun moment d’effet sur la position des zéros de transmission. En effet, les capacités d’admittance
Yc servent seulement a éliminer les fréquences hors bande, alors que les transformateurs n’ont
d’'influence que sur I'amplitude de la réponse. Les positions des zéros sont fixées seulement par la
partie centrale (composée par les éléments unitaires en série avec la ligne quart d’onde, et le tout en

paralléle avec une autre ligne quart d’onde) dans le schéma.

La matrice chaine d'une ligne d'impédance caractéristique Z, et de longueur A/4 est donnée

par :

cosé jZ,sin@
A, =| jsing c0s 0 (11.50)

r

Connaissant la matrice chaine de I'élément unitaire, le schéma équivalent du résonateur se

simplifie et est illustré dans la figure 2.18 :
A= Aue'AZr'Aue

A
Y =1 = Y
© 1T T 1 ©
M4
-
Zz

= = r = =

Figure 2.18. Schéma équivalent du résonateur

avec
A{A’” Aﬁ} (1.51)
Az Au
2(y,.Z, cos 6+ sjsin 6+ sY2Z2jsin 0+ 57Y,.Z, cos )
A _ 9 YyeZ, COS O +5jSin O +5Y,Zy jsin 6 +57%Y,,.Z, oS (11.52)
! YoeZ '
ue=r

B ¢2(25Yuez, cos@+s?jsin@+Y2Z2jsin 9)

= 11.53
iz Yz, (11.53)
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Pour avoir une matrice représentant I'ensemble de la boucle centrale, les matrices chaines

des deux quadripbles dans la boucle sont transformées en matrice-Y, d'ou les expressions

suivantes :
11
Y, = 1Z, telmﬁ JZrlsme (11.54)
- jZ,sin@  jZ tané@
Y Y
YA::{ AL “2} (11.55)
YA21 YA22
avec
Voo Yue(Yule cos@ +sjsin@+sY2ZZjsind+s%Y,Z, cos&) (11.56)
ALt 2sY,,Z, cos@+s?jsin@+Y2Z2jsing '
YaZ
v weZr (1.57)
A2 (pZ(ZSYule cos@+s?jsin@+Y2Z2jsin 9)
Y2z
Yoo = — ue=r (11.58)
A 0?(25Y,eZ, cosO+5%jsin0+Y2Z7 jsing)
Yoy = Yue( eZ, COSO+sjsing +sY2ZZ2jsind+s%Y,Z, cose) (1159)

25YyeZ, cos6 +s? jsin@+Y2Z2jsin6

ou Y, est la matrice admittance du quadripble de la partie supérieure dans la boucle, et Yz, est celle
de la ligne d'impédance Z,. En faisant la sommes de ces deux matrices, nous obtenons un
guadripdle qui représente I'ensemble de la boucle, avec sa matrice d’admittance, appelée Y. En
insérant I'expression de ¢ et s issues de I'équation (11.41) et (11.42), la matrice Y, peut étre simplifiée

et présentée comme suit :

Yoir Y
Ym :|: mll m12:| (“.60)
Ym12 lel
avec
B-Y2Z21+Y,Z,)cosd
nm=( “TX+FGJ (11.61)
JBZ, sind@
B+Y2Z2
=——__er 11.62
™2 _jBZ,sin@ (1.62)
B=2Y,Z, cos@?+Y2ZZ cos6? +cosh? ~1 (1.63)
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Le nouveau schéma équivalent du résonateur est illustré dans la figure 2.19 :

Y°1T
_>._| v

=

T 1

Yo
e —

,||.|

Figure 2.19. Schéma équivalent du résonateur

Les positions des zéros seront définies quand le coefficient de transmission de la boucle est

égal a zéro. Ceci veut dire que Sy,1» (de la boucle) est égal a zéro, et par définition [17] :

= RS =0 (1.64)
(1 + ZOlel)(l +ZoYma2 ) - lezYm21Z§

Sle

ou Z, est I'impédance caractéristique de port. Ceci implique, d'aprés (11.62, 11.63 et 11.64) :
Yz =0

= 2Y,,Z, c0sf? +Y2ZZ cosO? +Y2Z? +cosf? —1=0 (11.65)

La longueur électrique 6,, pour le premier zéro est obtenue en résolvant I'équation (I1.65) :
1-Y,.Z
6, = arccos| | —4—C (11.66)
1+YeZ,

D’apres (11.43), la fréquence f, du premier zéro de transmission peut étre calculée a partir de
I'équation suivante :

f
O, =% 11.67
=5t (11.67)

En fixant le premier zéro a la fréquence f, souhaitée, la longueur électrique 6, sera elle aussi fixée et

ceci nous mene, a partir de I'équation (11.66), a I'équation liant Y, a Z; :

2
sin[;ﬁftzJ
Y, = 0 (11.68)

ue — 2
1+cos y Z,

Notons que, compte tenu de la symétrie de la réponse du résonateur par rapport a la

fréquence centrale fy, la fréquence du deuxiéme zéro de transmission sera fixée en méme temps que
le premier zéro. De plus, d'aprés les équations (11.40), (11.46) et (1.47), 'admittance du mode impair

Yq0 peut étre exprimée en fonction de Y, et Y,. comme suit:

Y,.Y
Yo, = e (11.69)
2Yoe _Yue
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A ce stade de la synthése, le nombre de degré de liberté a été réduit de trois {Z;, Ze, Zoo}
deux {Z., Z,}. En effet, en utilisant les équations (11.48, 11.49, 11.68 et 11.69), et les valeurs Z, et Z,
convenables, nous pouvons contrdler la réponse du résonateur avec la liberté de positionner les
zéros de transmissions. Dans I'exemple illustré a la figure 2.20, la fréquence centrale f; est fixée a 1
GHz, et trois choix de fréquence de zéros sont présentés. Il est a noter que chaque modification de
la fréquence f, s’accompagne d’'une modification de I'ondulation dans la bande et par conséquent,
du niveau d'adaptation. Une modification de Z, et Z,, est donc nécessaire afin d’assurer un niveau

d’adaptation correct.

0
20
)
m
©
)
3
-40 _ f,=0,85f,
/
L f,=0,80f,
f,-’ f,=0721,
;
[
-60 L | |

1,0 1,2 1,4 1,6 1,8 2,0
Fréquence (Ghz)

f,=085f,,2,=95Q,2,=52Q -> Z,=20,989Q
______ f,=080f,,2,=95Q,2,=52Q -> Z,=30,959Q
——————— f,=075%,,2,=95Q,2,=52Q -> Z,=44,687Q

Figure 2.20. Exemple d’application des équations pour fixer les fréquences des zéros de transmission.

11.4.3 Ondulation dans la bande

Nous allons maintenant nous intéresser au niveau d’adaptation dans la bande. L'idée est de
chercher a fixer I'un des deux degrés de liberté gqu'il nous reste, Z; et Z,, de facon a fixer aussi le
niveau d’ondulation dans la bande passante. Ainsi, le nombre de degré de liberté se limite a un seul
(Z.e), tout en ayant la possibilité de fixer tant la fréquence des zéros de transmission que I'ondulation.
Pour ce faire, nous revenons au dernier schéma électrique équivalent du résonateur de la figure
2.19. Les capacités d'admittance Y servant uniquement a éliminer les fréquences hors bande
passante, les seuls éléments de contrdle de I'ondulation dans la bande sont les transformateurs et le
quadripble d’admittance Y,,. La méthode de synthése consiste a exprimer la matrice S de I'ensemble

quadripéle Y,, - transformateurs.
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Le schéma équivalent du résonateur peut étre représenté comme dans la figure 2.21 :

YC
Aty _| l_. -
=

= = |

Ye
— ._| l_ ATl Am
= = <

Figure 2.21. Schéma équivalent du résonateur

Les matrices chaines du premier et deuxiéme transformateur sont définies respectivement comme

suit :
1/T 0
Ay :{ 0 T} (I.70)
T O
Ar, :{O 1/4 (I.71)

La matrice chaine A, du quadrip6le central peut étre calculée a partir des éléments de sa matrice Y,

en utilisant ces définitions [17]:
=Y
A=—22 (11.72)
Y21
B = Y—_l (1.73)
21
Y1150 =YY
11722 12721 (”.74)
Y21
D-_Yu (1.75)
Y21
Nous avons donc, la matrice A, qui est donnée par :
Am _ Amll Ale (”.76)
Am21 Am22
avec
Ay, =S8 6?(2Yuezr(cos 0 +Y222(cosO)’ -Y2Z2 +(cosd) —1) (1L.77)
YyeZ, (c0s0) +Y,.Z, +(coso) -1
(11.78)

+Y222(cos6) +(cos6)’ ~1)
(cos@) +Y527 +(cos0) -1
+YZZ%MB®2+®%9V—Y£ZE+m%Zf_Q (11.79)

Sin 01+ Yo Z, 2,0 Z, (cos O + Y27
iZ,(VeZ, (cosO)? +Y, 2, +(cos0)? -1

o iz, sin0(2v,,Z, (cos O)?
™ 2v,.Z, (cosO)? +Y2Z2

ue=r

Ama1 ==
A COS H(ZYule(cos 6 +Y222%(cosd)’ —Y2Z2 +(cosh) — ) (11.80)
me Y. Z, (c0sOf +Y,.Z, +(cosd) -1 '
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En multipliant les trois matrices chaine (A1, Ay et Ar,), hous obtenons un nouveau quadripble
représentant les transformateurs et la boucle centrale du résonateur, représenté par sa matrice

chaine Ao, illustré dans la figure 2.22 :

_’ ._| = AmTotaI = l_. -

Figure 2.22. Schéma équivalent du résonateur

avec la matrice chaine Ayrotal :

AMtotaIll AMtotaIlZ

Avitotal = (1.81)

Mtotal A A
Mtotal 21 Mtotal 22

cos H(ZYUEZ ((cos@)? +Y2Z2(cosO) —Y2Z? +(cosO) —1)

Avtorains = 11.82
Miotltd Y,.Z, (cosO) +Y,,Z, +(cosO) -1 88

A _jz;sin H(ZYule (cos@)? +Y2Z2(cos@) +(coso) —1) (11.83)
MR T 120y, 7, (cos0)? +Y2Z2(cos O +Y2ZZ +(cosO) -1) '

T25in00L+Y,oZ, N2Y,eZ, (cosO) +Y2Z2(cosOY +(coso)’ ~¥2Z2 +2Y,.Z, -1
Awttotal21 =~ . 5 5 (11.84)
iz, (Yuezr (cosO) +Y,.Z, +(cos®) —1)
Aoy =2 H(ZYule (cosO) +Y2Z2(cosO) —Y2Z2 +(cosh) —1) (11.85)

YyeZ, (c08OY +Y,Z, +(cosd)* -1

La matrice Auror €St ensuite transformée en matrice Syt du quadripble en utilisant les
définitions suivantes [17] :

A+B/Zy-CZ,-D

= 11.86
U A+B/Zy+CZ,+D (11:86)
= 2(AD-BC) (11.87)

A+B/Zy+CZ,+D
S,y = 2 (1.88)
A+B/Zy+CZy+D
~A+B/Zy-CZ,+D
SO ke B e (11.89)

A+B/Zy+CZy+D

Le schéma équivalent du résonateur est alors représenté comme suit :

Y Ye
— ._| li SmTotaI 4' l_. 4_
=] =

Figure 2.23. Schéma équivalent du résonateur
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La quantité qui nous intéresse le plus est le coefficient de transmission Syroai2, PUISque c'est
la quantité qui caractérise le niveau d’'ondulation dans la bande passante du résonateur. En effet, le
niveau d’ondulation est défini par ce coefficient a la fréquence centrale de la réponse, c’est a dire a f

= fo. A cette fréquence précise, on peut appliquer la simplification suivante :

sing=1 (@af=fy)
cos#=0 (af="1y)

Ainsi I'expression du Syroa12 S€ réduit a ;

2erZOT2(ZrYw +1XZrYw _1)

S12 = (11.90)
MTORl =t~ raz270y4 _oT47272Y2 472 +T4Z2
Si on définit le paramétre T; tel que :
A 2
Sin(z:}
T, :ﬁ (1.91)
1+ cos| —Z
21,
on peut donc écrire
T
Yo :f (1.92)
T,Y
Yoo :% (11.93)
ZI‘[ZYOS er j
Aprés simplifications, le coefficient de transmission Syt @ f = fy peut donc s’écrire :
; 2(r2_ T\
S12yrotal|_; = 21202 Y17 -1)2 Yoo -T,) (1.94)
f=fo K+L+M+N
avec
K=Z2Z2Y 0T} —2222 YT} (11.95)
L=T7 —4Z,Y,T; (1.96)
M =6Z2Y2T7 —4z3Y2T, (1.97)
N=YgZ} +Z2ZYg (1.98)
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812,\,|T0ta,|f:fo est une fonction polynomiale de degré quatre, imaginaire pure négative, qui varie en

fonction de Z, et Z,.. Pour une valeur Z, fixée, on pourra donc fixer une valeur x de I'ondulation dans

la bande passante pour retrouver la valeur Z,. Ceci nous conduit a résoudre I'équation suivante :

_ 2jZOZrY02e (T22 _1XZrYoe _TZ )2
f=fo K+L+M +N

avec x est un réel négatif compris entre -1 et 0 : -1>x>0.

S12 \rotal = Jx (1.99)

L'équation (11.99) va nous donner quatre solutions possibles. Les deux premiéres solutions
nous menent a des valeurs Z,, qui sont plus grandes que les valeurs de Z,. Quant a la troisieme
solution, si elle est réalisable physiquement, donne une réponse avec deux fréquences de pdle trés

proches. La seule solution envisageable est donc :

P+Q+R
2Ty X+TY0uZg +Yoq| —Zg +Sg —X Lﬁ
Yoe X

z, = i (11.100)
avec

P = 4XZ,T2 — Yo Z2TA(x2 = 2)+ 4T, X(Sq - Z,) (11.101)

Q= 2TV, Zo(Zo(x? —2)+ 5o ) (11.102)

R = Yo Z,(Zo(x? - 2)+ 25 ) (11.103)

So =\l 2Tz 1P z2 (11.104)

On définit deux termes pour simplifier les notations :

r;: le rapport (<1) entre la fréquence du premier zéro de transmission a la fréquence

centrale, avec

f, =r¢ fo (11.105)
y: I'ondulation dans la bande (en dB), avec
Y
x=-10 2 (11.106)

Ainsi, en utilisant les équations (11.48, 11.49, 11.91, 11.93, et 11.100-11.106) nous pouvons contrdler
la réponse électrique du filtre (rr, y) tout en imposant Z,. L'impédance Z, agit donc comme un
parameétre de liberté ajustable afin de respecter les spécifications liées a limplémentation
technologique (largeurs de fente et de ligne). La figure 2.24 nous montre quelques exemples
d’'application de la synthése pour concevoir le résonateur en anneau a acces couplés latéraux quart
d’onde.
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041

‘ 0510

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2 14 16 18 2,0 0.9 1.0 1.1
Fréquence (Ghz) Fréquence (Ghz)

r,=080,2,=100Q,y=0005d8 - Z,=30,316Q,Z,=53,799Q
______ ,=080,7,=100Q,y=0040dB —> Z,=32,009Q,Z,=54498Q
——————— r,=080,2Z,=100Q,y=0500d8 -> Z,=38446Q,6Z,=57,155Q

Figure 2.24. Exemple d’application de la synthése

.5 Résonateur en anneau asymeétrique

Jusque la, I'excitation du résonateur en anneau s'est faite en utilisant deux lignes couplées
identiques. Toutefois, il est possible aussi de retrouver la réponse fréquentielle similaire si les lignes
couplées d’entrée et de sortie ne sont pas identiques. C'est-a-dire que les lignes couplées n'ont pas
les mémes valeurs d'impédance caractéristiques de mode pair Z,. et de mode impair Z,. Cette
configuration, si elle n'a que peu d'intérét pour un résonateur unique, trouve son utilité lors de la
conception de filtre d’ordre supérieur. Nous aurons l'occasion d'y revenir dans le chapitre IV. La

figure 2.25 nous montre la topologie d’'un résonateur avec des acces asymétriques:

Figure 2.25. Nouvelle topologie du résonateur

Les nouvelles valeurs de { Zge1, Zoo1 } €t { Zoe2, Zooz2 } SONt prises en compte dans la synthése du
résonateur, avec :

Yook =1/Z

oek —

Yook =1/ Zooer  k=1,2 (1.108)

k=1,2 (11.107)

oek 1
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Nous allons reprendre les différentes étapes successives de la synthése, telles qu’elles ont été
présentées précédemment, a savoir ; contrble du zéro de transmission puis de I'ondulation dans la

bande. Le nouveau schéma équivalent du résonateur est illustré a la figure 2.26 :

N

001 Zooz

ZR Yuez
] | ] |
\% — | | | | | Ye,
élément M4 élément T, 1 —
unitaire 1 unitaire 2

Figure 2.26. Nouveau schéma équivalent du résonateur avec des lignes d’acces couplées non identiques

D’apres la figure 2.26, on voit que les changements s’appliquent aux transformateurs et aux
éléments unitaires dans le schéma équivalent. Dans la premiere étape du développement de la
synthése dont I'objectif est de fixer des zéros de transmission, seuls les éléments dans la boucle
fermée au centre du schéma équivalent sont impliqués. Or, le fait de fixer la position du premier zéro
de transmission nous méne a la méme expression pour Y. et Yy, l'introduction des nouveaux

termes Zoer, Zoo1, Zoez €1 Zoo2 N€ modifie donc pas I'expression de Y. Ainsi,
2
bl
sin| —2
2
14 co Mt Z,

Toutefois, puisque Zogy # Zoez €t Zoor # Zooz (OU Yeer # Yoe2 €1 Yoo1r 7 Yoo2), €S €Xpressions des

Yuer = Yue2 =Yie = (11.109)

admittances caractéristigues des modes impairs des lignes couplées vont suivre ces changements
dans la topologie du résonateur, et d'aprées (11.93, 11.107 et 11.108), elles deviennent :

TZ Yoek

ok = ———F——
T

Z,| N —=

r( oek ZrJ

Une fois la fréquence du premier zéro de transmission fixée, il nous reste alors a contrbler

Y k=1,2 (11.110)

I'ondulation dans la bande passante. Les nouvelles définitions des transformateurs de gauche et de
droite dans le schéma équivalent sont données par :
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1T, O
- matrice chaine du transformateur de gauche, A :{ 0 ! T } (1.111)
1
H ~ - T2 0
- matrice chaine du transformateur de droite, A = (1.112)
0o uT,
Y,
avec ( oo + Yoe1) (1.113)
( ool — oel
T2 — (YOOZ +Y082) (”114)
(Yooz _Yoez)

Ainsi, le nouveau schéma équivalent dans ce cas est illustré par la figure 2.27 :

YCl
— ATG Am ATD
=

= =] = <]

Yeo
4“_. —

Figure 2.27. Nouveau schéma équivalent du résonateur

Le quadripdle de matrice chaine A, au milieu du schéma équivalent est le méme quadripble
que celui de la figure 2.21, dont les équations de synthése sont données par (I.76-11.80). Nous
multiplions les trois matrices chaines pour obtenir la matrice chaine équivalente, d’ou un nouveau

schéma équivalent dans la figure 2.28, avec les définitions suivantes :

AAsymll AAsyle
A I1.115
hoym |:AAsym21 Ansym22 ( )
avec
A oS 02Y,.Z, (cos O +Y2Z2(coso) —¥2Z2 +(coso) —1) (1116)
Aoyt Y,.Z,(cosO) +Y,.Z, +(cos@) — '
A= jz, sin 9(2Yuezr(cos 0)* +Y2Z2(cos8)? +(cosd)? —1) (1.117)
T 16T 2V 2, (cos B +Y222 (cos O +Y 222 +(coso) -1
A ToTosin O1+Y,,Z, )2V, Z, (c0sO) +Y2Z2(cos0) +(cos0)’ ~Y2Z2 +2Y,,Z, -1 (1118)
o iZ, (Y2, (c0S0) +Y,eZ, +(coso) ~1)
N cos 9(2Yuezr(cos 0 +Y222(cos8)* —Y2Z2 +(cos) —1) (11119)

YyoZ, (cos@) +Y,Z, +(cos8)* -1

Y01 YCZ
— A1

Asym

Figure 2.28. Nouveau schéma équivalent du résonateur
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La derniére transformation consiste donc a transformer la matrice Ax,m & sa matrice S, en
utilisant les définitions que donnent les équations (11.86-11.89). Ainsi le dernier schéma équivalent du

résonateur est illustré par la figure 2.29 :

Yo Ye
— e i —
= "=

Figure 2.29. Nouveau schéma équivalent du résonateur

La résolution de I'équation SlZASym| —x avec xe|-10[ permet de déterminer la nouvelle
0

f=f

expression de Z, :

7 - T; X(Yoel +Y092)+YoelYer (Tzzzo +Sq—Zp- XW)

(11.120)
' 2XYoelYoez
avec
W:\/—2 21 > (E, +E, +E3 + E, +E;) (1.121)
X YoelYer
E = 2T23XY0e1Yer(Yoel +Yoe2 )ZO (1.122)
E, =T 2+ x2 22,28 (11.123)
E; =2T, XYoelYer(Yoel +Yoe2 )(_Z O+SQ) (1.124)
Ey = Y2 2Z0(- 2+ X2 )z + 25, (11.125)
Es =T/ (F +F,) (1.126)
_oy2y2

F= 2YoelYerZO(_ 22y + SQ) (1.127)
F,= Xz(_ 2Ye1Y oe2 +Y0282 +Y02el + 2Y02elY02eZZg) (1.128)

Les équations (11.91, 11.105-11.108, 11.110 et 11.120-11.128) peuvent donc étre utilisées avec les
valeurs de r;, y et Z, souhaitées, pour concevoir le résonateur. Un exemple d’application de ces
équations de synthése est illustré par la figure 2.30 ou on peut observer la variation de la réponse du
résonateur en fonction des différentes valeurs de Z., quand r;, y est Zy; sont fixés a 0.8, 0.04 dB et

150 Q respectivement.
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Z,.,=135Q

Z
Z

=150 Q
<Z
|

oel

0e2 oel

| | -60 | | |
0,7 0,8 0,9 0,1 11 1,2 13 0,7 0,8 0,9 0,1 11 1,2 1.3

Fréquence (Ghz) Fréquence (Ghz)

-60

Figure 2.30. Exemple d’application de la synthese générale du résonateur

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une structure originale de résonateur en anneau
couplé latéralement par deux lignes quart d’'onde. Avec cette méthode de couplage, le nouveau
résonateur ne nécessite aucune perturbation le long de I'anneau pour générer la résonance duale,

ce qui constitue I'avantage principal de ce genre de résonateur.

Compte tenu des modeles des lignes paralléles couplées qui ont déja été publiés, notre
résonateur en anneau présente un autre avantage non négligeable : la possibilité de simplifier la
modélisation au niveau du couplage de I'anneau, et ainsi de développer une synthése simple pour
concevoir le résonateur. Cette synthése a été développée en se basant sur deux idées principales :

imposer les zéros de transmission et I'ondulation dans la bande.

Deux approches de la synthése ont été développées afin d’améliorer la flexibilité du concept

lors d’'une utilisation avancée du résonateur : cellule a accés couplés identiques d'une part, et

asymeétriques d’autre part.
Au vu la simplicité du concept de ce nouveau résonateur et la synthése qui a été développée,

il serait intéressant d’étendre I'utilisation du résonateur comme élément de base pour la conception

de filtres passe bande d'ordre supérieur.
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Chapitre 111

CONTROLE LARGE BANDE
DE LA REPONSE ELECTRIQUE

1.1 Introduction

De nombreuses topologies de filtrage microonde ont été proposées ayant chacune leurs
propres avantages, en termes de sélectivité, d’encombrement et de simplicité de réalisation. En
fonction des applications visées, le choix d'une topologie dépend principalement de la bande
passante a atteindre. A titre d’exemple, en faisant abstraction de la technologie utilisée, la topologie
de filtres a stubs est favorable pour tout ce qui concerne le filtrage a bande moyenne et large, les

filtres a lignes couplées pour le filtrage a bande étroite [1].

Nous avons proposé dans le chapitre Il une nouvelle topologie de résonateur en anneau ainsi
gue sa syntheése globale permettant de concevoir un filtre passe bande du second ordre. Nous avons
vu que, la largeur de bande passante peut étre contrélée en modifiant la position des zéros de
transmission par rapport a sa fréquence centrale. Toutefois, les contraintes liées a la faisabilité
technologique limitent fortement la bande passante accessible. Nous allons donc présenter dans ce
chapitre, une étude du résonateur en anneau en focalisant notre attention sur les éléments
susceptibles de varier sa largeur de bande passante et ainsi définir la gamme de bande passante
accessible pour une technologie donnée. En nous basant sur les résultats de cette étude, nous
réalisons quelques exemples de filtre en anneau dans les deux cas extrémes de bande passante.
Enfin, nous proposons un exemple de conception de filtres en bande V, pour laquelle nous mettons
en ceuvre des technologies qui contribueront a augmenter la gamme de largeur de bande

accessible.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a la suppression des remontées parasites du
résonateur en anneau. Comme nous avons pu le voir dans le chapitre Il, la réponse fréquentielle du
résonateur présente des remontées parasites aux harmoniques impaires. Ceci nous donne une
marge entre la fréquence fondamentale et ses premieres harmoniques. Toutefois, comme le
comportement des éléments distribués utilisés n'est pas constant vis-a-vis a la fréquence, des
désynchronisations se produisent et des remontées parasites surgissent plus tét que prévu,
notamment autour de 2f,. Nous proposons alors a la fin de chapitre d'intégrer des fonctions passe

bas dans la topologie du résonateur afin d’améliorer le niveau de rejection dans la bande atténuée.
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lll.2 Largeur permise de la bande passante du résonateur

o cellule o
de base

C :fréquence centrale en GHz

Zoel Zer — Iy :rapport de la fréquence du premier zéro
7 7 - a la fréquence centrale
ool 002 Yy :l’ondulation dans la bande en dB
Z, - |'impédance du mode pair des premieres
1 I lignes couplées en Q
Z ., - 1 'impédance du mode pair des deuxiemes

lignes couplées en Q

Figure 3.1. Topologie du résonateur en anneau aux acces couplés latéraux. Variables de controle.

La topologie du résonateur en anneau a acces couplés latéraux est présentée a la figure 3.1
avec toutes ses variables de contréle. La notion de bande passante n'ayant pas été introduite
pendant le développement de la synthése globale du résonateur, nous n'avons pas d'équation
exacte la définissant a partir des éléments constituant le résonateur. Néanmoins, la variable r;
définissant le rapport de fréquence du premier zéro de transmission a la fréquence centrale permet
de contréler la bande passante de celui-ci. En effet, la largeur de la bande passante du résonateur
est inversement proportionnelle a la variable r. L'étude de la largeur de bande passante accessible
du résonateur va donc étre basée sur le comportement de ses éléments constitutifs en fonction de la

variation de r;.

[l1.2.1 Variation de la largeur de bande en fonction des éléments du

résonateur

Pour cette étude, dans un premier temps, nous fixons la fréquence centrale (c), I'ondulation
dans la bande (y) et les impédances des modes pairs de lignes couplées (Zeey €t Zo). Les

parameétres de réglage sont donc les suivants :

¢c=1(GHz)
y = 0,05 (dB)
Zoer = Zoez = 100 Q

L'idée est d'observer I'évolution de la bande en fonction du paramétre r;. La figure 3.2 montre

les réponses en transmission et en réflexion du résonateur pour différentes largeurs de bande

passante, fixées en réglant la variable r;.

86



0 - — 0 ~ -
Y ' AN
‘\‘ \ I I,' s \ ‘|‘
- ‘\‘ \ I ':' - LTI ~ "' ‘ ‘|‘ ----------- ~
(I s ™ / s Y
sl /! N R 5
-20 Y 20 N vyt T~ y
- ¥ P ': iF AN
g | dlflhe: o i : b AN
@ T | P w o/ d " :
° (I S i L N
| B IE / | N
-40 -40}- H s
H 1 H e \
H f,=1Ghz I i v
! y =0.05dB i ! (I ll
{ Z,, =100Q i ! N
i | ' I
.60 \ \ \ -60 \ \ [ \ | I \
0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20
Fréquence (Ghz) Fréquence (Ghz)
=090 — Z,=77,236Q,7,=62.223Q
———-1r=080 —> Z7;=54,624Q,7,=32,316 Q
---------- r=0,70

~> 7,=35686Q,27,=8430Q

Figure 3.2. Réponses en transmission et en réflexion du résonateur pour différentes largeurs de bande passante.

Pour chaque choix de r;, les équations de synthése nous fournissent les valeurs des
impédances du mode impair Z,, des lignes couplées et I'impédance de la ligne quart d’'onde Z, du
résonateur, comme indiquées dans la figure 3.2. Nous constatons que, plus la variable r¢ diminue,
plus la largeur de la bande passante augmente, et plus les valeurs de Z,, et Z, diminuent. Puisque
'impédance du mode pair des lignes couplées Z, est fixée a 100 Q, 'augmentation de la bande
passante passe par une augmentation du couplage. Concernant I'impédance des lignes quart

d'onde, la valeur de Z, est re-calculée a chaque fois que la bande passante est modifiée, pour
réadapter le niveau d'adaptation dans la bande.

Ces tendances sont représentées en figure 3.3, la courbe des variations du coefficient de
couplage K des lignes couplées quart d'onde du résonateur en fonction de la largeur de la bande

passante, représentée par (1 - r;). Nous présentons aussi dans la méme figure, les courbes des
variations de Z,, Z,, et de la quantité (Zye - Z,,).

Il est important de noter que I'impédance Z,. étant fixée, I'impédance du mode impair Z,, va
forcément décroitre. Ce qui veut dire que, pour une valeur constante de Z, et y, augmenter la largeur
de la bande passante va diminuer I'impédance Z,,, et la largeur de la bande passante va atteindre sa
valeur maximale quand Z,, atteint sa valeur minimale, qui théoriquement est nulle. Dans le cas
inverse, pour Z, et y constantes, le fait de diminuer la largeur de la bande passante va croitre la

valeur de Z,. Ainsi, la bande passante minimale pourrait étre obtenue quand Z,, se rapproche de sa
valeur maximale, théoriquement égale a Z.

87



100 1.0

N Zoe - Zoo
80 0.8
60 - e 06 3
Qor El
40 04 &
L (¢)
20 i y=0,05dB '\.\.\ -1 0.2
~ Z,,=1000Q T
O L L L L ‘ L L L L ‘ L L L L ‘ L L L L ‘ L L L L 0.0
0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.30
(1'rf)
coefficient de couplage, K
......................... A =7 -7

ZoeZoo ~ “oe 00

———————- impédance de mode impair, Z,,
——————— impédance de ligne quart d'onde, Z,

Figure 3.3. Evolution du coefficient de couplage K, Z,, Zy, et (Zoe - Zoo) €n fonction de la largeur de la bande passante.

[11.2.2 Choix de Z, pour une largeur de bande donnée

Nous avons vu dans les paragraphes précédents que le fait de fixer I'impédance Z, va forcer
Zy, a décroitre si une augmentation de la bande passante est nécessaire, et cette derniere va
atteindre sa limite quand Z,, s'annule. Il est intéressant d’analyser les conséquences d'une variation
de Z, afin d'apporter des solutions vis-a-vis d'une augmentation supplémentaire de la bande
passante. En effet, pour un coefficient de couplage (K) constant, la valeur de Z,, varie linéairement

en en fonction de Z,, d'aprés I'’équation de couplage [2]:

1-K

— .1
oo (1)

Loo=2

On peut donc s'attendre a pouvoir augmenter la valeur minimale réalisable de Z,, en
augmentant I'impédance Z afin de croitre la largeur de bande permise du résonateur. La figure 4.4
présente les variations du coefficient de couplage K, de I'écart en impédance (Z,. - Z,), de
I'impédance du mode impair Z,, et de I'impédance des lignes quart d’'onde Z,, pour une variation de
Z, de 40 Q a 200 Q. La largeur de bande passante et I'ondulation sont fixées, a savoir r; = 0,85 et y
=0,05 dB.
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Figure 3.4. Coefficient de couplage K, Z;, Zy, et (Zoe - Zoo) €n fonction de I’impédance Z.

D’aprés cette figure, il apparait que, pour une largeur de bande passante fixée, en augmentant
'impédance Z,, non seulement la valeur de Z,, croit, mais le coefficient de couplage exigé diminue.
Ainsi, pour une largeur de bande donnée, une augmentation de Z,. entraine une minimisation du
coefficient de couplage requis, et par conséquent, une plus grande valeur de Z,, autorisée. La figure
3.5 illustre T'influence d'une variation de Z, sur la réponse électrique du résonateur, pour des valeurs

de r; et y constantes.

Su_/J

dB(S,,), dB(S,.)

| | | | | |
0 02 04 06 08 10 12 14 16 1,8 20
Fréquence (Ghz)

Figure 3.5. Réponse du résonateur pour des différentes valeurs de Z,. avec r; et y constantes.
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D’aprés la figure nous constatons que, pour r; et y constantes, I'accroissement de Z, n'a
aucun effet sur la bande passante de la réponse. En revanche, une amélioration importante est
obtenue au niveau de la bande de réjection, ce qui est avantageux pour d’augmenter la sélectivité du

résonateur.

1.3 Largeur minimale et maximale de la bande passante du
résonateur en anneau

Pour une ligne couplée, tout niveau de couplage n'est pas physiquement réalisable en
pratique. En effet, il dépend de la limite technologique et va influer fortement sur les largeurs de
bande accessibles. Dans cette partie, nous présentons trois exemples de résonateur en anneau,
pour illustrer les résultats d’études que nous avons menés dans la section précédente. Les deux
premiers filtres ont été réalisés en technologie microruban sur substrat d’alumine avec ¢ = 9,8, h =
635 um et tan 6 = 2.10™. Le troisiéme filtre a été réalisé en technologie hybride : microruban, fente,

sur substrat de verre epoxy (& = 4.32, h = 1.52 mm et tan 6 = 0.02).

La conception de ces filtres commence par la détermination du niveau d'impédance des
éléments du résonateur (Z,., Zo €t Z;) en utilisant les équations de synthése développées dans le
chapitre II. La fréquence centrale est fixée par la variable ¢ en GHz. Nous fixons I'ondulation dans la

bande, y a 0,05 dB pour avoir une adaptation de plus de 20 dB.

[11.3.1 Réalisation des résonateurs a largeur de bande minimale

Dans un premier temps nous cherchons a réaliser la bande passante la plus étroite possible,
centrée a 10 GHz. Pour cela, la variable r; est choisie de fagon a ce que la bande passante de la
réponse obtenue soit assez étroite. Nous commencgons par la valeur de 0,9 pour r;. D’'aprés ce qu'on
a vu précédemment, en choisissant une valeur de r; trés grande, la bande passante va devenir
étroite et le couplage entre les lignes couplées va étre réduit. Du point de vue des dimensions des
éléments du résonateur, ceci va se traduire par un écartement important des lignes couplées
conduisant & une augmentation du niveau de pertes. Un compromis doit donc étre fait entre la
diminution de la bande et le niveau de perte autorisé. Nous nous fixons une distance inter lignes
maximale de 300 um, soit a peu prés la moitié de I'épaisseur du substrat. De plus, en se basant sur
les études précédentes (11.2.2), une réduction supplémentaire de la bande passante peut étre
assurée sans pour autant augmenter la distance inter lignes. Il suffit pour ce faire de réduire

'impédance du mode pair (Zq).

Pour toutes les valeurs de r; et Z, choisies, nous obtenons d'aprés les équations de synthese,
les valeurs de Z,, et Z,, avec lesquelles nous effectuons les simulations électromagnétiques du
résonateur. Les spécifications choisies ont consisté a minimiser la bande passante tout en limitant le

niveau de pertes maximal a 2 dB. Dans ces conditions, le filtre réalisé présente une bande passante
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de 4 %. Le filtre a été réalisé sur alumine et a montré un léger décalage en fréquence. Sa bande
passante est de 3,58 % pour un niveau de pertes de 3,2 dB a la fréquence centrale de 10,22 GHz

(voir la figure 3.6).

0,30 mm

—
€ 0,37 mm
€
&
™ 4,86 mm

X 3,20 mm

3,66 mm

mesure
------------ simulation
60 | \ \ \ 60 \ \ \ \ I
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 85 90 95 100 105 M,0 11,5
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)

Figure 3.6. Filtre bande étroite a 10 GHz : masque et résultats de mesure et de simulation (ADS).

[11.3.2 Reéalisation des résonateurs a largeur de bande maximale

Nous poursuivons nos essais par la réalisation de filtres avec une bande passante aussi large
que possible, pour une fréquence centrale de 10 GHz. Lors de la synthése, nous fixons toujours
I'ondulation dans la bande (y) a 0,05 dB, mais contrairement a I'étude précédente, la variable r; est la
plus petite possible. La seule contrainte imposée dans ce cas est de maintenir une impédance du
mode impair supérieure a zéro. Ainsi, le couplage augmente de méme que la bande passante. La
mise en ceuvre de lignes couplées a fort coefficient de couplage est limitée par la faisabilité
technologique. En effet, 'augmentation de couplage se traduit par une réduction importante de la
distance inter lignes. Le procédé technologique utilisé dans cette étude nous autorise des

dimensions minimales (ruban, fente) de 20 um.

Une augmentation supplémentaire de la bande peut étre envisagée en augmentant
impédance Z, résultant en une diminution du couplage requis et, par conséquent, une
augmentation de la valeur Z,,. Toutefois, cette solution se caractérise par une réduction de la largeur

de ruban jusqu’a sa valeur minimale (20 pm).
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Le filtre microruban a 10 GHz avec une bande passante la plus large que nous arrivons a
concevoir sur le substrat d’alumine est présenté dans la figure 3.7. D’aprés les mesures, la bande

passante réalisée est de 31,15 %, centrée a 10,4 GHz avec un niveau de perte de 1 dB.
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Figure 3.7. Filtre large bande a 10 GHz : masque et résultats de mesure et de simulation (ADS).

[11.3.3 Choix de technologie DGS et « slotline » : Augmentation de la bande

passante

La largeur de bande passante du résonateur dépend entierement du niveau de couplage de
ces lignes paralléles couplées. En fonction de la technologie, tout niveau de couplage n'est pas
réalisable ce qui limite la largeur de bande accessible notamment lorsque la bande passante
recherchée est large. Dans cette partie, nous présentons un exemple de technologie utilisant des
technologies multicouches pour améliorer ce niveau de couplage afin d'augmenter la largeur de la
bande. En effet, le niveau de couplage de deux lignes de transmission est d’autant plus fort qu’elles
sont proches. Pour les lignes couplées planaires qui se trouvent dans le méme plan, le couplage
atteindra sa limite quand le gap atteint la limite technologique soit dans notre cas 20 ym. L'utilisation
de la technologie multicouche trouve alors tout son intérét puisqu’elle permet de réduire I'écart inter-

lignes et, par conséquent, d’'augmenter le couplage.

La technologie DGS ou « Defected Ground Structure » a été proposée pour la premiere fois

par Park et al. [3]-[6], en se basant sur la technique de PBG ou « Photonic Bandgap Structure » pour
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concevoir des filtres passe bas planaires. Cette structure est réalisée en gravant une forme donnée
dans le plan de masse pour perturber la répartition des courants afin de modifier les caractéristiques
des lignes de transmission. En méme temps, il est possible d'utiliser cette gravure dans le plan de
masse pour réaliser des lignes transmission de type fente. L'idée est de pouvoir réaliser deux lignes
couplées dans deux plans différents : I'une se trouve dans le plan du ruban chaud, et l'autre se
trouve dans le plan de masse. De cette maniere, on peut améliorer le niveau de couplage et élargir

la bande passante du résonateur.

Comme indiqué dans la figure 3.8, 'anneau du résonateur est réalisé en utilisant une ligne a
fente dans le plan de masse, alors que les lignes d’'accés et les lignes quart d’'onde pour coupler
I'anneau sont de type microruban. De cette facon, I'écart entre des lignes couplées peut étre réduit
jusqu’'a ce qu'il soit égal a I'épaisseur du substrat. Les dimensions des éléments du résonateur sont
aussi indiquées dans la figure 3.8. Ce résonateur a été réalisé sur le substrat FR4 avec ¢, = 4,3, h =
1,52 mm et tan ¢ = 0.02. Les résultats de mesure et de simulation de ce filtre sont illustrés dans la
figure 3.9. Centré a 2 GHz avec un bon niveau de perte de 2 dB, nous avons réussi a atteindre une

bande passante de 48,74%.

4,5 mm 0,299 mm 5,5 mm

ligne
microruban

ww 8z

substrat

plan de
masse

anneau 16,5m
en fente
(slotline)

Figure 3.8. Le filtre large bande a 2 GHz : I’ utilisation de la technologie DGS et des lignes a fente (slotline).
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Figure 3.9. Résultats de mesure et de simulation du filtre dans la figure 3.8.
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1.4 Application du résonateur en anneau a acces couplés
latéraux en bande V

La demande croissante des communications comme le réseau local sans fil et
I'encombrement spectral en basse fréquence ont conduit a I'exploitation du spectre aux fréquences
millimétriques [7]-[10]. De plus, le niveau de perte relativement important de la bande V dans
I'atmosphére la rend convenable pour les communications a courtes distances [10]. L'allocation de
cette bande centrée a 60 GHz pour la communication sans fil trés dense a engendré des besoins
pour les dispositifs passifs et actifs avec des spécifications contraignantes en termes de
performances, taille et colt. Une solution consiste a intégrer les composants actifs et passifs
directement sur le méme support. A partir sur cette idée, plusieurs travaux sur les filtres en bande V
ont été présentés utilisant des différents substrats tels que des cristaux liquides [11], du LTCC [12]-
[13] et des polyimides [14]. Les technologies a base de Benzocyclobutene (BCB) ont vu leur
utilisation croitre récemment. En effet, ce substrat présentant des pertes diélectriques faibles par
rapport au support silicium permet de réaliser des dép6ts fins et d'adresser facilement des fonctions
passives (TFMS ou CPW) sur substrats compatibles avec la réalisation des fonctions actives [15]-
[17].

Trois conceptions de filtre passe bande sont présentées dans cette section. Ces filtres sont
centrés a 60 GHz et congus en technologie TFMS sur BCB de 25 um déposé sur un substrat 400 um
d’épaisseur. Cette technologie proposée par le laboratoire du LAAS-CNRS offre la possibilité de

réaliser trois couches de métallisation (figure 3.10) :

a) couche 1: surle substrat de BCB
b) couche 2 : dans le substrat de BCB, a 15 ym de la premiéere couche

¢) couche 3: dans le plan d’intersection entre le silicium et le BCB

<4— Couche 1
BCB (h = 15 um)

<4— Couche 2
BCB (h = 10 um) <4— Couche 3

Si (h = 400 um)

Figure 3.10. Les différentes couches de la technologie multicouches BCB-Si.

Cette technologie permet d’'accéder a trois solutions technologiques par la réalisation de nos

dispositifs (figure 3.11):
a) TFMS

b) microruban inversée

c) coplanaire multiniveau
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Figure 3.11. Trois configurations de la technologie multicouches Si-BCB (a) TFMS (b) microruban inversé (c) CPW

multiniveau.

l.4.1 Filtre TFMS

Un filtre d'ordre deux a base de résonateur en anneau est proposé comme solution pour le
filtrage passe bande dans la bande V. Il est congu en utilisant la technologie TFMS (Thin Film
Microstrip) sur BCB. Le plan de masse est placé sur le substrat actif de silicium sur lequel on dépose
le substrat BCB pour pouvoir dessiner les lignes microruban. Les lignes d’'accés au filtre sont de type

coplanaire. Nous présentons le masque du filtre dans la figure 3.12.

<~ 1494ym ———>

172 um 950 pum
150 um
€
S
o
H ©
microruban
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812 um £ =
= | 8
2| 9
34 um ~
22 um %J <
Layer 1
acceés coplanaire Couche 1
BCB (h =25 pm)
lan de
r%asse Si (h =400 pm) Couche 3 (Masse)
silicium

Figure 3.12. Le filtre TFMS en bande V (& 60 GHz).

Cette configuration de filtre a été optimisée et simulée sous le logiciel ANSOFT HFSS dont les
réponses sont présentées dans la figure 3.13. La bande passante est de 2,4 %, centrée a 60,18
GHz. La présence du plan de masse permet d'isoler le silicium qui présente de fortes pertes

diélectriques. On obtient donc un bon niveau de perte de 2,33 dB pour ce filtre.
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Figure 3.13. Résultats de simulation du filtre dans la figure 4.12.

I11.4.2 Filtre microruban multicouches

Un deuxiéme filtre en bande V utilisant la technologie du Si-BCB est présenté dans cette
partie. Dans ce cas, le plan de masse est réalisé sur le plan supérieur. Le résonateur est congu cette
fois-ci en microruban inversé sur la troisieme couche (voir la figure 3.14). Les accés au filtre se font
par des lignes coplanaires et des vias. Les réponses en simulation électromagnétique du filtre sont
présentées dans la figure 3.15. Le filtre est centré a 60,25 GHz avec une bande passante de 6,22 %.
On observe un niveau de perte plus grand (4,16 dB) que celui du filtre précédent, ce malgré une

bande plus large. Ceci est d0 au fait qu’une partie de champ se propage dans le substrat de silicium.

1080 ym ————————————>

via
610 um ‘
accés coplanaire |
P 13 um %
plan de masse
15 pm—>j<— E g
= N
TR
d 660 um
o 16 pm%
20 um
[ ]
microruban b B : Couche 1 (CPW)
/ . \ BCB (h = 25 um)
Si T~ on Si (h = 400 um) Couche 3 (Microruban)

Figure 3.14. Filtre microruban multicouches en bande V (a 60 GHz).
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Figure 3.15. Résultats de simulation du filtre dans la figure 3.14.

[1.4.3 Filtre multicouches en technologie hybride coplanaire-microruban

Le dernier filtre en bande V proposé dans ce chapitre utilise des lignes coplanaires en
multicouches pour concevoir les lignes couplées quart d’onde du résonateur. Comme on peut le voir
dans la figure 3.16, des lignes d'accés coplanaire sont placées sur la couche supérieure de BCB
alors que I'anneau du résonateur est réalisé sur la couche intermédiare de BCB (10 ym). De telle
maniére, I'anneau est bien plongé dans le substrat BCB qui présente moins de perte que le silicium.
De plus, un niveau de couplage plus important peut étre réalisé puisque les sections a lignes

couplées peuvent étre placées en vis a vis.
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Figure 3.16. Filtre multicouches en technologie hybride, en bande V (a 60 GHz).

Les résultats de simulation électromagnétique du filtre sont présentés a la figure 3.17 ou on
observe un niveau de perte de 1,30 dB pour une bande passante de 11,27 %, centrée a 59,90 GHz.

f,:59.90 GHz ™.
S.:-1.30dB

dB(S..), dB(S,,)
S
I

R S, bande passante : 11.27%

-40 l'{ | | | | | | | |
50 52 54 56 58 60 62 64 66 68 70

Fréquence (GHz)

Figure 3.17. Résultats de simulation du filtre dans la figure 3.16.
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.5 Amélioration de laréponse hors bande du filtre

Idéalement, la réponse électrique du résonateur en anneau présente une périodicité toutes les
harmoniques impaires. Néanmoins, dans la pratique, les lignes couplées quart d'onde en élément

distribué qui constituent le résonateur ne se comportent pas de fagon contante vis-a-vis a la
fréquence.

A

lignes idéales
Z, =100 Q
Z,=40Q

la bande atténuée

<

(I
M4 (a1 GHz)

-

[y
[y
[y
[}
[}

St

lignes microruban

A

> —— lignes couplées idéales i
labande | 3 A} e lignes couplées en éléments}
W = 1.400 mm passante distribuées microruban i
g =0,170 mm i
I = 44,900 mm les transmissions qui ne s"annulent §
—{ ] pas au méme endroit !
(I _ =
h=152mm fo=1GHz [
_’ 432 40 | | | | | || L] | | |
Sr =4,
0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0

3,5 4,0
Fréquence (GHz)
Figure 3.18. Comparaison entre la réponse en simulation d’une ligne couplée idéale et celle d’une ligne distribuée

microruban pour la fréquence de fonctionnement de 1 GHz.

A titre d’exemple, nous présentons a la figure 3.18, une comparaison entre les réponses d’une
ligne couplée idéale et d'une ligne en technologie microruban fonctionnant a 1 GHz. La réponse des
lignes distribuées n’est prévisible que pour une bande de fréquences autour la fréquence centrale et
se disperse au fur et a mesure que la fréquence augmente. Ainsi, un dimensionnement optimisé
dans la bande ne permet pas d'assurer un contrble large bande de la réponse électrique. Par
exemple, dans la figure 3.18, on peut constater que les réponses en transmission des deux cas
(idéal et microruban) ne présentent pas de minima aux mémes endroits. Du point de vue de la
réponse du résonateur complet, on s’attend a avoir un zéro de transmission exactement a la
fréquence 2f,. Or, le probléeme de dispersion des lignes en éléments distribués entraine un
phénoméne de désynchronisation dans la bande atténuée engendrant des remontées parasites.

Nous verrons par la suite que ce phénomeéne est présent dans I'ensemble des circuits présentés
dans cette thése.

Plusieurs techniques ont été proposées afin de supprimer les remontées parasites pour
améliorer la bande atténuée des filtres. Une solution simple consiste a cascader des filtres passe
bas avant ou apres le filtre mais ceci se fait au détriment de I'encombrement et des pertes. D’autres

méthodes plus efficaces consistent a intégrer des fonctions passe bas directement dans la topologie
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du filtre passe bande [18]-[20]. Dans cette section, nous proposons d'adopter cette derniere idée afin
d’améliorer le niveau de rejection dans la bande atténuée de notre résonateur en anneau.
[11.5.1 Fonction passe bas a saut d’'impédance

L'approximation de Tchebychev est 'une des synthéses de filtre passe-bas les plus utilisées.
La figure 3.19 montre un filtre passe bas d'ordre trois dont les valeurs des éléments inductifs et

capacitifs sont déterminées a partir de I'approximation de type Tchebychev suivante:

Pour n = 3 et ondulation de 0,01 dB,

%=10  g;=0,6291 g2 = 0,9702 gs = 0,6291
Lpg =Zo 21 (11.2)
®cp
Cog =L (I11.3)
Zywcp
Ocp = 27 cp (I11.4)

fcp 1 la fréquence de coupure

Zy : I'impédance des ports

Figure 3.19. Filtre passe bas d’ordre trois en éléments localisés.

L'idée est d'intégrer cette fonction passe bas directement dans la topologie du résonateur en
anneau. Il s’agit en effet, de remplacer les lignes quart d’onde dans I'anneau par ces fonctions passe
bas. Pour cela, I'impédance de référence Z, dans les équations (l11.2) et (l11.3) doit étre remplacée

par 'impédance des lignes quart d’onde, Z,.

En utilisant I'approximation des circuits équivalents des lignes de transmission courtes, des
composants capacitifs et inductifs du circuit de la figure 3.19 peuvent étre représentés par des lignes
distribuées comme montre la figure 3.20, a condition de fixer les longueurs de ces lignes inférieures
a M4 a la fréquence de fonctionnement.

Figure 3.20. Filtre passe bas en éléments distribués.
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I suffit donc de déterminer les impédances Z, et Z¢ en utilisant ces équations :

Z, _ Lesocp 180 (111.5)
6. Vd
Zc % 7 (111.6)

6, : longueur électrique de la ligne représentant I'inductance (en degré)

Oc : longueur électrique de la ligne représentant la capacitance (en degré)

De cette maniére, les inductances vont étre remplacées par des lignes d’'impédance élevée et
les composants capacitifs du circuit vont étre remplacés par des lignes d'impédance basse. Il suffit
donc de fixer une fréquence de coupure du filtre passe bas convenable pour que la bande passante
du résonateur en anneau ne soit pas perturbée tout en améliorant la réjection dans la bande

atténuée. La figure 3.21 montre un exemple d’application du filtre passe.

2,57 pF

~
S
~

6 nH 6 nH
00 l (U0

~
~..
~
~——
~

f,=1GHz

-40
135,17 Q 31,302 13517 Q
——— passe bas en éléments distribués —] —] — —
S0 0 —-——-- passe bas en éléments localisés 16° (af,) 29°(af,) 16°(af.,)
| | | ZD =60Q
-60
0 1 2 3

Fréquence (GHz)

Figure 3.21. Exemple d’application de filtre passe bas de type Tchebychev et utilisation des lignes courtes distribuées.

D’apres la figure 3.21, on voit que dans le cas des éléments distribués on perd en réjection
comparativement au cas en élément localisé. Une amélioration de ce niveau d'atténuation peut étre
effectuée en augmentant I'ordre du filtre. Toutefois, nous continuons I'étude avec le filtre passe bas
d’'ordre trois afin d'illustrer l'intérét de la technique d'intégration vis-a-vis de I'amélioration de la

réponse hors bande.

Deux cas d'intégration de filtre passe bas ont été effectué :
- une seule ligne quart d'onde dans le résonateur est remplacée par le filtre passe bas
(figure 3.22)
- les deux lignes quart d’onde dans le résonateur sont remplacées par le filtre passe bas
(figure 3.23)

101



Z Z Z,
— L 1
L 1 L |
0. Oc 0.
z Z
ZOE }\1/4 7\‘/4 ZOe
00 00
M4
! ] I
L 1
Z
Figure 3.22. Intégration d’un simple filtre passe bas dans la topologie du résonateur.
Z Z Z,
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L 1 L |
6. Oc 0,
YA Z
ZOE }\1/4 7\‘/4 ZOe
00 00
Z Z Z
Poe—"A +—1 "1 ] T
L 1 L |
0. 0c 0.
Figure 3.23. Intégration de deux filtres passe bas dans la topologie du résonateur.
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[ & f,= 10 Ghz
C r,= 0,88 Ghz
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Figure 3.24. Réponses de simulation en lignes idéales des filtres de la figure 3.22 et 3.23.

Dans la figure 3.24, les réponses de simulation en lignes idéales des filtres de la figure 3.22 et

3.23 sont comparées avec la réponse du résonateur sans intégration passe bas.

Comme les réponses de la figure 3.24 sont obtenues par les simulations en lignes idéales, la
réponse électrique ne présente pas de remontées parasites a 2f;. Néanmoins, on peut voir que

I'intégration des fonctions passe bas dans la topologie du résonateur améliore le niveau de rejection
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dans la bande atténuée. Et cette amélioration est plus visible dans le cas ou deux fonctions passe
bas sont utilisées.

Pour voir les effets que produit cette intégration de passe bas dans le résonateur sur les
remontées parasites, des simulations électromagnétiques ont été effectuées pour des filtres
microruban sur substrat d’alumine. A partir du résonateur a 10 GHz que nous avons réalisé et
présenté dans la section I11.3 (figure 3.6, page 83), nous avons intégré les filtres passe bas d'ordre 3.
Les résultats de simulation électromagnétiques sont présentés dans la figure 3.25 ou on peut
apercevoir I'apport de ces filtres passe bas en termes de niveau de rejection dans la bande atténuée

jusqu’a 2f,.

Or
-10|-
- S B [ RPY .o
) r <
9 B
Py -30 ; —_———
o
% -40 :*
R avec double LCL série
I =7e % ! I avec simple LCL série
501 o -
I sans intégration passe bas
60" \ \ \ \ \ \
6 8 10 12 14 16 18 20

Fréquence (GHz)

Figure 3.25. Réponses de simulation en ligne microruban des filtres de la figure 3.22 et 3.23.

Ces résonateurs avec l'intégration des filtres passe bas dont masques sont présentés dans les

figures 3.26 et 3.27 ont été fabriqués et mesurés.

0,245 mm
0,19 mm 0,30 mm

2,46 mm

4,88 mm
X 3,265 mm

0,30 mm

0,37 mm

Figure 3.26. Masque du filtre a 10 GHz avec intégration d’un simple filtre passe bas.
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2,55 mm

Figure 3.27. Masque du filtre & 10 GHz avec intégration de deux filtres passe bas.

Une comparaison de résultats expérimentaux des trois cas est présentée en figure 3.28.

L’intégration passe bas a saut d'impédance d'ordre 3 dans la topologie du résonateur a pu donc

améliorer légérement le niveau de réjection hors bande sans pour autant augmenter ses dimensions.

A noter que le kit de calibrage utilisé lors de la mesure n'est valable que jusqu'a 18 GHz, les

résultats obtenus au-dela de cette fréquence ne peuvent étre considérés. On note toutefois qu’en

dessous de 18 GHz, les tendances observées en simulation se confirment.

........

avec double LCL série
------------- avec simple LCL série
————— sans intégration passe bas

10 12 14 16 18 20
Fréquence (GHz)

Figure 3.28. Comparaison des résultats de mesure des filtres dans la figure 3.6, 3.26, 3.27.

[11.5.2 Fonction passe bas a stub

Une autre solution pour améliorer la bande atténuée est d'utiliser le filtrage passe bas a stubs.

En effet, d'aprées la méthode de transformation des éléments localisés en éléments distribués

proposée par Richard, on peut remplacer la capacité en parallele de la figure 3.19 par un stub en

terminaison circuit ouvert de longueur A/8 ayant I'impédance caractéristique égale a :
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Comparativement a la solution précédente, I'avantage du stub est qu'il apporte un zéro de
transmission dans la réponse passe bas. C'est-a-dire que pour une fréquence de coupure fixée a fcp,
grace au stub, on aura un zéro de transmission placé a 2fcp. La figure 3.29 présente un exemple de

réponse passe bas a stub.

0
F 6 nH 6 nH
10 -
E 2,57 pF
=20 [ I
o 1
M r K
?5 -30 F : Z,=60Q
23 r ] i 61,84 Q
% -40 ',I:: 45° (afe)
-50 i —— | passe bas en éléments distribués
L passe bas en éléments localidés
-60 [ | i | L | | ! | ! | ! | ! - -
0 1 2 3 4 5 15° (afy) 15° (afe)

Fréquence (GHz)

Figure 3.29. Exemple d’application de filtre passe bas de type Tchebychev a éléments localisés et a stubs.

Nous partons d'un filtre a 20 GHz et y intégrons le filtre passe bas a stub remplacant les deux
lignes quart d'onde d'impédance Z, dans sa topologie. Le masque du nouveau filtre est présenté
dans la figure 3.30(a) et ses résultats de simulations sous MOMENTUM nous indiquent une

amélioration dans la bande atténuée (figure 3.30(b)).

0.67 mm 0,05 mm
0,11 mm ~
0
I o
[\ ©
3 2,47 mm -
3 X 2,65 mm )
m
©
50 avec les stubs
0,04 mm I sans intégration passe bas
-60 " :
15 20 25 30 35 40
(a) Fréquence (GHz)
(b)

Figure 3.30. (a) Masque du filtre a 20 GHz avec intégration des filtres passe bas a stub (b) Comparaison de résultats de

simulation électromagnétique des filtres des figures 3.7 et 3.30(a).

Remargue : Quelle que soit la topologie de filtre passe bas (stubs ou a saut d’impédance) une
amélioration de la bande atténuée passe inévitablement par une augmentation de l'ordre du filtre

passe bas.
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1.6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons étudié des solutions permettant d’améliorer la réponse électrique

d'un résonateur en anneau, tant dans la bande passante que dans la bande atténuée.

Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés a la gamme de bande passante
accessible. Des solutions ont été avancées afin d’augmenter cette gamme de bande passante, en se
basant sur la synthése développée au chapitre précédent. Les solutions proposées consistent d'une
part a modifier le niveau d'impédance de mode pair des lignes couplées. Ainsi, pour augmenter la
gamme de bande passante permise, il suffit d'imposer cette impédance a ces valeurs extrémes.
D’autre part, I'utilisation de technologies multicouches a montré son intérét dés lors que I'on souhaite
augmenter la bande passante (augmentation de couplage). Ainsi nous avons montré que
contrairement a la majorité des topologies de filtrage, la cellule en anneau proposée permettait
d'accéder tant a des bandes passantes étroites (de I'ordre de 2 %) qu'a des bandes passantes

larges (supérieures a 35 %).

Toutefois, cette topologie présente de remontées parasites hors bande dues principalement a
des phénoménes de désynchronisation des lignes couplées quart d'onde. Des solutions d’intégration
de fonctions passe bas dans les passe bande ont été proposées afin d’améliorer la réponse hors

bande de notre cellule.

La cellule initiale ayant été étudiée, nous nous attachons maintenant a son utilisation pour la

conception de filtre passe bande d’ordre plus élevé
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Chapitre 1V

FILTRES PASSE BANDE A BASE DE
RESONATEURS EN ANNEAUX

V.1 Introduction

Dans les systémes de communication modernes, les fonctions de filtrage microonde
nécessitent, non seulement de bonnes performances électriques, mais aussi un niveau de compacité
accru. Pour ces raisons l'utilisation de résonateurs en anneaux a pris une part importante dans le
développement des filtres passe bande microonde [1]-[16]. En effet, le principal avantage des
résonateurs en anneau réside dans sa capacité a propager I'onde selon deux chemins différents.
Ainsi la réponse électriqgue d'un tel résonateur présente deux péles [17]-[19]. Le résonateur se
comporte donc comme un filtre du second ordre. De plus, un tel type de résonateur présente un zéro
de transmission de part et d'autre de la bande passante assurant, par conséquent, une bonne

sélectivité en filtrage.

Dans les chapitres précédents, un nouveau concept de résonateur en anneau a été présenté.
Nous avons vu que ce nouveau résonateur en anneau garde les avantages des résonateurs en
anneaux classiques: existence de zéros de transmissions et résonance duale. De plus, I'utilisation de
lignes quart d’onde pour coupler I'anneau a mené au développement de la synthése du résonateur et
simplifie I'étape de conception de ce dernier. Ainsi, il serait naturel d’envisager son utilisation comme

élément de base de filtre passe bande compte tenu de sa compacité et de la simplicité d'utilisation.

Dans ce chapitre, nous étudions la mise en oeuvre de filtres passe bande utilisant cette
nouvelle topologie de résonateur en anneau. Dans un premier temps, le résonateur est présenté
comme la cellule de base du filtrage passe bande. Nous nous intéressons a l'intégration de celle-ci
afin d’augmenter l'ordre du filtrage. Plusieurs solutions sont envisagées : l'utilisation de lignes

couplées, la mise en cascade de cellules élémentaires et I'utilisation d’inverseurs d'impédance.
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IV.2 Lacellule de base

Le résonateur en anneau présenté a la figure 4.1 constitue la cellule de base lors de la
conception de filtres passe bande développé dans ce chapitre. A titre informatif, nous rappelons les
équations de synthése développées dans le chapitre Il. Une telle synthése permet de déterminer les
niveaux d'impédance Z, et Z,y, respectivement les impédances de la ligne et de mode impair des

lignes couplées d’entrée sortie, en fonction des spécifications en fréquence (zéro de transmission,

ondulation).
O cellule o
de base

[}

Z Z C : fréquence centrale en GHz o
oel 082 — . . . . o
Z Z = Iy :rapport de lafréquence du premier zéro ko g
001 002 a la fréquence centrale o %
Yy : | ’ondulation dans la bande en dB g &
I T Zoel : | 'impédance du mode pair des premieres o ®©
lignes couplées en Q g 3

Z : I'impédance du mode pair des deuxiemes ©

0e2 o

lignes couplées en Q

Figure 4.1. Nouvelle topologie du résonateur en anneau comme cellule de base
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Ey = 2T2XY e Yoeo (Yoer + Yoe2 )Zo

E, =T 2432 )2 ¥ 2,28

Es = 27 XYoe1Yoe2 (Yoer + Yooz \-Z0+S0 )
Ey = Y2 2.2Z0(- 2+ X2z + 25,
Es =T/ (R +F,)

F = ZYozelYozeZZO(_ 2Z, + SQ)

I:2 = X2 (_ 2YoelYer + Y02e2 + Yoil + 2Y02elY02eZZg )

(IV.12)

(IV.13)
(IV.14)

(IV.15)

(IV.16)

(IV.17)

(IV.18)

Les impédances des modes pairs (Zeei, Zoez) SONt quant & elles utilisées comme degré de

liberté de la synthése. La figure 4.2 montre un exemple de réponse de la cellule de base, avec ¢ =

10, r; = 0,80, y = 0,04, Zoes = 90 Q, et Z,; = 93 Q. Les valeurs Z,, Zy, €t Zy, sont donc calculées

automatiquement par les équations de la synthése : Z, = 49,534 Q, Z,,; = 29,987 Q et Z,,; = 24,987

Q.
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Figure 4.2. Exemple d’utilisation de la cellule de base

10,8

A partir de maintenant, la cellule de base du résonateur va étre représenté schématiquement

par le quadripdle de la figure 4.1.

Un filtre passe bande d'ordre deux a été réalisé sur un substrat FR4 (¢, = 4.32, h = 1.52 mm et

tan 6 = 0.02) pour une fréquence centrale de 2 GHz et une bande passante relative de 12 %. Le

masque du filtre microruban et les résultats de mesure sont illustrés dans la figure 4.3.
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Figure 4.3. Filtre passe bande d’ordre deux

Les résultats de mesure sont assez proches de ceux de simulation. La perte d'insertion dans
la bande est de 2,36 dB avec une bande passante de 12%. Une remontée parasite est observée a la

fréquence 2f, = 4 GHz qui est due a la désynchronisation des lignes quart d'onde.

IV.3 Mise en Cascade de plusieurs anneaux

La premiére idée que nous avons testée consiste a cascader plusieurs anneaux en série, tout

en fermant le tout par deux paires de lignes couplées quart d'onde, comme l'illustre la figure 4.4.

ZR ZRZ ZR
1 1 I A
| I | I | I H | I
A4 A4 M4
Z, Z Z Z Z
o A4 A4 oc2 M4 M4 o2 M4 et
Z Zoo Z, Zyp Z,,
A4 M4
1 | — — [ PRSPPI i
| I | E— H | I
1 ZR ZR 2

Figure 4.4. Mise en cascade des anneaux résonants en série

La mise en cascade directe de plusieurs anneaux comme dans la figure 4.4 n’est intéressante
que si le nombre total d'anneaux utilisés est impair. Ainsi, la plus petite configuration que I'on peut
envisager est la cascade de trois anneaux en série. Comme chaque anneau produit deux péles,
nous obtenons donc six péles pour la cascade de trois anneaux. Un exemple de cette configuration

est illustré dans la figure 4.5.
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Figure 4.5. Filtre passe bande d’ordre six issu de la mise en cascade directe de trois anneaux en série.

Le réglage des éléments du filtre ne se fait pas automatiguement puisque I'on ne peut pas
utiliser la cellule de base présentée précédemment avec ses équations de synthese. De plus, sa
réponse est trés sensible a la variation des impédances des éléments du filtre, ce qui rend la
conception de ce genre de filtre tres difficile. Nous avons tout de méme réalisé ce filtre pour montrer
la faisabilité du concept proposé. Le masque du filtre microruban d’ordre six centré a 2 GHz est
illustré dans la figure 4.6 avec ses mesures. L'utilisation du substrat de faible qualité (tan 6 = 0.02)
contribue au niveau de perte d’'insertion qui est relativement grand (7.8 dB) pour une bande passante

de 5.3%. Néanmoins, un trés bon niveau de réjection de plus de 50 dB est observé jusqu’a 1,5f,.
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o
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Figure 4.6. Filtre passe bande d’ordre six : masque et réponses fréquentielles.
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Une autre solution possible consisterait a coupler deux anneaux résonants en paralléle.

L'intérét de cette mise en cascade, outre 'augmentation de I'ordre, est la possiblité d’introduire deux

zéros de transmission supplémentaires au voisinage proche de la bande (figure 4.7). Néanmoins, la
proximité de ces zéros limite fortement l'utilisation de cette topologie a des applications necessitant
un niveau de réjection important proche de la bande. Les résultats expérimentaux (figure 4.8) sont

en bon accord avec les simulations. On observe un niveau de pertes d'insertion de 1,9 dB pour une

bande passante de 15 %. Compte tenu de la mauvaise qualité du diélectrique, les zéros de

transmission proches de la bande sont fortement atténués.
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Figure 4.7. Filtre passe bande d’ordre quatre en ligne idéale utilisant deux anneaux paralléles.
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Figure 4.8. Filtre passe bande d’ordre quatre utilisant deux anneaux résonants paralléles.



IV.4 Cascade des cellules de base avec des inverseurs

Afin d’augmenter l'ordre d'un filtre pour améliorer la sélectivité, la technique consistant a
cascader plusieurs résonateurs identiques avec des inverseurs d’'impédance est une technique trés
employée [20]-[21]. Cette technique consiste a mettre en série deux ou plusieurs cellules de base
d'un résonateur, tout en les séparant chacune d’elles par une ligne quart d’'onde appelée inverseur
d'impédance (ou admittance). L'avantage avec ce genre de configuration est que le réglage du filtre
final se fait plus au niveau des inverseurs d'impédance que sur le résonateur. Le nombre total de
pbles du filtre final sera donc égal a la somme des pbles de tous les résonateurs employés pour

former le filtre. Dans cette partie, nous mettons cette idée en pratique en utilisant comme cellule de
base du nouveau résonateur en anneau.

Dans un premier temps, nous mettons deux cellules de base identiques en série avec un
inverseur d'impédance central. Cette configuration conduit a la réponse électrique illustrée a la figure
4.9, pour laquelle on compare la réponse de la cellule initiale. On constate que le filtre résultant est
un filtre d’ordre quatre dont le niveau d’'adaptation est ajusté par le niveau d'impédance de
l'inverseur. Notons, de plus, qu'un tel filtre présente deux pics de désynchronisations hors bande.

a

Ces pics apparaissent a des fréquences proches de la bande utile, ce qui peut s'avérer
désavantageux en fonction des conditions d'utilisation du filtre.

0
10~ 4 =
' S, 1 2,=550Q 5
: O—| celule —{ 1 cellule —O
20 e FE | B .
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~ i 2,1 =100 0 Z,,,=100Q
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m 40+ u \
S M0 i '-.
50 : !
.60 | | | | | \
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Cellule simple

14 16 18

Deux cellules + inverseur

Figure 4.9 Mise en série de deux cellules avec inverseur d’impédance central

Ce filtre a été réalisé sur le méme substrat FR4 en technologie microruban. Son masque et ses

réponses en simulation et en mesure sont données a la figure 4.10.
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Figure 4.10 Réponse du filtre passe bande d’ordre quatre : deux cellules en cascade avec inverseur d’impédance central.

Les mesures nous donnent des résultats équivalents a ceux de la simulation avec un niveau
de perte de 3.85 dB et une bande passante de 6.9%. Notons qu’avec les pertes, les deux pics

parasites sont fortement atténués et ne perturbent plus la réponse hors bande.

Pour améliorer le niveau d'adaptation du filtre, nous ajoutons des inverseurs d’entrée et de

sortie a la configuration précédente (figure 4.11).
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Figure 4.11. Filtre passe bande d’ordre quatre : deux cellules en cascade avec inverseurs d’impédances.
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L'étude de la mise en série des résonateurs avec des inverseurs d’impédance peut étre
encore approfondie en termes de développement des équations de synthése, en représentant le
résonateur par son paramétre de pente [20]. Néanmoins le nouveau résonateur en anneau posséede
non pas un point de résonance mais une résonance duale, ce qui le différencie des autres
résonateurs utilisés dans ce genre d’'analyse. Ceci dit, une représentation différente de celle utilisée
dans le chapitre Il doit étre proposée afin de pouvoir mener a bien ce développement de synthese.
Toutefois, au vu de la simplicité de réglage des éléments du filtre, cette idée peut étre généralisée
pour concevoir un filtre d’ordre supérieur, comme l'illustre I'exemple de la figure 4.12 (filtre d’ordre 6)

sans pour autant avoir besoin des équations de synthése globale.
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Figure 4.12. Filtre passe bande d’ordre six : utilisation de trois cellules en cascade avec inverseurs d’impédance.

IV.5 Intégration de la cellule de base avec les lignes paralleles
couplées quart d’onde

IV.5.1 Filtre alignes couplées quart d’'onde classique — I'idée de base

Le filtre bande étroite est souvent basé sur I'utilisation de lignes couplées dont la topologie la
plus connue est la topologie a résonateurs demi-onde a lignes couplées quart d'onde. Ces
topologies sont particulierement bien adaptées a la réalisation de dispositifs ayant une bande
passante inférieure a 20%. La figure 4.13 nous montre la réponse typique d’'une ligne couplée quart

d'onde idéale, a la fréquence centrale de 1 GHz. On voit que les lignes couplées quart d’onde
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laissent passer un certain niveau de puissance a la fréquence centrale, dépendant du niveau de

couplage appliqué.
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2% o N
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f,= 1 GHz
-501
-60 | | | | | | | | |

0 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20
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Figure 4.13. Réponse d’une paire de lignes couplées quart d’onde.

Si on rajoute en série, une autre paire de lignes couplées identique (figure 4.14), on crée un
résonateur demi-onde. La réponse de cette nouvelle configuration est présentée a la figure 4.14, ou
on voit bien que dans le cas idéal, le coefficient de transmission S;, est égal a 0 dB a la fréquence
centrale. Le coefficient de qualité du résonateur ainsi obtenu dépendra du coefficient de couplage

d’entrée et de sortie.
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Figure 4.14. Réponse d’un filtre a lignes couplées quart d’onde d’ordre 1.

L'augmentation de nombre de résonateurs impose l'ordre du filtre, et par conséquent le

nombre de pbéles dans la bande (figure 4.15).
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Figure 4.15. Réponse d’un filtre a lignes couplées quart d’onde d’ordre 2.

On voit que, pour un filtre a lignes couplées d’'ordre N, N+1 paires de lignes couplées quart
d'onde doivent étre utilisées pour former N résonateurs demi onde. Dans I'étude qui suit nous
étudions différentes topologies de filtre en substituant un résonateur en anneau a l'un de ces

résonateurs.

IV.5.2 Insertion d’'un résonateur en anneau dans le filtre a lignes couplées

classiques

Nous avons vu que la cellule de base du résonateur en anneau présente une résonance duale
et que la cascade de deux lignes couplées forme un résonateur demi-onde au milieu et nous donne
une résonance a la fréquence de fonctionnement du systéme. Une exploitation de ces concepts
consiste a fermer notre cellule de base par une ligne couplée quart d'onde a I'entrée et a la sortie.
Ainsi, deux résonateurs demi-onde se forment aux acces de la cellule, donnant naissance a deux
pbles supplémentaires. Ainsi la nouvelle structure présentera quatre pbles au total. Cette

configuration est illustrée par la figure 4.16 (a).

Compte tenu du nombre de lignes couplées utilisées, le filtre de la figure 4.16(a) est
comparable a un filtre a lignes couplées classique d'ordre trois illustré dans la figure 4.16(b), qui
comporte lui aussi, quatre paires de lignes couplées quart d'onde. En effet, on peut retrouver le
circuit de 4.16(a) a partir de celui de 4.16(b) en insérant une ligne quart d’onde au point A et en
reliant les points B par une autre ligne quart d'onde. Ces deux filtres sont simulés en lignes idéales
dont les réponses fréquentielles sont illustrées dans la figure 4.17. Il est a noter que les lignes
couplées d’entrée sortie utilisées dans les deux circuits sont identiques pour les deux topologies.
L'obtention d'une largeur de bande équivalente entre les deux topologies est assurée en agissant
directement sur les valeurs de ry, Y, Zoe €t Zye» de la cellule de base ; r; contréle la bande passante

tandis que y et Z agissent sur le niveau d’'adaptation. Ainsi, on tire profit tant dans la

k=1,2

synthése du filtre a ligne couplée que celle de la cellule en anneau.
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Figure 4.16. (a) Cellule de base fermée a I’entrée et a la sortie par des lignes couplées quart d’onde. (b) Filtre a lignes

couplées d’ordre 3.
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Figure 4.17. Réponses des filtres de la figure 4.17.
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D’aprés les figures 4.16 et 4.17, on voit que le fait d'associer la cellule de base avec le filtre a
lignes couplées améliore la performance du filtre en terme de réjection sans pour autant augmenter
la dimension totale du filtre. En effet, avec la nouvelle topologie, I'ordre du filtre est passé de trois a
quatre. De plus, le niveau de réjection a pu étre augmenté et tirant profit des zéros de transmission
présentés par la cellule en anneau. Ainsi la nouvelle topologie contribue a une amélioration de la
sélectivité du filtre. On observe une différence de 25,8 dB de la réjection aux fréquences proches des
zéros (a 0,785 GHz, M1 : -16,125 dB et M2 : -42,018 dB).

Le filtre a été réalisé sur le substrat FR4 et mesure 33,18 mm x 43,58 mm. Les résultats de
mesure et le masque du filtre sont représentés dans la figure 4.18. La perte d'insertion est de
2,58 dB pour une bande passante de 20%. Les résultats montrent un bon niveau de réjection hors

bande passante de 45 dB.
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Figure 4.18. Filtre passe bande d’ordre quatre : association d’une cellule de base avec des lignes couplées a ces acces.

Ce concept peut facilement étre généralisé pour des filtres d'ordre supérieur. A titre
d'illustration, dans la figure 4.19, on a substitué au résonateur central d'un filtre a lignes couplées
d’'ordre cing, un résonateur en anneau. De maniére analogue a I'exemple précédent, le contrble de la
bande passante est assuré en agissant sur le parametre du résonateur en anneau, les autres lignes
couplées restent inchangées comparativement a la topologie de filtre a lignes couplées initiale. Le
filtre est dans ce cas un filtre d’ordre 6 présentant une amélioration de niveau de réjection de 31,9 dB

a la fréquence proche des zéros (figure 4.20).
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Figure 4.19. (a) La cellule de base fermée a I’entrée et a la sortie par deux paires de lignes couplées quart d’onde. (b) Filtre

a lignes couplées d’ordre 5.
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Figure 4.20. La réponse fréquentielle des filtres de la figure 3.18.

Une solution pour atteindre des bandes passantes plus faibles consiste a monter en paralléle
deux cellules identiques. Par exemple, un filtre d’ordre quatre présentant une bande passante de
10 % a été réalisé a partir de la mise en paralléle de deux cellules a 20 % décrites précédemment
(figure 4.18). Les résultats expérimentaux (figure 4.21) font apparaitre un niveau de pertes
d’insertion de 5 dB et un niveau de réjection supérieur a 50 dB a la fréquence des zéros.
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Figure 4.21. Filtre passe bande d’ordre quatre a base de deux cellules en paralléles

IV.6 Mise en cascade de deux ou plusieurs cellules de base

Cette partie est consacrée a I'étude de la cascade en série de deux ou plusieurs cellules de
base dans le but, non seulement d’augmenter 'ordre du filtre, mais aussi d’améliorer le niveau de

réjection hors bande.

IV.6.1 Cascade des cellules en série

Le premier filtre étudié dans cette partie est constitué de la mise en série de deux cellules
identiques. La topologie du filtre est illustrée dans la figure 4.22, ainsi que sa réponse fréquentielle.
Les deux cellules de bases utilisées dans cette topologie sont de type asymétrique. C'est-a-dire que
les deux lignes couplées a I'entrée et a la sortie de la cellule sont différentes. Cette asymétrie est
favorable dans ce genre de cascade car elle améliore la flexibilité du réglage vis a vis des
impédances des éléments constitutifs du filtre. A noter aussi que les deux cellules de bases utilisées

sont identiques, mais inversées I'une par rapport a I'autre, pour conserver la symétrie du circuit final.
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Figure 4.22. Filtre a base de deux cellules cascadées en série et sa réponse fréquentielle.

D’apreés la figure 4.22, on voit que cette série de deux cellules nous donne une réponse passe
bande avec toujours deux zéros de transmission et de trés fort niveau de réjection hors bande
passante. Il est important de souligner ici que le filtre résultant de la mise en série de deux
résonateurs en anneau est un filtre d’ordre cing, et non d’ordre quatre comme nous aurions pu
I'envisager (2 x résonateurs =» 2 x 2 poles = 4 pbles). En effet, I'association de deux cellules en série
contribue a former un résonateur demi-onde (figure 4.23) et, par conséquent, un podle

supplémentaire. La conception d’un tel filtre se fait en tirant profit de la synthése développée dans le

chapitre Il, puisqu’une seule cellule est a régler.

ZR résonateur
" demi-onde

N N

oet D A4
001

Figure 4.23. Résonateur demi-onde se forme au milieu du filtre a base de deux cellules cascadées en série.

Ce filtre a été réalisé sur le substrat FR4, ou le masque en technologie microruban est
présenté dans la figure 4.24. Il est a noter que l'orientation entre les deux cellules (90°) a été choisie
de telle sorte que le couplage parasite entre les deux anneaux soit limité. Les résultats de mesure du

filtre sont comparés a ceux de simulations a la figure 4.24 ou on observe que la perte d’'insertion est

de 4.92 dB pour une bande passante de 8.75%.
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Figure 4.24. Masque et réponses du filtre passe bande d’ordre cing : mise en série de deux cellules de base.

Ce concept peut étre généralisé a des filtres d'ordre supérieur. Ainsi, en cascadant N
résonateur en anneau, le filtre résultant sera d'ordre 3N -1. En effet, chaque résonateur en anneau
apporte deux péles et la mise en série crée (N-1) résonateurs demi-onde. Une illustration de ce
concept est faite en figure 4.25, dans le cas d'un filtre d'ordre onze. Il est a noter que I'adaptation
sera plus facilement réalisable en dissociant les fréquences des zéros de transmission. Ainsi tel

gu'illustré a la figure 4.25 les coefficients r; doit étre pris difféeremment.
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IV.6.2 Utilisation conjointe de résonateurs en anneau série et de lignes

de créer des résonateurs demi-onde ayant un intérét vis-a-vis de l'augmentation du niveau de
réjection. L'idée générale pour le développement de nouvelles topologies est de déterminer des
agencements judicieux favorisant la création de résonateurs demi-onde. Nous avons vu dans la

partie V.5 que l'utilisation de lignes couplées offrait des possibilités dans ce sens. Nous allons
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Figure 4.25. Filtre a base de quatre cellules en série (ordre 11)

couplées

Dans la partie précédente, nous avons vu que I'association de cellules élémentaires permettait

étudier certaines solutions d'intégration de lignes couplées.

4.26 va favoriser I'apparition d'un résonateur demi-onde supplémentaire. Ainsi, comparativement a la

topologie de la figure 4.23, I'ordre du filtre est de six [2 x 2 pbles (résonateur en anneau) + 2 x 1 pole
(résonateur demi-onde)] (figure 4.27).
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L’insertion d’'une ligne couplées entre deux cellules élémentaires, telle gu'illustrée a la figure

Intégration entre 2 cellules
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Figure 4.27. Filtre a base de deux cellules en série avec une paire de lignes couplées quart d’onde centrale.

Ce filtre a été réalisé en technologie micro ruban sur substrat FR4. Le masque et les résultats
de mesures sont présentés dans a la figure 4.28, validant ainsi le concept que nous proposons. Le
niveau de perte d’insertion est de 6 dB avec une bande passante de 10,63 %.
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Figure 4.28. Filtre passe bande d’ordre six : mise en cascade de deux cellules de base avec une ligne couplée centrale.

b) Intégration de lignes couplées d’entrée-sortie

Le concept de substitution du résonateur en anneau a l'un des résonateurs d'un filtre a lignes
couplées du 3*™ ordre classique (partie 1V.5.2) peut étre généralisé en intégrant N résonateur en
anneau. Ainsi les résonateurs en anneau montés en série fournissent 3N-1 péles et les lignes

d’entrée-sortie 2 pbles. L'ordre du filtre ainsi réalisé sera alors de 3N+1.
Deux exemples d’applications ont été développés :
- deux résonateurs en anneau en séries avec des lignes couplées entrée-sortie
- trois résonateurs en anneau en séries avec des lignes couplées entrée-sortie
Le premier intégre deux résonateurs en anneau série, soit un filtre résultant d’ordre sept. La

réponse idéale fait apparaitre un niveau de réjection supérieur a 60 dB (figure 4.29).
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Le filtre d’ordre sept a été réalisé sur le substrat FR4. Le masque du filtre de taille 61,28 mm x

61,28 mm et les résultats de mesure sont montrés dans la figure 4.30. On observe des pertes

d'insertion de 5,96 dB pour une bande passante de 9%. Les cellules utilisées étant de type

asymeétriques, les lignes couplées 1 et 2 ont donc différents niveaux d'impédances et de couplage.

Par conséquent, leur longueur physique est différente. Pour compenser I'excés de longueur d’'une

paire par rapport a I'autre, nous avons décidé de faire une modification dans la géométrie des lignes

d'impédance Z, des cellules, ce qui justifie I'utilisation de lignes repliées (figure 4.30).

131



5,96 mm 1,28 mm

’71‘75 mm

18,70 mm
ww €0'1¢

0,42 mm

gap:
0,26 mm

61,28 mm X 61,28 mm

0 = 0
10 ——— mesures
Sll . .
----------- simulations
-20—
@ 30 w20
M M
© ©
~-40 5
%) %)
-50 —
3 8 40
-60 [— .
704 T
i s e R -60 L B
0 6 1,9 2,0 2,1
Fréquence (Ghz) Fréquence (Ghz)

Figure 4.30. Masque et réponses du filtre passe bande d’ordre sept.

Le second filtre concerne l'intégration de trois cellules séries, soit un filtre d’ordre huit. Ainsi, la
réponse électrique obtenue pour les trois anneaux série est celle décrite en figure 4.31. De plus, les
deux lignes couplées d’entrée-sortie permettent la formation de deux résonateurs demi-onde, soit un

ordre de dix pour le filtre final (figure 4.32).
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Figure 4.31. Filtre a base de trois cellules en série (ordre huit).
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Figure 4.32. Masque du filtre a base de trois cellules en série avec des lignes couplées aux acces (ordre dix).
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Il est a noter que lors de la mise en série des trois cellules, les impératifs d’adaptation nous
ont contraint a dissocier les zéros de transmission. Le filtre implanté sur substrat FR4 présente un
encombrement de 69,97 mm x 78,74 mm. Les résultats de mesures du filtre sont comparés avec
ceux de simulations dans la figure 4.33. La réponse passe bande centrée a 2,06 GHz présente une

perte d'insertion de 7,73 dB pour une bande passante de 9%.
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Figure 4.33. Filtre passe bande de la figure 4.31.

c) Utilisation conjointe de lignes couplées d’entrée-sortie et inter-résonateur

La derniére solution proposée consiste a utiliser simultanément les deux solutions présentées
a la partie (a) et (b). Le filtre résultant comporte donc quatre résonateurs demi-onde (quatre pdles) et

deux résonateurs en anneau (quatre p6les). L'ordre du filtre est alors de huit.

Les résultats de simulation en lignes idéales du circuit final sont présentés a la figure 4.34,
avec les valeurs des impédances et les caractéristiques des cellules de base choisies par la
synthése. Le fait d'utiliser plus de lignes couplées a renforcé le niveau de réjection hors bande

passante au dela de 90 dB. Les zéros de transmission sont placés a 0.8 GHz et 1.2GHz.
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Figure 4.34. Réponse idéale du filtre a base de deux cellules en série avec des lignes couplées au milieu, a I’entrée et a la

sortie.

Le filtre a été réalisé en technologie microruban sur substrat FR4. Les deux cellules sont de
type asymeétrique et pour garder la longueur des lignes couplées, on est obligé de plier les lignes
d'impédance Z, des cellules. Le masque et les résultats de mesure du filtre sont montrés dans la
figure 4.35. Les pertes d'insertion sont de 10,30 dB pour une bande passante de 6%. Le niveau de

réjection est tres élevé aux alentour de 50 dB. Toutefois, une remontée parasite est de nouveau

présente a 2f;.
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Figure 4.35. Filtre passe bande d’ordre huit : mise en cascade de deux cellules de base avec des lignes couplées (au milieu,
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IV.7 Conclusion

Ce chapitre est consacré au développement de filtres passe bande utilisant la topologie de
résonateur en anneau proposée dans le chapitre Il. Plusieurs topologies de filtres ont été proposées,
telle que l'intégration de la cellule de base, le remplacement de I'un des résonateurs d'un filtre a

lignes couplées classique ainsi que la mise en cascade de plusieurs cellules.

Ces techniques d'intégration ont favorisé I'apparition de résonateur demi-onde qui ont

contribué a I'augmentation de I'ordre des dispositifs.

On a aussi montré qu’'avec les cellules de bases, on peut atteindre de trés grand niveau de
réjection. De plus, la synthése de la cellule de base nous a permit de régler facilement les éléments

constitutifs des filtres tout en contrélant la réponse électrique souhaitée.

Ces différents concepts ont été validés par la mesure. Toutefois, la présence des remontées
parasites hors bande peut s'avérer préjudiciable en fonctions des applications. Il convient donc de
mettre en ceuvre des techniques d’amélioration de la bande rejetée permettant de contréler tant la
réponse hors bande que dans la bande utile (chapitre IlI).
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Chapitre V

SYNTHESE DE RESONATEURS EN ANNEAUX
ACCORDABLES EN FREQUENCE

V.1 Introduction

L'augmentation du nombre d'applications dans les systéemes de communication actuels a
accru considérablement I'encombrement du spectre de fréquence. Ainsi, de nombreuses
applications ayant des gabarits en largeur de bande et en fréquence centrale cohabitent dans une
gamme de fréquence trés restreinte. Par conséquent, les spécifications des éléments constitutifs des
systemes sont de plus en plus drastiques, notamment en ce qui concerne les fonctions de filtrage.
De plus, dans certaines topologies de systemes intégrés de communication multicanaux, I'utilisation
de plusieurs canaux entraine la mise en ceuvre de banques de filtres dédiées a différentes
fréquences d'opération. Toutefois, l'utilisation de ces banques de filires se fait au détriment de
I'encombrement. Une alternative consiste a utiliser des filtres accordables en fréquence qui sont a la

fois performants et compacts [1].

De nombreuses techniques ont été proposées impliquant I'utilisation de matériaux spécifiques
(ferroélectrique, magnétique) [2]-[6], ou semi conducteurs [7]-[17] ou encore de MEMS [18]-[23] pour
pouvoir accorder le filtre, soit en déplacant la fréquence centrale, soit en variant la bande passante
du filtre. Quelle que soit la technologie utilisée, la déviation en fréquence se fait en variant la
longueur électrique du résonateur. Lors de I'étude de fonctions accordables deux aspects doivent
étre menés de front : I'intégration des éléments d’accord directement dans les syntheses et la mise
en ceuvre technologiqgue de ces éléments. Dans la plupart des travaux menés sur les filtres
accordables, I'accent a été mis sur I'aspect technologique au détriment de la synthése. Les éléments
d’accord, leurs valeurs (cas des capacités, MEMS, etc.) et leur positionnement dans le circuit sont
déterminés de maniére empirique, rendant la démarche de conception complexe, et surtout
difficilement généralisable dés lors que les spécifications changent (bandes et/ou fréquences initiale

et finale).

Dans ce chapitre, nous proposons un concept pour accorder un filtre passe bande a base de
résonateur en anneau en tirant profit des synthéses développées au chapitre Il. Nous proposons une
synthése permettant de calculer les valeurs des éléments assurant I'accordabilité en fonction des
fréquences initiales et finales a atteindre. Lors d’'une excursion en fréquence importante, le probléeme
lié a I'adaptation du filtre reste prépondérant. Il convient alors de mettre en ceuvre des techniques

permettant de réadapter la structure. Deux solutions sont proposées : la premiére consiste a modifier
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'impédance caractéristique d’'une des lignes de I'anneau. Cette solution, si elle est avantageuse en
terme d’encombrement est inappropriée pour une application accordable en fréquence. Elle s’inscrit
plutét dans une optique de réduction d’encombrement ; I'idée étant de profiter de la synthése pour

développer une cellule & une fréquence beaucoup plus élevée que la fréquence d'utilisation.

La deuxieme solution proposée consiste a insérer un élément d’'accord supplémentaire destiné
a rendre la cellule auto-adaptive. Ces différents concepts seront validés par des réalisations de filtre

en technologie microruban sur substrat d’alumine (¢, = 9,8, h = 635 um et tan 5 = 2.10™).

V.2 Elément accordable dans le résonateur: La charge
capacitive C,

En général, la transposition en fréquence de la réponse d'un filtre peut étre effectuée en
variant sa longueur électrique. Dans le cas des résonateurs en anneau, comme la fréquence
centrale de la bande passante étant fixée par la longueur de I'anneau, il est donc impératif de trouver
une méthode permettant de la faire varier électriquement cette longueur. Plusieurs techniques ont
été proposées impliquant I'utilisation des charges capacitives variables [6], [17], [23]. Ces charges
capacitives sont rajoutées dans le circuit initial du résonateur en anneau, aux endroits susceptibles
de modifier la longueur électrique. Toutefois, peu de filtres proposés possédent une synthese globale

au départ tenant compte de la présence de ces charges capacitives rajoutées (valeurs, position).

La solution que nous proposons ici consiste a développer une synthése spécifique incluant
I'élément d'accordabilité. Nous avons vu précédemment que la fréquence centrale du filtre en

anneau dépendait principalement de la taille globale de I'anneau.

Nous envisageons de charger le résonateur dans la figure 5.1 par des éléments assurant la
variation de la longueur électrique de l'anneau. Pour des raisons de simplicité, nous nous
concentrons uniquement sur la variation de longueur électrique des lignes quart d'ondes de I'anneau
ayant l'impédance caractéristique Z,. La figure 5.2(a) et 5.2(b) nous montrent la réponse du

résonateur pour deux cas de longueurs : | < M4 et > A4, af,=1 GHz.

N

o A4 A4 Zor

00

N
N

Figure 5.1. Topologie initiale du résonateur
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(b)

Figure 5.2. Réponse du résonateur pour deux cas de longueur de lignes Z, : (a) | > M4 (b) | > /4
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Afin d’'assurer la variation de la longueur électrique, nous plagcons une capacité parallele a

chaque point d’entrée des lignes quart d’'onde Z, comme illustré a la figure 5.3
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a

M4
a m
M4 T
Figure 5.3. Schéma équivalent du résonateur avec des éléments accordables C,

Au total quatre capacités identigues sont donc introduites dans la topologie initiale du
résonateur de la figure 5.1 pour arriver a la configuration de la figure 5.3 afin de décaler sa réponse
fréquentielle vers les basses fréquences. En se basant sur la synthése globale du résonateur (voir
les équations (11.91), (11.105-11.108), (11.110) et (11.120-11.128)), le décalage en fréquence peut étre
illustré par la figure 5.4, ol deux groupes de capacités de valeurs 2.54 pF et 12.51 pF ont été
utilisées avec un résonateur dont les caractéristiques sont: fo = 1 GHz, Zy1 = Zoe; = 100 Q, y =
0.04 dB et r; = 0.8. La réponse est donc décalée vers les basses fréquences et une remontée
parasite est observée dans la bande de fréquence plus haute. L'étape suivante va donc consister a
rechercher I'équation qui relie ce décalage en fréquence a la valeur des capacités introduite dans le
circuit.

dB (Sy), dB(S,.)

.............. |n|t|a|

décalé (C, = 2.54 pF)
———— decalé (C, =12.51 pF)

\ il \ \ \ L\
0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0
Fréquence (GHz)

Figure 5.4. Réponse du résonateur avec les éléments capacitifs C,.

La figure 5.5 nous montre le schéma équivalent du résonateur, modifié a partir du schéma
obtenu au chapitre Il (figure 2.16, page 65), ou tous les éléments contenus dans la boucle centrale
sont présentés par leur matrice chaine :
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A, : matrice chaine de I'élément unitaire
Ac, : matrice chaine de la capacité C,

Az : matrice chaine de la ligne quart d'onde Z,

.l 1.
el T

Y
c T 1 c
17T un|t element unit elemen

1 1

/

C

a

ARdAREAREA RS R

T 1'c
- —] e -
ACa Azr ACa }{—‘
i ARARAR ¢ s

Figure 5.5. Schéma équivalent du résonateur modifié avec les capacités C,.

A présent avec l'introduction des capacités, il est trés difficile d’exprimer la longueur électrique
totale de I'anneau en fonction de la capacité C,. Toutefois, nous constatons que le décalage en
fréquence peut étre mesuré approximativement en suivant la translation du premier zéro de
transmission, f,. Comme indiqué dans la section 11.4.2 du chapitre 2, les positions des zéros de
transmission sont fixées uniquement par la boucle centrale dans le schéma équivalent. Le schéma
de la figure 5.5 peut encore étre simplifi€ en multipliant les matrices chaines en série dans la boucle
centrale, puis transformer le résultat en matrice Y. On aura donc deux quadripdles pour la partie du

dessus et du dessous dans la boucle.

Yeq 7 Yo

Y
_N_“}%—L h IC_N_

Figure 5.6. Schéma équivalent du résonateur simplifié avec la matrice Yp représentant la boucle centrale.

En faisant la somme de ces deux matrices Y, nous obtenons une matrice Y représentant la
boucle centrale, appelée Yp, comme le montre la figure 5.6, dont I'élément de transmission est donné
par :
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Yp12 =Yoo

I Tzz(1+tan29)
Z,|sin6 tan@(2T, cosd —4Z,Cf cos@tan & —sinGtan §)—4Z,CAT, sinOtan 91— Z,Cf tan0)+T,°sin @

(V.1)

ou T; est définie par léquation (11.91). L'expression de la capacité C, en fonction de la nouvelle

fréquence du premier zéro de transmission appelée f, peut ensuite étre obtenue en résolvant

*
T, +1—\/(TZZ —1)(1+tan2(2]f:]}

C, = V.2
’ 24f .7 tan e v
cz=r 2f

I'équation Yp;; = 0, d'ou

0

avec f, : la fréquence du premier zéro de transmission

Le décalage en fréquence de la réponse peut se faire en fixant la nouvelle fréquence du
premier zéro de transmission, f, alors que I'’équation (V.2) va nous donner la valeur de la
capacitance C,. Un exemple d'utilisation de cette équation est illustré dans la figure 5.7 ou f. est
fixée a 0,6 GHz et les caractéristiques du résonateur sont données par : f, = 1 GHz, Z,, = 100 Q,y =
0.04 dB et r; = 0.85. On voit que toute la réponse du résonateur est décalée vers les basses
fréquences suivant la fréquence du premier zéro de transmission qui est maintenant déplacée
exactement & 0.6 GHz.

0 [ ~y n
L /\ / \
r / \
-10 / \ I A
\
L ! | ] \
L / 1 I \
,—5 -20 L |r‘, \
¥ i ——— ! 1y \
EJ/ e - ~ ! U ‘] /|
T 30 [ ! iy v/
3 F \\ ! il V!
<) i V) i VI
L -40 7 | ! !
N N | R initial
50 | décalé avec
i f.,= 0.6 GHz — C, = 3.36 pF
i \ L I \ L
-60

o
SN
o
o
o
(e}

0.7 0.8 0.9 1.0 1.1 1.2
Fréquence (GHz)

Figure 5.7. Réponse du résonateur décalé en fréquence - Exemple d’utilisation de I’équation (V.2).

Toutefois, quand le décalage de fréquence est effectué, on constate que le niveau

d'adaptation se dégrade. En effet, plus la réponse est décalée, plus le filtre devient désadapté,
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comme on peut le voir dans la figure 5.8. Une solution pour corriger cette désadaptation dans la
bande sera présentée dans la section suivante.
f,=0.25f, f,=0.40f, f,=0.55f, f.,=0.70f,

0 = =
N \ /
1 .
- \ ; initia
r \ I
r \ I
-20 | I
n AW
3 Yy
o T Y
- 1
Q i o
-40
60 | | | |
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2
Fréquence (GHz)
f,=0.25f, f,=0.40f, f,=0.55f, f,=0.70f,
0 ~
n \
- ‘\initial
B \
B \
-20 \
. - \
) i \\
g [ \
1
-40 |
B 1
- 1
- |
n |
-60 | \ 1
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2

Fréquence (GHz)

Figure 5.8. Réponse du résonateur décalé en fréquence pour différentes valeurs de f,.

V.3 Adaptation dans la bande par modification de I'impédance
caractéristique de 'anneau — Miniaturisation du filtre

V.3.1 Remplacement de Z, par Z

Le décalage en fréquence de la réponse du résonateur en anneau vers les basses fréquences
s’accompagne d’'une diminution de la qualité du niveau d’adaptation dans la bande. Connaissant le
comportement électrique du résonateur en fonction des éléments qui le composent, la méthode la
plus simple pour améliorer le niveau d'adaptation est de modifier I'impédance caractéristique de

'anneau : Z.. Considérons Z,, la nouvelle impédance. La nouvelle topologie du résonateur comporte
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des capacités d'accord C, tandis que les lignes quart d’'onde d'impédance Z. sont maintenant
remplacées par celles d'impédance Z,, (figure 5.9).

M4
A4 M4

Figure 5.9. Schéma équivalent du résonateur avec les éléments d’accord C,, et la nouvelle impédance Z,, pour les lignes

O

QD

—>{ ]
o (]

9

a

O

D

i
T T

quart d’onde de I’anneau.

L'idée est de déterminer la valeur Z, qui va compenser la désadaptation introduite par les
capacités C,, exactement a la nouvelle fréquence centrale du résonateur, notée foc. Ceci veut aussi
dire que, nous avons besoin de déterminer la valeur de Z,, qui permet au circuit dans la figure 5.10(a)
de se comporter comme celui dans la figure 5.10(b). En effet ces circuits peuvent étre simplifiés et
représentés par ses matrices S, appelées S, et S,.

M4 (aty)
p— v S e

Zyy =1 " =

@

S

M4 (atf) L

(b) L F—— = s [
Zr =L =

Figure 5.10. (a) Ligne quart d’onde d’impédance Z,, avec les capacitances court-circuitées. (b) Ligne quart d’onde

d’impédance Z,.

L'expression de Z,, peut donc étre obtenue en résolvant I'équation [S,,,| =[Sy, |, d'ou :

—Te +K; +Kg +SQZ
212, [Ye? +C2)

x =

(V.3)

avec

Sq2 =\/TCZ+K12+K2 +4K3(Kg =1) + Ky + K’ (V.4)
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T = tan(?—??} (V.5)
Cy = 24cC, (V.6)
1
Y, = N (V.7)
Ky :TCZrZYoz (v.8)
K, = 2T:%Z,2Y,° (V.9)
Ky =TcZ,C (V.10)
K, =4T.Z,%Y,°C, (V.11)
Ks=2C,Z, (V.12)

foc: la nouvelle fréquence centrale du résonateur.

La connaissance de Z, devrait nous permettre de réadapter le résonateur décalé en
fréquence. Néanmoins, ceci n’est possible que si nous possédons la valeur de la nouvelle fréquence
centrale du résonateur, foc, alors que seule la valeur de la nouvelle fréquence du premier zéro de
transmission, f, est une donnée connue. Nous sommes maintenant contraints de déterminer la

fréquence fyc a partir de f, afin de pouvoir contrdler le niveau d’adaptation dans la bande.

V.3.2 Détermination par approximation de la nouvelle fréquence centrale

La réponse fréquentielle que produit le résonateur en anneau original est symétrique par
rapport a la fréquence centrale. Ceci veut dire que la fréquence centrale se trouve au milieu des
deux zéros de transmission. Toutefois, ceci n'est plus valable pour la réponse du résonateur décalé
en fréquence. De plus, la bande passante n'est pas maintenue constante non plus, quand le
décalage avec les capacités C, est effectué. Une comparaison des réponses du résonateur initial et
du résonateur décalé en fréquence est présentée a la figure 5.11 pour illustrer ce phénomeéne. Par
conséquent, nous sommes contraints de faire des approximations dans la détermination de la

nouvelle fréquence centrale foc.
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dB (Sy), dB(S,,)

résonateur décalé |’
en fréquence

v

Fréquence

Figure 5.11. Comparaison des réponses entre le résonateur initial et le résonateur décalé en fréquence.

Soit bws la bande passante du résonateur décalé en fréquence, définie comme la différence
en fréquence entre le premier et le deuxieme zéros de transmission (voir figure 5.11) et soit rbws sa
bande passante relative a la nouvelle fréquence centrale f,c. En premiére approximation nous
considérons que la bande passante du résonateur décalé en fréquence est symétrique par rapport a

foc, Soit :

bws _ 2(foc — fe;)

fOC fOC

rbwg = (V.13)

Ensuite, nous employons une deuxiéme approximation : la bande passante relative reste
constante pour tout décalage effectué. Alors, si bw est la bande passante du résonateur initial, et si

rbw est sa bande passante relative a la fréquence centrale f;, nous pouvons écrire :

bw 2(f, - fy,)

rbws ~ rbw = o = S0~ Tu) (V.14)
fo fo
2f
= fporn——% V.15
0= Al 1) V19
fO
o foo ~ 2 ez fo (V.16)
fIZ

A ce point, nous introduisons un degré de liberté, un nombre réel n, qui a pour but de corriger

la valeur de fyc donnée approximativement par I'équation (V.16), d’ou:
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foc = Zf]fz fo (V.17)
tz

Comme la valeur approximative de f,c de I'équation (V.16) est déja trés proche de sa valeur
exacte, la valeur initiale que doit prendre le degré de liberté n est 1. Pour des raisons de simplicité,
nous préférons avoir le contrdle sur le décalage de la fréquence centrale plutét que sur celle du zéro
de transmission. Nous introduisons donc un nouveau terme, roc, qui est le rapport entre la nouvelle

fréquence centrale foc a la fréquence centrale initiale, fy, d’ou :
foc =Toc fo (V.18)
D’aprés (V.17), on peut donc écrire :

foc f
f o= 0C 'tz V.19
wmeE (v.19)

Les équations (V.2) — (V.12), (V.18) et (V.19) peuvent dorénavant étre utilisées avec les
valeurs de rqc et n, pour accorder en fréquence le résonateur en anneau de la figure 5.9. Un exemple
d’'application de ces équations est illustré dans la figure 5.12 ou f,c est fixée via le choix de ryc. La
valeur exacte des capacités C, a utiliser est donnée par I'équation (V.2) et le niveau d’adaptation
dans la bande est réglé automatiquement par la nouvelle impédance de I'anneau, Z,,, qui est fournie
par les équations (V.3) — (V.12), (V.18) et (V.19). Comme on peut le voir dans la figure 5.12, les
équations que nous proposons peuvent étre utilisées pour décaler la réponse vers la basse

fréquence jusqu’au moins 70% de la fréquence centrale initiale.
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Figure 5.12. Réponse passe bande du résonateur décalé en fréquence pour différentes valeurs de décalage en fréquence,
adapté par Z,, ; (a) S11 (b) S12.

V.3.3 Reéalisations de filtre et miniaturisation

Une conséquence trés intéressante concernant le concept proposé dans les sections
précédentes est la possibilité de miniaturiser les résonateurs en éléments distribués. En effet, plus la
fréquence d'utilisation est augmentée, plus les éléments distribués formant le résonateur seront
courts. Ainsi, un filtre initialement congu pour une certaine fréquence centrale fy et décalé a une
autre fréquence centrale plus basse fy va étre d’encombrement réduit par rapport a un filire congu
directement a la fréquence fy. Ceci reste vrai tant que les capacités de décalage qui sont introduites

dans le circuit sont relativement petites devant la taille initiale du circuit a réaliser.
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Dans cette section, nous allons présenter sept réalisations de filtres passe bande,
premiérement pour valider le concept que nous avons proposé dans les sections V.3.1 et V.3.2, et

deuxiemement, pour illustrer la possibilité de la miniaturisation des filtres.

V.3.3.1 Lefiltreinitial centré a 20 GHz

Le premier filtre que nous avons réalisé est un filtre microruban centré a 20 GHz. Cette
topologie sera la topologie de base pour la suite de nos réalisations. Ce filtre initial est fabriqué sur
substrat d’alumine avec ¢ = 9,8, h = 635 ym et tan 6 = 2.10. Son masque est présenté dans la
figure 5.13. Centré a 20 GHz, la perte d’insertion du filtre est de 2 dB pour une bande passante de
9% (figure 5.14).

0.158 mm
J f, =20 GHz
Z,=1340Q
y =0,04
2.42 mm r,=0,85
X 1.97 mm *

0.10 mm

1.29 mm

2,=7030Q

1.74 mm
L Z,=91,59Q
0.24 mm

Figure 5.13. Masque du filtre initial centré & 20 GHz

0
10
2 i
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= i
@ &
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-40

10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Fréquency (GHz)

Figure 5.14. Résultats de simulation du filtre initial centré a 20 GHz.
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V.3.3.2 Filtre accordé a 15 GHz

A partir du filtre initial de la section V.3.3.1 et de la synthése, nous développons un filtre dont
la fréquence centrale est décalée de 20 GHz a 15 Ghz. Comme le montre le masque du filtre dans la
figure 5.15(a), les capacités d’accord en fréquence ont été réalisées par des stubs A/8 en terminaison
circuit ouvert, tandis que l'adaptation du filtre est assurée en modifiant I'impédance (Z,,). Les
résultats de mesure du filtre accordé a 15 GHz sont comparés avec ceux de la simulation dans la
figure 5.16(a). La réponse passe bande a bien été translatée et centrée a 15.33 GHz. La bande

passante est égale a 7.32 % avec une perte d’'insertion minimum de 2.8 dB a 15.45 GHz.

Zoe ZOO Zr(ou ZI'X) Ca n
(9] (9 (©) (pF)

Filtre Nominal 134 70,3 91,59 -

Filtre Final (15GHz) 134 70,3 95,62 0,082 0,918

0.73 mm
0.40 mm
(a) 2.42 mm
X 2.43 mm
0.10 mm
0.10 mm — j.145 mm
=
(b) £
& 3.15 mm
- X 2.465 mm
L 2.36 mm
0.295 mm

Figure 5.15. (a) Masque du filtre décalé de 20 GHz a 15 GHz. (b) Masque du filtre de référence congu a 15 GHz.

A titre de comparaison, un second filtre a été concu directement & 15 GHz. Son masque est
décrit a la figure 5.15(b). On peut donc comparer les dimensions de filtre dans les deux cas : le filtre
accordé de 20 GHz a 15 GHz est plus petit que celui congu directement a 15 GHz. En effet, en
concevant le filtre centré a 15 GHz en passant par le concept de décalage de fréquence, les
dimensions du filtre ont été réduites de 24,23 % (5,88 mm?) par rapport au filtre congu directement &

15 GHz qui couvre une surface de 7,76 mm?>.
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Figure 5.16. (a) Résultats de mesure et de simulation du filtre décalé de 20 GHz a 15 GHz. (b) Résultats de mesure et de
simulation du filtre de référence congu a 15 GHz. (c) Comparaison des résultats entre le filtre décalé a 15 GHz et le filtre

de référence concu a 15 GHz.

V.3.3.3 Filtre accordé a 12 GHz

Le deuxieme exemple de filtre décalé en fréquence que nous avons réalisé est centré a 12
GHz. D’aprés son masque illustré a la figure 5.17(a), on constate que les capacités employées sont
de valeurs plus fortes d’ou 'augmentation de leurs tailles par rapport a celles du filtre précédent. Il
est tout de méme important de rappeler que ce filtre a été concu a partir du filtre initial centré a 20
GHz présenté dans la section V.3.3.1. Ceci veut dire qu’aucun changement n’est survenu au niveau
de la forme et des dimensions du filtre de départ de la figure 5.13, hormis le rajout des stubs pour les
capacités et la petite variation de largeur des lignes Z, pour réadapter le niveau d’adaptation dans la
bande. Les réponses en mesure et en simulation du filtre décalé a 12 GHz présentées dans la figure
5.18(a) montrent des pertes d'insertion de 3,25 dB pour une bande passante de 5,54 %, centrée a
12,27 GHz. Comme dans le cas précédent, un filtre de référence a été congu directement a 12 GHz.
Son masque et ses résultats de mesure sont présentes aux figure 5.17(b) et 5.18(b), respectivement.
Ces résultats de mesure sont aussi comparés a ceux du filtre accordé, dans la figure 5.18(c). Coté
miniaturisation de circuit, cette structure occupe une surface de 11,49 mm?, qui est 1,42 fois plus
grande que la taille du filtre accordé a 12 GHz.
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Figure 5.17. (a) Masque du filtre décalé de 20 GHz a 12 GHz. (b) Masque du filtre de référence congu a 12 GHz
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Figure 5.18. (a) Résultats de mesure et de simulation du filtre décalé de 20 GHz a 12 GHz. (b) Résultats de mesure et de

simulation du filtre de référence congu & 12 GHz. (c) Comparaison des résultats entre le filtre décalé a 12 GHz et le filtre

de référence congu a 12 GHz.
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V.3.3.4 Filtre a8 GHz

Le dernier exemple de réalisation de filtre accordé par les capacités C, et 'impédance Z,, est
un filtre décalé en fréquence de 20 GHz a 8 GHz, soit 60 % de réduction de fréquence. Pour
comparaison, nous avons aussi réalisé un filtre congu directement a 8 GHz comme référence. Les
masques de ces filtres sont montrés a la figure 5.19. Dans le cas du filtre accordé, les stubs pour les
capacités sont encore plus larges et longs comparés a ceux des filtres accordés a 15 GHz et a 12
GHz. Toutefois, ses dimensions totales n'occupent que 64 % de la taille de son filtre de référence,
concu directement a 8 GHz. Il est a noter qu'une réduction supplémentaire aurait pu étre obtenue en
substituant aux stubs A/8 des capacités CMS. Les réponses en mesure et en simulation des deux
filtres sont présentés et comparés dans les figures 5.20 (a), (b) et (c). Le filtre accordé est centré a
8,09 Ghz, avec une bande passante de 6.32 %. Ses pertes d'insertion sont de 2.4 dB. Comparée a
la réponse du filtre de référence, on voit apparaitre cette fois-ci une remontée parasite dans la

réponse du filtre, dans la bande de fréquence haute.

0.40 mm
4.74 mm 060 mm J
x2 97 mm ZOE ZOO zr(ou er) Ca n
' (DIN(®)] (9)) (PF)
1.38 mm . .
(a) Filtre Nominal|134|70,3| 91,59 - -

Filtre Final 134/70,3| 101,41 |0,534| 0,93
(8GHz)

0.60 mm

0.13mm ——

0.168 mm

3.20 mm

(b)

3.888 mm
X 5.67 mm

L 4.71. mm
0.35 mm

Figure 5.19. (a) Masque du filtre décalé de 20 GHz a 8 GHz. (b) Masque du filtre de référence congu a 8 GHz
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Figure 5.20. (a) Résultats de mesure et de simulation du filtre décalé de 20 GHz a 8 GHz. (b) Résultats de mesure et de
simulation du filtre de référence congu a 8 GHz. (c) Comparaison des résultats entre le filtre décalé a 8 GHz et le filtre de

référence congu a 8 GHz.

V.4  Adaptation dans les inductances court-

circuitées

la bande par

Nous avons vu dans les sections précédentes que la réponse du résonateur en anneau aux
acces couplés latéraux quart d'onde peut étre décalée en fréquence en introduisant dans son circuit,
des éléments capacitifs. Mais ceci entraine aussi une désadaptation dans la bande passante, d'ou le
besoin de modifier I'impédance caractéristique des lignes quart d’'onde dans sa configuration.
Néanmoins, en ce qui concerne les filtres accordables, et a moins que la modification d'impédance
de ligne puisse se faire aussi facilement et automatiquement en pratique, il est plus convenable
d'avoir d’'autre type d'élément de réglage pour réadapter le filtre. Dans cette section, au lieu de
modifier 'impédance des lignes quart-d’onde, nous proposons une autre solution d’adaptation dans

la bande en utilisant des inductances paralléles court-circuitées.
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V.4.1 Adaptation par la self L,

A partir du schéma du filtre de la figure 5.3, nous rajoutons deux inductances court-circuitées

au milieu des lignes quart d'ondes d'impédance Z.. Le nouveau schéma équivalent est montré dans

Lo

Figure 5.21. Schéma équivalent du résonateur décalé en fréquence avec adaptation par inductances paralléles

—\O_ODJ—H\‘

w\%\om/—

L’idée principale est de traduire I'effet du changement d'impédance de Z, a Z,,, par l'insertion
des inductances paralleles L, au milieu de ces lignes quart d'onde. En d'autres termes, nous
cherchons a définir I'inductance L, qui va permettre au circuit dans la figure 5.22(a) de se comporter
comme le circuit dans la figure 5.22(b). Les deux circuits dans la figure 5.22 peuvent étre simplifiés
pour étre représentées par des matrices S, appelées S|, et S,,, respectivement.

A8 (afy) M8 (afy)
—] = 5 ‘
(@) Z, Z, = =
La
A4 (af) . .
(b) ¢ |Z_| . jr— = SrX —

rx

Figure 5.22. (a) Ligne quart d’onde d’impédance Z, avec une inductance paralléle au milieu (b) Ligne quart d’onde

d’impédance Z,y

L'inductance L, peut donc étre définie en résolvant I'équation [S,,| =S| et nous obtenons

I'expression suivante :

L z.2.(2.27 +1)
Ay (2 -2, 22 YR 1)

x=r

(V.20)
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A présent, nous avons réussi a développer les équations de synthése pour pouvoir accorder
en fréquence le résonateur en anneau. Les équations (V.2) — (V.12) et (V.18) — (V.20) peuvent
maintenant étre utilisées avec les valeurs de roc et n, et les caractéristiques de départ du résonateur
(i.e. fo, y, ry et Ze).

Un exemple d'utilisation de ces équations est illustré a la figure 5.23, ou la nouvelle fréquence
foc est fixée par le choix du rapport roc. La valeur des capacités d'accord C, est automatiquement
calculée par I'équation (V.2). Le degré de liberté n nous permet de régler la position exacte de fyc tout
en réadaptant le niveau d’'adaptation dans la bande avec la valeur des inductances L, donnée par
I'équation (V.20). Comme on peut le voir dans la figure 5.23, les équations que nous proposons
peuvent étre utilisées assez efficacement pour décaler la réponse vers les basses fréquences
jusqu’a au moins 70% de la fréquence centrale initiale.
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Figure 5.23. Réponse passe bande du résonateur décalé en fréquence pour différentes valeurs de décalage en fréquence,
adaptée par L, ; (a) S11 (b) S12.
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V.4.2 Réalisations des filtres avec adaptation dans la bande par les

inductances L,

Dans cette section, quelques réalisations de filtres sont présentées afin de valider I'utilisation
des inductances comme systeme d'adaptation dans la bande des filtres décalés en fréquence. Ces
filtres sont tous congus a partir du méme résonateur de départ que précédemment. Le résonateur
initial est donc le résonateur centré a 20 GHz, illustré a la figure 5.13 dont les résultats de mesure
sont présentés a la figure 5.14.

Le premier filtre que nous présentons est un filtre accordé a 15 GHz dont le masque est
présenté a la figure 5.24(a). Les inductances paralleles sont réalisées en utilisant des stubs A/8
court-circuité. Toutefois, afin d'éviter la réalisation des trous métallisés, nous avons rajouté une
longueur de ligne quart d'onde. Ainsi, d'apres la figure 5.24(a), a part les stubs pour les capacités et
les stubs pour les inductances, le résonateur de départ reste inchangé par rapport a celui de la figure
5.13. Il n'y a pas de modification a effectuer au niveau de I'impédance des lignes quart d’onde dans
'anneau. Les résultats de mesure sont présentés dans la figure 5.25(a) ou I'on constate que la
réponse du filtre a bien été transposée a 15,37 GHz, avec une perte d'insertion de I'ordre de 2.62

dB, pour une bande passante de 5.86%.

Zoe Zoo Z Ca L, 0
Q) | @ (D) (pF) (nH)
Filtre Nominal 134 | 70,3 | 91,59 - - -
0.05 mm——>f<— Filtre Final (15GHz) | 134 | 70,3 | 91,59 | 0,0914 | 7,17 | 0,912

0.10 mm

@

- 0.05 mm

Figure 5.24. Masque des filtres décalés de 20 GHz a 15 GHz. (a) avec des stubs droits (b) avec des stubs pliés
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Afin de réduire I'encombrement les inductances peuvent étre repliées (figure 5.24(b)). Les
résultats de mesure sont comparés a ceux de simulation dans la figure 5.25(b) puis comparés a ceux

du filtre a stubs d'inductance non repliés, dans la figure 5.25(c). Nous constatons que les réponses

des deux filtres sont en accord, malgré un Iéger décalage en fréquence par rapport aux simulations.

-50 * mesure -50 *

" . mesure
---------- simulation —eeee--= simulation
s S S R B Y S B i
10 1 12 13 14 15 16 17 18 19 20 10 1 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Fréquence (GHz) Fréquence (GHz)
(@ (b)
0 A

——— filtre avec les stubs droits
————— filtre avec les stubs pliés

L s o L R B

I T O A N
10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Fréquence (GHz)

(©

Figure 5.25. Résultats de mesure et de simulation des filtres décalés de 20 GHz a 15 GHz (a) avec les stubs droits. (b) avec

les stubs pliés. (c) Comparaison des résultats entre le filtre avec les stubs droits le filtre avec les stubs pliés.

Le dernier exemple de réalisation de filtre est un filire présentant une fréquence finale de 12
GHz dont le masque est présenté dans la figure 5.26. Une fois encore, les stubs A/8 sont utilisés
pour réaliser les inductances. Par contre, dans ce cas, pour réaliser le court circuit au bout de ces
stubs, nous rajoutons des stubs radiaux dont les dimensions sont données dans la figure. Les
résultats de mesure et de simulations sont présentés a la figure 5.27. Centré a 12,29 GHz, le filtre

présente des pertes d’insertion de I'ordre de 3,5 dB pour une bande passante de 3,83 %.
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L
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Figure 5.26. Masque du filtre décalé de 20 GHz a 12 GHz adapteé par les inductances.
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Figure 5.27. Résultats de mesure et de simulation du filtre décalé de 20 GHz a 12 GHz, adapté par les inductances.

A présent, nous avons démontré avec ces exemples de réalisations des filtres décalés en
fréquence qu'il est possible de faire varier la réponse du résonateur en fréquence, par I'introduction
des éléments capacitifs, et par I'utilisation des inductances pour adapter le niveau d'adaptation, sans
avoir besoin de modifier les éléments initiales du résonateur. Nous pouvons envisager a partir de ce
concept, de concevoir des filtres accordables en fréquence utilisant par exemple, des MEMS comme
systeme de commutation sur les lignes synthétisant les capacités d'accord C, et les selfs
d’'adaptation L,. Ces travaux font actuellement I'objet d’'une thése au LAAS, traitant de la mise en

ceuvre de systemes agiles en fréquence en bande sub-millimérique (Vu Thanh Mai, soutenance

prévue en novembre 2009).
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V.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons approfondi I'étude du résonateur en anneau par des
applications de filtre accordable. Nous avons proposé un concept pour réaliser la variation en
fréquence centrale du résonateur en introduisant les éléments capacitifs et inductifs afin de décaler

sa réponse en fréquence tout en assurant un bon niveau d’adaptation dans la bande.

Dans un premier temps, nous avons continué a développer la synthése du chapitre Il afin de
pouvoir déterminer I'équation conduisant a la valeur exacte des éléments capacitifs qu'il nous faut
pour décaler la réponse vers la fréquence exacte souhaitée. Nous avons vu aussi que ce décalage

en fréquence s’accompagne d’une diminution de la qualité du niveau d’adaptation du filtre.

Ensuite, nous avons proposé une solution pour assurer I'adaptation du filtre en modifiant
'impédance des lignes quart-d’onde du résonateur. Une synthése spécifique a été développée a cet
effet.

Enfin, I'idée d'utiliser les inductances en paralléles a été présentée pour compléter le concept

global de filtre accordable a base du résonateur en anneau aux acces couplés latéraux.

Les équations de synthése développées tout au long de ce chapitre pourraient étre utilisées
pour concevoir des filtres accordables avec n’'importe quelle technologie et domaine de fréquence.
De plus, nous avons aussi démontré qu’'avec ces résultats, une technique de miniaturisation de filtre
peut étre envisagée ou un filtre congu a une certaine fréquence initiale peut étre destiné a travailler a
une autre fréquence plus basse.
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CONLUSION ET PERSPECTIVES

Nous avons présenté dans ce memoire un nouveau concept de résonateur en anneau couplé
latéralement par des lignes quart d’'onde. De cette méthode, une résonance duale peut étre obtenue
sans avoir recours a des perturbations le long de I'anneau alors qu'un zéro de transmission est
toujours présent de part et d'autre de la bande passante assurant ainsi le bon niveau de réjection.
De plus, l'utilisation des lignes quart d’'onde pour coupler I'anneau nous a permis de représenter
'ensemble du résonateur par un circuit équivalent conduisant a l'identification des éléments de
contrdle de sa réponse électrique. Ainsi, une étude de synthése a été menée en imposant les zéros
de transmission et I'ondulation dans la bande. Deux synthéses différentes ont été développées selon
que les couplages d’entrée et sortie sont symétriques ou non, améliorant ainsi la flexibilité lors de
l'utilisation de la cellule. La synthése globale permet alors de déterminer les impédances des
éléments constitutifs du nouveau résonateur en anneau en fonction des caractéristiques électriques

a atteindre.

Suite au développement de la synthése du résonateur, une étude a été consacrée a la
faisabilité en termes de la largeur de bande passante a atteindre pour une technologie donnée. Nous
avons proposés des solutions pour augmenter la gamme de bande passante permise : imposer
'impédance du mode pair a ces valeurs extrémes, ou utiliser la technologie multicouche afin d’'élargir
la gamme du niveau de couplage. Ainsi hous avons montré aussi bien par la synthése que par des
réalisations, que contrairement a la majorité des topologies de filtrage, la cellule en anneau proposée
permettait d’accéder tant a des bandes passantes étroites (de I'ordre de 2 %) qu'a des bandes
passantes larges (supérieures a 35 %). Des solutions ont été proposées pour améliorer la réponse
hors bande du résonateur par intégration directe de fonctions passe bas. En effet, bien que sa
réponse idéale présente la premiére harmonique a 3f,, suite & des désynhcronisations des lignes
quart d’'onde en pratique, le résonateur produit des remontées parasites aux harmoniques paires.
Deux types d'intégration de fonctions passe-bas ont alors été proposés: filtre passe bas a saut

d'impédance et a stubs. Ces solutions ont permis d’améliorer le niveau de réjection hors bande.

Au vu de la simplicité du concept de ce nouveau résonateur et de la synthése développée,
nous avons proposé I'utilisation du résonateur comme cellule de base pour la conception de filtres
passe bande. Plusieurs topologies ont été proposées : la mise en cascade plusiers anneaux en série
ou en parallele, la mise en série des cellules avec des inverseurs d'impédance, la mise en série ou
en paralléle de plusieurs cellules et la combinaison des cellules avec un filtre a lignes couplées. Ces
techniques d'intégration ont favorisé I'apparition de résonateurs demi-onde qui ont contribué a
'augmentation de I'ordre des dispositifs. Ainsi, nous avons montrés I'apport du résonateur et de sa
synthése globale dans la conception des filtres passe bande avec de fort niveau de réjection,

compact et présentant un trés bon niveau de sélectivité. Pour chaque cas, nous avons fait des

173



réalisations et présenté des résultats de mesures pour montrer la fiabilité des concepts que nous

avons avances.

Dans le dernier chapitre de ce manuscrit, nous avons approfondi I'étude du résonateur en
anneau pour des applications de filtre accordable. Nous avons proposé d'introduire dans le
résonateur les éléments capacitifs et inductifs permettant de modifier sa réponse en fréquence
centrale tout en assurant un bon niveau d’adaptation dans la bande. Dans un premier temps, nous
avons déterminé a partir de la synthése globale du résonateur, I'équation conduisant a la valeur
exacte des éléments capacitifs nécessaires a la modification de la fréquence centrale désirée.
Toutefois, ce décalage en fréquence s’accompagne d'une diminution de la qualité du niveau
d'adaptation du filtre. Nous avons alors proposé une solution pour assurer I'adaptation du filtre en
modifiant I'impédance des lignes quart-d'onde du résonateur tout en développant une synthese
spécifique a cet effet. Enfin, I'utilisation des inductances paralléles a été proposée pour compléter le
concept global de filtre accordable a base du résonateur en anneau aux accés couplés latéraux.
L'utilisation conjointe des deux synthéses : synthése de I'anneau et des éléments d'accord facilite la
phase de conception quelle que soient la technologie et I'excursion en fréquence souhaitée. Nous
avons aussi démontré qu’'avec ces concepts, une technique de miniaturisation de filtre peut étre
envisagée ou un filtre congu a une certaine fréquence initiale peut étre destiné a travailler a une

autre fréquence plus basse.

Le développement d’'une synthése gobale du résonateur a été basé sur les positions des
zéros de transmission. Par conséquent, son utilisation ne nous permet pas de fixer la largeur de
bande passante. Cette derniere est en effet choisie par I'appréciation de la fréquence des zéros de
transmission. Une perspective intéressante serait donc de développer la synthése a partir de sa
fréquence centrale et de sa bande passante. Ainsi, la synthése du résonateur pourrait, par
conséquent, étre caractérisée par son parametre de pente. Une telle technique permettrait
d’envisager le développement d’'une synthése globale pour le cas général de filtre passe bande a

base de n cellules.

D'un point de vue technologique, I'utilisation de technologies multicouches abordée dans ce
manuscrit mérite d'étre approfondie. En effet, le résonateur que nous avons présenté pourra
bénéficier des avantages de technologies multicouches : la plage de niveau de couplage plus large
permettant d'augmenter la gamme de bande passante permise, et la possibilité d’intégration de

fonctions passe bas multi-niveau.

Nous pouvons aussi envisager a partir du concept de résonateur agile avec la synthése que
nous avons proposée, de concevoir des filtres accordables en fréquence utilisant par exemple, des
MEMS comme systeme de commutation sur les lignes synthétisant les capacités d'accord C, et les
selfs d’adaptation L,. Ce concept fait actuellement I'objet d'une étude menée au LAAS dans le cadre

des travaux de thése de Mlle. Thanh Mai Vu.
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Résumeé

La croissance rapide et inévitable de la demande du marché de télécommunication nécessite
une exploitation optimale du spectre de fréquence. Afin de palier a ce phénomeéne d’encombrement,
des spécifications de plus en plus rigoureuses sont imposées sur les éléments d'extrémité des
chaines d'émission/réception, notamment sur les fonctions de filtrage hyperfréquence. Ainsi ces
dispositifs doivent présenter de bonnes performances électriques tout en restant compacts et de colt

réduit, mais aussi dans certains cas, étre « agile ».

Depuis plusieurs années les résonateurs en anneau ont été employés dans beaucoup
d'applications compte tenu leur capacité a offrir simultanément deux pdles et deux zéros de
transmission, et donc a améliorer la compacité des composants. Toutefois, il n'existe toujours pas de
syntheése simple pour concevoir un résonateur en anneau. Tout se fait de maniére empirique en jouant

avec le type d’'excitation de I'anneau afin d’obtenir les caractéristiques électriques souhaitées.

L'un des apports important dans ce travail de thése est le développement d'un nouveau
concept de résonateur en anneau qui est couplé latéralement par des lignes couplées quart d’onde.
De cette maniére, la résonance duale peut étre obtenue sans introduction de perturbation le long de
'anneau, alors que la réponse fréquentielle présente toujours un zéro de transmission de part et
d'autre de la bande passante. De plus, l'utilisation des lignes couplées quart d’'onde aux acces de
I'anneau simplifie la conception du résonateur dans le sens ou elle permet le développement d’'une
synthese globale du résonateur. Nous présentons ainsi toutes les démarches effectuées dans la mise
en ceuvre de la synthése de ce résonateur permettant de déterminer les impédances de ses éléments

constitutifs en fonction des caractéristiques électriques a atteindre.

Cette étape de synthése est primordiale dés lors que I'on souhaite améliorer la phase de
conception des filtres. De plus, elle a été a la base du développement de topologies originales de
filtres passe bande utilisant ce type de résonateur. Plusieurs solutions sont proposées parmi
lesquelles : la mise en cascade de cellules de bases, I'utilisation conjointe d’'inverseurs d'impédance
et d'anneau et la substitution d’un résonateur en anneau a la place des résonateurs d'un filtre a lignes
couplées. Chacune de ses solutions apporte des améliorations tant dans la bande passante que dans

la bande atténuée.

Enfin, une synthése spécifiqgue a été développée pour la mise en ceuvre de filtres agiles en
fréquence. La solution proposée permet de déterminer les valeurs des composants permettant I'agilité

tout en assurant un niveau d’adaptation constant quelle que soit I'excursion en fréquence recherchée.

Mots Clés

Hyperfréquences — Filtres planaires — Filtres passe-bande — Filtres a zéros de transmission — Filtres
accordables — Résonateur en anneau — Nouvelle topologie — Synthése de résonateur — Synthése de

filtre accordable en fréquence — Amélioration hors bande — Technologie multicouche
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